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Zusammenfassung

Die elektrisch erregte Synchronmaschine (EESM) wird bisher hauptsächlich zur Erzeugung elektrischer
Energie in Kraftwerken oder als Antrieb für Pumpen bzw. Verdichter eingesetzt. Mit der Trendwen-
de der Automobilindustrie hin zur Elektromobilität wird sie auch für Fahrzeuge im Straßenverkehr
zunehmend interessant, aber wird bis heute erst von zwei großen Herstellern in Serienfahrzeugen ein-
gesetzt. Diese Arbeit beleuchtet dahingehend, wie eine EESM zu berechnen und auszulegen ist, um
als Sportwagenantrieb eingesetzt zu werden. Um Zeit und Entwicklungskosten zu sparen, sind dabei
computerunterstützte Simulationsverfahren mittlerweile Stand der Technik. Diese werden innerhalb
dieser Arbeit mit Optimierungsalgorithmen gekoppelt, um die gestellten Anforderungen bezüglich
Drehmoment, Leistung, Effizienz, Akustik, usw. bestmöglich zu erfüllen. Dazu müssen während des
Auslegungs- und Optimierungsprozesses eine Vielzahl an verschiedenen Designs einer Maschine aus-
gewertet werden. Der Inhalt dieser Arbeit zielt darauf ab, wie diese Vorgänge möglichst zeiteffizient
durchgeführt werden können. Zu Beginn wird dabei das mathematische Modell der EESM hergeleitet
und anschließend beschrieben, wie der Auslegungsprozess grundsätzlich zu erfolgen hat. Dabei wird
die Optimierung des elektromagnetischen Designs mittels sogenannter Meta-Modelle vorgestellt, die
in der Lage sind diesen Prozess drastisch zu beschleunigen. Dazu werden allerdings möglichst akkurate
Vorhersagen über das Verhalten eines konkreten Maschinendesigns hinsichtlich der zu optimierenden
Eigenschaften benötigt. Um diese schnellstmöglich für eine große Menge an Designs zu erhalten, wird
in Kapitel 3 ein numerisch-analytisch gekoppeltes Berechnungsverfahren für die EESM präsentiert,
welches in der Lage ist, durch Einsatz der Finite-Elemente-Methode (FEM), die Geometrie der Maschi-
ne genau zu berücksichtigen und über ein analytisches Post-Processing eine zeitsparende Ermittlung
sämtlicher Maschinenkenndaten ermöglicht. Die Kombination von Meta-Modell basierter Optimierung
und semi-analytischer Berechnung stellt hierbei ein wesentliches Herausstellungsmerkmal dieser Ar-
beit dar. Zusätzlich wird ein Verfahren zur schnellen Abschätzung des mittleren Drehmoments eines
Maschinendesigns, sowie eine geometriebasierte, analytische Berechnung der Oberschwingungsverlu-
ste im Rotor, welche durch das Takten der Spannung durch den Pulswechselrichter (PWR) entstehen,
entwickelt. Diese Abschätzung des maximalen Drehmoments erzielt bei der Evaluierung von 3400 De-
signs während einer Optimierung eine Reduktion der durchschnittlichen Rechenzeit um den Faktor 5.
Anschließend wird die Genauigkeit der Berechnungsmethodik in einem Messabgleich mit einer ausge-
führten EESM verifiziert. Abschließend wird ein fiktiver Prototyp als Antrieb für einen Sportwagen
mit der in dieser Arbeit vorgestellten Methodik ausgelegt, um die Effektivität des Verfahrens zu zeigen.
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Abstract

Electrically excited synchronous machines (EESM) are widely used as electrical generators within
power grids or as pump drives. Due to the shift of the automotive industry towards electric vehicles
this machine type is becoming more and more attractive for manufacturers, because of its ecological
properties and price. Currently, only two large Original Equipment Manufacturers (OEM´s) use elec-
trically excited synchronous machines within their vehicles. This thesis aims to describe how a EESM
is sized and calculated to be utilized as a sports car drive. To save time and development costs this
process is nowadays supported by computer simulation. Within this thesis these simulations will be
coupled with a state-of-the-art optimization algorithm to fulfill the requirements of such a machine
as well as possible. During an optimization process many different design variations of an EESM
have to be evaluated. To speed up this process a key point of this thesis will be the time efficiency
of the corresponding simulations. At first the mathematical model of the EESM will be developed,
followed by a description of how a machine is properly sized. After that an optimization technique
using, so called, meta- or surrogate models will be showcased, because it is able to rapidly speed up
the process. To properly train these models a large set of accurate training data, containing infor-
mation about the behaviour of the machine in response to different design parameters, is needed. To
gather this information as quickly as possible the third chapter illustrates a semi-analytic calculation
process, which combines the exact geometric representation and accuracy of numerical Finite-Element-
Analysis (FEA) with a quick analytic post-processing to generate the required machine properties in
a time-efficient manner. The coupling of this semi-analytic simulation approach with the optimization
technique of meta models for simulating electrically excited synchronous machines is a novelty of this
thesis. Additionally, a method to quickly estimate the maximum torque of a given design and an
analytical, geometry-based approach for calculating inverter-induced harmonic losses within the rotor
are developed. The torque estimation is able to reduce the average calculation time while evaluating
3400 designs during an optimization to one fifth. In the following chapter, the semi-analytic approach
is validated against the measurements of a real-world prototype EESM. Finally, a hypothetical EESM
is sized for a sportscar drive, using the techniques presented in this thesis to showcase the efficiency
of these methods.

v



Inhaltsverzeichnis

Danksagung ii

Zusammenfassung iv

Abstract v

Symbolverzeichnis ix

Indexverzeichnis xii

Mathematische Notation xvi

Abbildungsverzeichnis xviii

Tabellenverzeichnis xix

Abkürzungsverzeichnis xx

Literaturverzeichnis xxi

1 Modellbildung 1

1.1 Aufbau . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 1

1.2 Mathematische Beschreibung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 3

1.3 Die EESM als Traktionsantrieb . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 11

2 Berechnungsgang und Optimierung 16

2.1 Fahrzeugrandbedingungen . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

2.2 Maschinenkonzept . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

2.2.1 Skalierung einer vorhandenen Maschine . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18

2.2.2 Analytische Auslegung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18

2.3 Designoptimierung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24

vi



INHALTSVERZEICHNIS vii

3 Zeiteffiziente, semi-analytische Berechnung 31

3.1 Numerische Identifikation durch zeiteffiziente FEM-Berechnung . . . . . . . . . . . . . 32

3.1.1 Parameteridentifikation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33

3.1.2 FEM-Berechnung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35

3.1.3 Beschleunigte Abschätzung des maximalen Drehmoments . . . . . . . . . . . . 36

3.2 Skalierung der identifizierten Größen . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39

3.3 Bestimmung der Induktivitäten . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39

3.3.1 Kopplungsinduktivität zwischen Erregerwicklung und Längsachse . . . . . . . . 40

3.3.2 Längsinduktivität . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41

3.3.3 Querinduktivität . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41

3.3.4 Erregerinduktivität . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41

3.3.5 Wickelkopfstreuinduktivität . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41

3.3.6 Differentielle Induktivitäten . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 42

3.4 Verlustberechnung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44

3.4.1 Wicklungsverluste . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44

3.4.2 Eisenverluste . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49

3.4.3 Bürstenübergangsverluste . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53

3.4.4 Wechselrichterbedingte Zusatzverluste . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53

3.4.5 Reibungsverluste . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59

3.5 Ermittlung von Kennlinien und Kennfeldern mit einer gewünschten Betriebsstrategie . 60

3.5.1 Leerlaufkennlinie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63

3.5.2 Kurzschlusskennlinie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63

3.5.3 Grenzkennlinie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69

3.5.4 (Effizienz)Kennfeld . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 71

4 Verifikation der Berechnungsmethodik 76

4.1 Verläufe der Kennlinien . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76

4.1.1 Leerlauf . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76

4.1.2 Kurzschluss . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78

4.1.3 Grenzkennlinie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 79

4.2 Verlustabgleich . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 82

4.2.1 Leerlauf . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 83

4.2.2 Kurzschluss . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 85

4.2.3 Grenzkennlinie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86

4.3 Diskussion der Ergebnisse . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 90



INHALTSVERZEICHNIS viii

5 Auslegung für einen Sportwagenantrieb 93

5.1 Randbedingungen durch das Fahrzeug . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 94

5.2 Auslegungsprozess . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 97

5.2.1 Skalierung der EM1 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 97

5.2.2 Optimierung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98

5.3 Fiktiver Prototyp . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 103

6 Fazit und Ausblick 109

A Anhang 112

A.1 Begrenzung des zulässigen Wicklungsgebiets . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 112



Symbolverzeichnis

Symbol Beschreibung Einheit
A Magnetisches Vektorpotential Tm

A Strombelag Am−1

A Fläche / Querschnitt m2

a Anzahl paralleler Zweige -
a Beschleunigung ms−2

a Abstand Wicklung zur Querachse m

B Magnetische Flussdichte T

b Breite m

b Polbogenbreite m

C Essonscher Ausnutzungsfaktor Wminm−3

C Kapazität F

c Zentrum -
D Diode -
D Durchmesser m

d Dicke m

E Elektrische Feldstärke Vm−1

e Kostenfunktional -
e Fehler -
F Erweiterte Stützstellenmatrix -
F Kraft N

F Rang -
f Frequenz Hz

f Funktion -
G Beliebige Stranggröße -
H Magnetische Feldstärke Am−1

h Höhe m

I Strom A

I Stützstellenmatrix -
J Stromdichte Am−2

k Korrektur-, Stapel-, Füll-, Widerstandserhöhungsfaktor -
L Induktivität H

l Länge m

ix



Symbolverzeichnis x

Symbol Beschreibung Einheit
M Drehmoment Nm

m Masse kg

m Strangzahl -
N Nutenzahl -
n Drehzahl min−1

P Leistung W

P Population -
p Druck Nm−2

p Polpaarzahl -
q Lochzahl -
R Widerstand Ω

r Radius m

S Schalter -
S Schicht -
S Schwerpunkt -
T Temperatur K

T Transformationsmatrix -
T Transistor -
t Zeit s

U Spannung V

V Volumen m3

v Geschwindigkeit ms−1

W Energie J

W Spulenweite -
w Gewichtungsmatrix -
w Leiter / Windungen -
w Strangwindungszahl -
X Reaktanz Ω

x Parametervektor -
x x-Koordinate m

y Ergebnisvektor -
y y-Koordinate m

Z Impedanz Ω

z Leiteranzahl -
α Realteilachse statorfestes Koordinatensystem -
α Polbedeckungsfaktor -
α Temperaturkoeffizient K−1

β Imaginärachse statorfestes Koordinatensystem -
β Reduzierte Leiterhöhe m

γ Winkel °



Symbolverzeichnis xi

Symbol Beschreibung Einheit
δ Luftspalt m

δ Tastverhältnis %
η Wirkungsgrad %
θ Veränderlicher Winkel °
ϑ Temperatur °C
λ Magnetischer Leitwert V sA−1

µ Magnetische Permeabilität V sA−1m−1

µ0 Magnetische Feldkonstante V sA−1m−1

ν Wellenordnungszahl -
ξ Zonen-, Sehnungs-, Wicklungsfaktor -
ξ Region -
ρ Dichte kgm−3

ρ Spezifischer Widerstand Ωm

σ Eisenverlustkoeffizient -
σ Leitfähigkeit Ω−1m−1

σ Normalspannung Nm−2

σ Parameter der Gauss-Funktion -
τ Teilung m

τ Zeitkonstante s

φ Hilfsfunktion -
Ψ Magnetischer Fluss V s

Ψ Radiale Basisfunktion -
Ψ Hilfsfunktion -
ω Winkelgeschwindigkeit rad s−1

D Designraum -
L Lösungsraum -
S Rotorfestes Koordinatensystem -
R Statorfestes Koordinatensystem -
R Menge der reelen Zahlen -



Indexverzeichnis

Index Beschreibung
0 Initial-, Startwert
0 Nullsystem
1 Grundwelle
1 Stator
2 Rotor
1, 2 Rotor- & Statorfest
A Außen
a Axial
AC Alternating Current (dt. Wechselstrom)
akt Aktivteil
al Außenleiter
B Bürste
Cu Kupfer
CP Clarke-Park
d Längsrichtung
DC Direct Current (dt. Gleichstrom)
dd Kopplung Längs- zu Längsachse
de Kopplung Erreger- zu Längsachse
dq Kopplung Quer- zu Längsachse
dq Rotorfestes Koordinatensystem
Dr Draht
e Erreger
ee Kopplung Erreger- zu Erregerachse
el Elektrisch
EM E-Maschine
EM1 Refernzmaschine
EM2 Neu ausgelegte Maschine
F Freilauf
FE Eisen
FEM Finite Elemente Methode
fm Beschleunigte Simulation
g Gegen

xii



Indexverzeichnis xiii

Index Beschreibung
grid Stützstellen
h Haupt
hys Hysterese
I Innen
i Ideel
i Induziert
i Inner
i Laufvariable
J Joch
j Laufvariable
k Kontakt
KS Kurzschluss
L Last
L Leiter
La Lager
LL Leerlauf
L− L Leiter zu Leiter
L− S Leiter zu Sternpunkt
Lu Luft
m Mitte
max Maximal
me Mechanisch
mess Messung
min Minimal
N Nut
N Nenn
nmax Drehzahlmaximum
NS Nutschlitz
0S Oberschwingung
P Pol
PK Polkern
PKPS Polkern zu Polschuh
pp Spitze-Spitze
PS Polschuh
q Querrichtung
qd Kopplung Längs- zu Querachse
qe Kopplung Erreger- zu Querachse
qq Kopplung Quer- zu Querachse
r Radial
Reib Reibung



Indexverzeichnis xiv

Index Beschreibung
rel Reluktanz
RJ Rotorjoch
RMS Root Mean Square
s Selbst
s Spulenmitte
s Sehnung
s Schicht
sim Simulation
skal Skaliert
soll Sollgröße
sp Spule
str Strang
syn Synchron
T Takt
u Strangachse U
ue Kopplung Erreger zu Strang U
uu Kopplung Strang U zu U
uv Kopplung Strang V zu U
uw Kopplung Strang W zu U
V Viskosität
v Verluste
v Strangachse V
ve Kopplung Erreger zu Strang V
vu Kopplung Strang U zu V
vv Kopplung Strang V zu V
vw Kopplung Strang W zu V
W Wicklung
w Strangachse W
we Kopplung Erreger zu Strang W
wu Kopplung Strang U zu W
wv Kopplung Strang V zu W
ww Kopplung Strang W zu W
wb Wirbelstrom
wk Wickelkopf
Z Zahn
z Zonen
ZK Zwischenkreis
zus Zusatz
zw Zweig
αβ Statporfestes Koordinatensystem



Indexverzeichnis xv

Index Beschreibung
δ Luftspalt
θ Verdrehwinkel
ν Ordnungszahl
σ Streuung



Mathematische Notation

Index Beschreibung
G Skalar
G Vektor / Matrix
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1 Modellbildung

In diesem Kapitel soll ein grundlegender Überblick über die EESM gegeben und ihre Wirkungsweise
erklärt werden. Dazu wird anfänglich der grundsätzliche Aufbau der Maschine beschrieben, gefolgt von
der mathematischen Beschreibung im Dreiphasensystem und schließlich dem Übergang zu Betrachtung
mit Hilfe von Raumzeigern. Abschließend soll als Stand der Technik ein Überblick über die bisherige
Untersuchung der EESM als automobiler Traktionsantrieb gegeben werden.

1.1 Aufbau

Die im späten 19. Jahrhundert erfundene EESM wird heutzutage hauptsächlich als Generator zur
Energieerzeugung eingesetzt. Sie bestehen dabei, wie alle rotierenden elektrischen Maschinen, aus
einem feststehenden Teil, dem Stator, und einem rotierenden Teil, dem Rotor. Der Stator besteht
hierbei aus einem geblechten Eisenkern, welcher durch unterschiedliche Herstellungsverfahren in seine
charakteristische Form gebracht wird. Diese besteht aus einem Eisenring, dem sogenannten Joch, an
welchem, je nach Ausführungsform innen oder außen, die Zähne entspringen. Die Form der Zähne ist
meist rechteckig oder trapezförmig und kann an dem, dem Rotor zugewandten, Ende auch noch eine
Verbreiterung oder Verschmälerung aufweisen. Diese wird als Zahnkopf bezeichnet. Das sich zwischen
den Zähnen ausbildende Gebiet wird Nut genannt und enthält im fertig zusammengebauten Zustand
die Wicklung der Synchronmaschine. Diese ist im Fall der EESM, auf Grund des Aufbaus unseres Ener-
gienetzes, meistens eine symmetrische Wicklung mit drei Strängen, auch Drehstromwicklung genannt.
Sie kann i.A. aber auch unsymmetrisch und mit einer anderen Anzahl an Strängen ausgeführt sein.
Eine schematische Darstellung des Stators ist in Abbildung 1.1 zu finden. Der Rotor einer EESM be-
steht ebenfalls aus einem geblechten Eisenpaket und besitzt eine mit Gleichstrom gespeiste Wicklung,
die Erregerwicklung. Diese erzeugt mit dem durch sie fließenden Strom ein entsprechend konstantes
Magnetfeld. Das Rotorgleichfeld interagiert mit dem Statordrehfeld im, zwischen Rotor und Stator
liegenden, Luftspalt und erzeugt dort ein Drehmoment, welches die Maschine antreibt. Beim Rotor
der EESM lässt sich grundsätzlich zwischen zwei verschiedenen Ausführungsformen unterscheiden.
Für sehr schnell drehende Maschinen, wie z.B. in Gas- und Dampfkraftwerken als zwei- bzw. vier-
polige Turbogeneratoren, kommen die zylinderförmigen Vollpolrotor mit konstantem Luftspalt zum
Einsatz. Diese ermöglichen auf Grund ihrer massiven Bauweise sehr hohe Umfangsgeschwindigkeiten.
Sie erreichen Leistungen bis über 2700 MVA [46]. Dabei wird die Erregerwicklung in entlang des Ro-
torumfangs verteilte Nuten eingelegt und diese werden wiederum mit Nutkeilen verschlossen. Diese
Art der Synchronmaschine wird auch als Vollpolsynchronmaschine (VPSM) bezeichnet und ist in Ab-
bildung 1.2a dargestellt. Die andere Ausführungsform des Rotors ist der Schenkelpolrotor, welcher

1
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Zahn NutJoch

Zahnkopf

Abbildung 1.1: Stator einer Innenrotor-EESM

in Abbildung 1.2b zu sehen ist. Dabei ist das Eisenpaket nicht als Vollzylinder ausgeführt, sondern
besitzt, ähnlich dem Stator, ein an der Welle liegendes, ringförmiges Joch an dem ausgeprägte, pilz-
förmige Pole entspringen. Diese bestehen aus einem rechteckförmigen Polkern, um den in Form einer
Ring- bzw. Rechteckspule die Erregerwicklung gewickelt ist. Um zu verhindern, dass diese im Betrieb
mit hoher Drehzahl auf Grund der starken Fliehkräfte vom Blechpaket abhebt, befindet sich ober-
halb des Polkerns der meistens pilzkappenförmige Polschuh, welcher die Wicklung zusätzlich abstützt.
Die Form der Polschuhe hat maßgeblichen Einfluss auf den Verlauf der induzierten Spannung in der
Statorwicklung und führt in den meisten Fällen auf einen von der Umfangskoordinate x abhängigen
Luftspalt δ(x). Hochpolige Schenkelpolrotoren kommen zum Beispiel, auf Grund der aus den niedri-
gen Fließgeschwindigkeiten resultierenden geringen Drehzahlen, in Wasserkraftwerken mit Leistungen
bis zu 1000 MVA zum Einsatz. Sie stellen ebenfalls die größten im Einsatz befindlichen Maschinen
mit einem Statoraußendurchmesser von bis zu über 18 m dar. Der Name Synchronmaschine rührt
daher, dass der Rotor synchron mit dem in den Stator eingeprägten Drehfeld rotiert und dabei im
Gegensatz zur Asynchronmaschine kein Schlupf entsteht. Zusätzlich kann bei beiden Anordnungen in
Luftspaltnähe ein sogenannter Dämpferkäfig zum Einsatz kommen, welcher fast ident zum Kurzschlus-
skäfig einer Asynchronmaschine aufgebaut ist. Dabei werden massive Kupferstäbe am Umfang verteilt
durch das Eisenpaket hindurchgeführt, welche an beiden Enden durch sogenannte Kurzschlussringe
verbunden werden. Im Gegensatz zur Induktionsmaschine besitzt der Dämpferkäfig der Synchron-
maschine auch Leiter innerhalb der Pollücken. In normalen stationären Betriebszuständen sieht der
Rotor ein konstantes Feld aus dem Stator und deshalb wird, abgesehen von parasitären Oberwellen-
effekten, auch keine Spannung in diesem Käfig induziert. In nicht-stationären Betriebszuständen, wie
z.B. bei unsymmetrischer Belastung, werden durch den Dämpferkäfig relativ zum Polsystem umlau-
fende Drehfelder abgeschwächt. Zusätzlich wird durch diesen im asynchronen Betrieb der Maschine ein
Drehmoment erzeugt, welches zum Anlaufen der Maschine genutzt werden kann[46]. Bei automobilen
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Dämpferstab Erregerwicklung
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(a) Vollpolrotor

Polschuh
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Erregerwicklung
Dämpferstab

(b) Schenkelpolrotor

Abbildung 1.2: Rotorarten der EESM

Anwendungen kam bis jetzt jedoch noch nie ein Dämpferkäfig zum Einsatz. Zur Energieübertragung
an das Wicklungssystem des Rotors bieten sich mehrere Möglichkeiten an. Die zurzeit am häufigsten
eingesetzte Lösung ist die eines Übertragungssystems mittels Schleifringen. Dazu werden an einer
Stelle der Rotorwelle zwei Schleifringe aus Kupfer nebeneinander angebracht und mit jeweils Anfang
und Ende der Erregerwicklung kontaktiert. Auf diese pressen dann während des Betriebs Kohle- oder
Graphitbürsten, über welche der von der Erregerwicklung benötigte Strom geleitet wird. Hierin liegt
auch schon der große Nachteil dieses Erregersystems, denn besagte Bürsten verschleißen mit fort-
laufender Benutzung der Maschine und müssen somit in regelmäßigen Abständen getauscht werden.
Als Alternative dazu bieten sich berührungslose Übertragungssysteme an, welchen besonders in den
letzten Jahren wieder Aufmerksamkeit in der Forschung zuteilwurde [5, 52, 70, 75]. Diese werden
prinzipiell als rotierender Transformator realisiert, bei dem das Rotormodul einen Brückengleich-
richter beinhaltet. Ein Vorteil ist die dabei entfallende Wartung, jedoch ist im Vergleich zu einem
traditionellen Schleifringmodul mit zusätzlichen Kosten zu rechnen. Ein Ersatzschaltbild eines sol-
chen Aufbaus kann Abbildung 1.3 entnommen werden. Dabei bilden die beiden in Serie geschalteten
Kondensatoren C1 und C2 mit den Induktivitäten des Transformators einen Resonanzschwingkreis,
welcher dazu dienen soll, die physische Größe des Übertragers zu reduzieren [52]. Damit sind die
wichtigsten Komponenten der EESM beschrieben und es folgt die mathematische Beschreibung ihres
Verhaltens für den stationären Betrieb. Dabei soll jedoch nur auf die EESM mit Schenkelpolrotor,
auch Schenkelpolsynchronmaschine (SPSM) genannt, eingegangen werden. Diese ist für den Einsatz
im Automobil, mitunter auf Grund ihres zusätzlichen Reluktanzanteils im Drehmoment, von größerer
Bedeutung. Dieser Umstand wird in Abschnitt 1.3 genauer erläutert.

1.2 Mathematische Beschreibung

Um eine in sich schlüssige, mathematische Beschreibung der EESM zu erhalten, müssen zuerst Koordinaten-
und Bezugssysteme unter gewissen Konventionen festgelegt werden. Hierbei wird aus Simplizitäts-
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Ze

Abbildung 1.3: Ersatzschaltbild eines bürstenlosen Übertragungssystems
[52]

gründen auf die Beschreibung anhand einer dreisträngigen, zweipoligen Schenkelpolmaschine nach
Abbildung 1.4 zurückgegriffen. Jedem der drei Stränge U,V,W der Maschine werden hierbei zwei Zo-
nen (+U, -U, +V, -V, +W, -W) und eine Bezugsachse zugeordnet. Die Richtung der Bezugsachse
entspricht hierbei der Lage des örtlichen Maximums des Luftspaltfelds bei positiver Durchflutung der
einzelnen Zonen, wenn nur die Erregerwicklung bestromt ist und der Einfluss der Rotorachsigkeit
vernachlässigt wird. In die Bezugsachse des Strangs U wird weiters die Realteilachse α eines stator-
festen Koordinatensystems S platziert und um π/2 elektrischen Winkels voreilend verdreht dazu die
Imaginärteilachse β. Zusätzlich wird ein mit der Geschwindigkeit n rotierendes, rotorfestes Koordina-
tensystem R definiert, dessen Achse für den Realteil der Polachse des Rotors e entspricht und entweder
Längs- oder d-Achse genannt wird. Ihre Definition entspricht dem örtlichen Maximum des Erregerfelds
bei positiver Durchflutung. Darauf, 90 Grad mathematisch voreilend im elektrischen Winkelsystem,
wird die dem Imaginärteil entsprechende Achse dieses Koordinatensystems festgelegt und als Quer-
oder q-Achse bezeichnet [11]. Im restlichen Teil der Arbeit werden Größen, die dem Stator zugeordnet
sind, mit dem Index 1 gekennzeichnet und solche, die dem Rotor zugeordnet sind mit dem Index 2. Der
mechanische Winkel γme,1, den die am Statorinnenumfang verlaufende Längskoordinate x1 abdeckt,
entspricht, ausgehend von der Strangachse U, dem Wert

γme,1 =
x1

D1,I/2
=

π

pτp
x1 (1.1)

Dabei entspricht D1,I dem Statorinnendurchmesser, p der Polpaarzahl und τp der Polteilung. Stellt
man einen wertmäßig äquivalenten Winkel im rotorfesten Koordinatensystem als γme,2 dar, so besteht
zwischen diesen beiden Winkel und somit auch den Koordinatensystemen die Beziehung

γme,2 = γme,1 + θme(t) (1.2)
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Abbildung 1.4: Koordinaten- und Bezugssysteme der EESM [11]
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Dabei entspricht θme(t) dem durch die konstante Drehzahl n entstehenden Verschiebungswinkel und
ergibt sich mit dem initialen Verschiebungswinkel zwischen den Koordinatensystemen θme,0 zu

θme(t) = 2πnt+ θme,0 = ωmet+ θme,0 (1.3)

Analog lässt sich ein elektrischer Winkel γ bzw. elektrischer Verschiebungswinkel θ(t) zu

γ = pγme, θ(t) = pθme(t) (1.4)

definieren. Ausgehend vom Ersatzschaltbild eines einzelnen Stranges der EESM ergibt sich dessen
Strangspannung Ustr mit dem Strangwiderstand R1, dem Strangstrom Istr und dem mit dem Strang
verketteten Fluss Ψ zu

Ustr = R1Istr +
dΨ

dt
(1.5)

Betrachtet man dies nun für alle Stränge und bezieht zusätzlich die Spannungsgleichung der Erreger-
wicklung

Ue = R2Ie +
dΨe

dt
(1.6)

mit ein, so lässt sich das Gleichungssystem elegant in Matrixschreibweise, entsprechend Gleichung (1.7),
angeben. 

Uu

Uv

Uw

Ue


� �� �

U

=


R1 0 0 0

0 R1 0 0

0 0 R1 0

0 0 0 R2


� �� �

R


Iu

Iv

Iw

Ie


� �� �

I

+
d
dt


Ψu

Ψv

Ψw

Ψe


� �� �

Ψ

(1.7)

Der Vektor der Flussverkettungen lässt sich wiederum über die Selbst- und Gegeninduktivitäten der
einzelnen Wicklungen im Produkt mit den jeweiligen Strömen, entsprechend Gleichung (1.8), darstel-
len. 

Ψu

Ψv

Ψw

Ψe


� �� �

Ψ

=


Luu Luv Luw Lue

Lvu Lvv Lvw Lve

Lwu Lwv Lww Lwe

Leu Lev Lew Lee


� �� �

L


Iu

Iv

Iw

Ie


� �� �

I

(1.8)

Dabei sei erwähnt, dass die Induktivitäten nicht als konstant anzunehmen sind, sondern eine Abhän-
gigkeit vom Verdrehwinkel des Rotors θ besitzen und somit L = L(θ) gilt. Die Gleichungen (1.7)
und (1.8) stellen somit eine allgemein gültige Beschreibung der elektrisch erregten Synchronmaschine
dar [26]. Allerdings erschwert es die komplexe Abhängigkeit der Induktivitätsmatrix L von der Rotor-
position θ ungemein, ein in der Praxis brauchbares, analytisches Gleichungssystem zu erhalten, welches
zusätzlich noch überschaubar sein sollte. In dieser Form müssten alle 16 Einträge der Induktivitätsma-
trix für jeden Rotationsschritt einer elektrischen Periode bestimmt werden, was sowohl die Ermittlung
dieser aufwendig gestaltet, als auch den späteren Einsatz der ermittelten Matrix zur Bestimmung des
Betriebsverhaltens. Auf Grund dessen wird darauf das Prinzip der Grundwellenverkettung, basierend
auf den Ausführungen in [47], angewandt, welches besagt, dass die Wicklungen in Stator und Rotor
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nur über die Grundwelle der Luftspaltinduktion miteinander verkettet sind. Die daraus resultierenden,
vereinfachten Annahmen sind [26] Kapitel 3.5.2 zu entnehmen. Aus dem Prinzip der Grundwellen-
verkettung resultiert letztendlich, dass die Verläufe der Selbst- und Gegeninduktivitäten über den
Rotorwinkel θ einen sinusförmigen Verlauf mit der Amplitude ∆L um ihren Mittelwert einnehmen.
Dieser beträgt für Selbstinduktivitäten den Wert Ls bzw. Le und für Gegeninduktivitäten den Wert
Lg bzw. Lde. Damit kann die Induktivitätsmatrix folgendermaßen aufgestellt werden

L =



Ls +∆L cos (2θ) Lg +∆L cos (2θ − 2π
3 ) Lg +∆L cos (2θ + 2π

3 ) Lde cos (θ)

Lg +∆L cos (2θ − 2π
3 ) Ls +∆L cos (2θ + 2π

3 ) Lg +∆L cos (2θ) Lde cos (θ − 2π
3 )

Lg +∆L cos (2θ + 2π
3 ) Lg +∆L cos (2θ) Ls +∆L cos (2θ − 2π

3 ) Lde cos (θ +
2π
3 )

Lde cos(θ) Lde cos(θ − 2π
3 ) Lde cos(θ +

2π
3 ) Le


(1.9)

Um nun die Winkelabhängigkeiten innerhalb dieser Matrix auch noch zu eliminieren, bietet sich der
Übergang in das rotorfeste Koordinatensystem R an. Dieses Koordinatensystem wird in den folgen-
den Abschnitten als dq-Koordinatensystem bezeichnet. Diese Beschreibung geht auf die Arbeiten von
Clarke [15] und Park [51] zurück und wird dementsprechend auch Clarke-Park -Transformation ge-
nannt. Sie besteht aus zwei aufeinanderfolgenden Schritten. Dazu werden zuerst nur die Stranggrößen
der Statorwicklung betrachtet und im Anschluss wird das Gleichungsystem um den Anteil der Erre-
gerwicklung erweitert. Im ersten Schritt werden die Stranggrößen in ein feststehendes, zwei Achsen
Koordinatensystem S überführt, bei dem die Abszisse mit der Strangachse U übereinstimmt. Diese
Achse wird als α-Achse bezeichnet. Die mathematisch 90 Grad voreilende Abszisse wird β-Achse ge-
nannt. Damit ergibt sich sein Name zu αβ-Koordinatensystem. Eine geometrische Darstellung dessen
ist in Abbildung 1.5 zu finden. Um die Stranggrößen in besagtes Koordinatensystem zu überführen,
lässt sich mit geometrischen Überlegungen die in Gleichung (1.10) dargestellte Transformationsmatrix
Tαβ aufstellen.

Tαβ =
2

3


cos(0) cos(2π3 ) cos(−2π

3 )

sin(0) sin(2π3 ) sin(−2π
3 )

1
2

1
2

1
2

 =
2

3


1 cos(2π3 ) cos(−2π

3 )

0 sin(2π3 ) sin(−2π
3 )

1
2

1
2

1
2

 (1.10)

Die letzte Zeile dient hierbei zur Beschreibung eines möglichen Nullsystems einer beliebigen Strang-
größe G, wenn die Maschine im Stern verschalten ist. Dieses lässt sich durch die Bedingung

G0 =
1

3
(Gu +Gv +Gw) (1.11)

ausdrücken und kommt hauptsächlich bei der Beschreibung mittels symmetrischer Komponenten in
unsymmetrischen Lastfällen zum Einsatz. Im zweiten Schritt werden die Größen des feststehenden αβ-
Koordinatensystems mittels der in Gleichung (1.12) beschriebenen Drehmatrix Tdq in das sich mit dem
Rotor mitdrehende dq-Koordinatensystem übertragen. Dazu wird zusätzlich der in Gleichung (1.4)
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U

dq
V

W

α

β

Θ

Abbildung 1.5: Überblick Koordinatensysteme

eingeführte, elektrische Verschiebungswinkel θ zwischen den beiden Koordinatensystemen benötigt.

Tdq =

 cos(θ) sin(θ) 0

− sin(θ) cos(θ) 0

0 0 1

 (1.12)

Eine grafische Darstellung des dq-Koordinatensystems und seiner Beziehung zum αβ-Koordinatensystem
sind ebenfalls Abbildung 1.5 zu entnehmen. Möchte man nun die Stranggrößen direkt in das dq-
Koordinatensystem überführen, so kann dies über die Transformationsmatrix TCP, welche sich durch
die einfache Multiplikation von Tαβ und Tdq, sowie unter Anwendung von trigonometrischen Additi-
onstheoremen ergibt, entsprechend Gleichung (1.14), geschehen.

TCP = TdqTαβ =
2

3

 cos(θ) sin(θ) 0

− sin(θ) cos(θ) 0

0 0 1


1 cos(2π3 ) cos(−2π

3 )

0 sin(2π3 ) sin(−2π
3 )

1
2

1
2

1
2

 (1.13)

=
2

3

 cos(θ) cos(θ − 2π
3 ) cos(θ + 2π

3 )

− sin(θ) − sin(θ − 2π
3 ) − sin(θ + 2π

3 )
1
2

1
2

1
2

 (1.14)

Um nun die Größen der Erregerwicklung wieder zu berücksichtigen, muss die Matrix um eine Zeile
und Spalte erweitert werden und somit ergibt sich am Beispiel der in der Maschine fließenden Ströme
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folgender Zusammenhang zwischen Stranggrößen und den transformierten Größen
Id

Iq

I0

Ie


� �� �
Idq

=

�
TCP 0

0 1

�
Iu

Iv

Iw

Ie

 =


2
3

 cos(θ) cos(θ − 2π
3 ) cos(θ + 2π

3 )

− sin(θ) − sin(θ − 2π
3 ) − sin(θ + 2π

3 )
1
2

1
2

1
2

 0

0 1


� �� �

T


Iu

Iv

Iw

Ie


� �� �

I

(1.15)

Die Transformationsmatrix T ermöglicht nun eine Überführung des Gleichungssystems der EESM in
das rotorfeste dq-Koordinatensystem. Da T invertierbar ist, kann die Inverse T−1 auch dazu genutzt
werden, Größen aus dem dq-System rückzutransformieren. Die Transformation ist bezugsgrößeninva-
riant, weil die Amplitude einer Stranggröße durch die Transformation unverändert bleibt. Auch die
Rotorgrößen verändern sich durch die Transformation nicht[26]. Setzt man nun in Gleichung (1.7) die
Gleichung (1.8) ein, lässt sich das transformierte Strangspannungsgleichungssystem unter Berücksich-

tigung der Produktregel und mit dem Zusammenhang ω =
dθ

dt
folgendermaßen anschreiben

U = RI+
d

dt
(LI) (1.16)

T−1Udq = RT−1Idq +
d

dt
(LT−1Idq) (1.17)

= RT−1Idq + LT−1 d

dt
Idq +

d

dt
(LT−1)Idq (1.18)

= RT−1Idq + LT−1 d

dt
Idq + (

dL

dt
T−1 + L

dT−1

dt
)Idq (1.19)

= RT−1Idq + LT−1 d

dt
Idq + ω(

dL

dθ
T−1 + L

dT−1

dθ
)Idq (1.20)

TT−1Udq = TRT−1Idq +TLT−1 d

dt
Idq + ω(T

dL

dθ
T−1 +TL

dT−1

dθ
)Idq (1.21)

Durch Ausmultiplizieren der Matrizen gelangt man nun zum resultierenden, winkelunabhängigen Dif-
ferentialgleichungssystem

Udq = RIdq +


Ld 0 0 Lde

0 Lq 0 0

0 0 L0 0
3
2Lde 0 0 Le

 d

dt
Idq + ω


0 −Lq 0 0

Ld 0 0 Lde

0 0 0 0

0 0 0 0

 Idq (1.22)

Die Einträge der Induktivitätsmatrix setzen sich nun aus den Mittel- und Extremwerten der Selbst-
und Gegeninduktivitäten nach Gleichungen (1.23) bis (1.25) zusammen. Dabei ist die Winkelabhän-
gigkeit vollständig verschwunden.

Ld = Ls − Lg +
3

2
∆L (1.23)

Lq = Ls − Lg − 3

2
∆L (1.24)

L0 = Ls + 2Lg (1.25)
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Bei in Stern geschalteten Maschinen ist bei symmetrischer Last die Summe aller Ströme immer Null
und daher reichen zwei Gleichungen zur Beschreibung der Statorgrößen aus. Daher verschwindet die
Null-Komponente und die zugehörige Gleichung wird in den folgenden Betrachtungen weggelassen.
Fasst man die Induktivitäts- und Widerstandsmatrix zusammen, so ergibt sich in verkürzter Schreib-
weise für einen sinusförmigen Stromverlauf in der StatorwicklungUd

Uq

Ue

 =

 R1 −ωLq 0

ωLd R1 ωLde

0 0 R2


Id

Iq

Ie

+

 Ld 0 Lde

0 Lq 0
3
2Lde 0 Le

 d

dt

Id

Iq

Ie

 (1.26)

Und für die Flussverkettungsmatrix in dq-Koordinaten giltΨd

Ψq

Ψe

 =

 Ld 0 Lde

0 Lq 0
3
2Lde 0 Le


Id

Iq

Ie

 (1.27)

Schreibt man Gleichung (1.26) statt den Induktivitäten mithilfe der Flussverkettungen an, so erhält
man die für Drehfeldmaschinen bekannten Statorspannungsgleichungen

Ud = R1Id +
d

dt
Ψd − ωΨq (1.28)

Uq = R1Iq +
d

dt
Ψq + ωΨd (1.29)

oder übersichtlich als Raumzeiger x = xd + jxq für sowohl Rotor als auch Stator dargestellt

U1,2 = R1I1,2 +
d

dt
Ψ1,2 + jωΨ1,2 (1.30)

Diese Darstellung ist unabhängig vom verwendeten Koordinatensystem, jedoch ist es möglich im
rotorfesten dq-Koordinatensystem für stationäre Betriebspunkte den Anteil der Flussänderung nach
der Zeit wegzulassen, da dieser hier zu null wird[26].

U2 = R1I2 + jωΨ2 (1.31)

Das Drehmoment M der EESM bestimmt sich mit der bekannten Formulierung für Synchronmaschinen
[6] mit der Polpaarzahl p zu

M =
3

2
p(LdeIeIq + (Ld − Lq)IdIq) (1.32)

Es besteht aus einem Anteil für das synchrone Drehmoment

Msyn =
3

2
pLdeIeIq (1.33)

und einem Anteil auf Grund der magnetischen Asymmetrie der Maschine, welcher auch Reluktanzan-
teil genannt wird

Mrel =
3

2
p(Ld − Lq)IdIq (1.34)
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HV-Batterie Pulswechselrichter E-Maschine

CZK

Ri

T1 T2 T3

T4 T5 T6

R1

R1 R1

L1

L1 L1

Ui

Ui
UDC

Ui

IZK

IU IV IW

Abbildung 1.6: Aufbau eines elektrischen Antriebssystems

Damit ist der analytische Formelsatz zur Beschreibung des Verhaltens der EESM vervollständigt.

1.3 Die EESM als Traktionsantrieb

In diesem Kapitel soll ein kurzer Überblick über den Stand der Technik bzw. den Einsatz der EESM
als Traktionsantrieb für automobile Kraftfahrzeuge gegeben werden. Dazu wird anfänglich der Aufbau
eines typischen Antriebssystems innerhalb eines vollelektrischen Fahrzeugs erläutert, um anschließend
die Einsatzmöglichkeiten, inkl. Vor- und Nachteile, der EESM dabei vorzustellen. Der Antrieb lässt
sich dabei grundsätzlich in drei, miteinander in Verbindung stehende Komponenten aufteilen, welche
in Abbildung 1.6 dargestellt sind. Als Energiespeicher dient dabei eine Lithium-Ionen-Batterie, welche
in den meisten Fällen ein Spannungsniveau zwischen 200 und 800 V besitzt. Sie ist in Abbildung 1.6 als
Gleichspannungsquelle UDC mit einem Innenwiderstand Ri modelliert. Die von ihr gelieferte Gleich-
spannung muss allerdings zum Betrieb einer Drehstrommaschine in Wechselspannung umgewandelt
werden. Dazu dient der PWR, welcher durch intelligentes Ein- und Ausschalten seiner sechs Transisto-
ren T1 - T6 ein solches Spannungsmuster erzeugen kann. Dieses Spannungsmuster kann je nach Ausfüh-
rung des PWR und Betriebszustand variieren (Space-Vector-Modulation (SVM), Mittelpulstaktung,
Blockbetrieb, ...). Um zu verhindern, dass Wechselstrom direkt aus der Batterie gezogen wird, sitzt
am Eingang des PWR die Zwischenkreiskapazität CZK , welche Energie für transiente Vorgänge bereit-
stellt. Am Ende der Kette steht nun die E-Maschine, welche als elektromechanischer Energiewandler
die ihr zugeführte elektrische Leistung in mechanische Leistung und somit Vortrieb umsetzt. Diese
wird in Abbildung 1.6 als Drehstrommaschine mit ihren drei symmetrischen Strängen, bestehend aus
dem Strangwiderstand R1 , der Stranginduktivität L1 und der induzierten Spannung Ui, dargestellt.
Der Maschinentyp mit dem größten Marktanteil an den im Jahr 2015 verkauften Elektrofahrzeugen
ist die Permanentmagnet Synchronmaschine (PSM), gefolgt von der Asynchronmaschine (ASM), wel-
che z.B. im Tesla Model S zum Einsatz kommt [20]. Dies zeigt den damaligen starken Trend hin
zu Maschinen mit Permanentmagneten, da in den Untersuchungen von Santiago [18], welche die in
vollelektrischen Fahrzeugen der Jahre 1969 bis 2012 eingesetzten Antriebe vergleicht, gut zu erken-
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nen ist, dass bis dahin die ASM der vorherrschende Maschinentyp war. Die EESM wurde bisher nur
von zwei großen Herstellern (Renault im Zoe/Twingo [55, 56] und BWM im iX3/i4/iX/i7/iX1 [7])
in einem Serienfahrzeug eingesetzt. Des Weiteren hat Vitesco im Juni 2022 ein komplettes Achsan-
triebssystem mit einer integrierten EESM vorgestellt, welches in Zukunft Automobilherstellern zum
Kauf angeboten werden soll [73]. Die unterschiedlichen Maschinentypen bieten verschiedene Vor- und
Nachteile, welche sie für unterschiedliche Fahrzeugkonzepte interessant machen. Eine hervorragende
Übersicht dieser kann in [37] nachgeschlagen werden. Die wichtigsten Merkmale für PSM, ASM und
EESM sind dabei nochmals in Tabelle 1.1 zusammengefasst. Obwohl derzeit noch wenige EESM in
Serienfahrzeugen zu finden sind, wird sie bereits seit langem als ökologischere und kostengünstigere
Alternative zur dominanten PSM betrachtet, welche einen höheren Wirkungsgrad und Leistungsfaktor
als die ASM besitzt[18]. Schon im Jahr 2006 wird in [60] eine EESM als Antrieb für Elektrofahrzeuge
präsentiert, welche nach experimentellen Aufbau und Vermessung auch in elektrischen Gabelstaplern
zum Einsatz kam. In [43] wird die EESM bezüglich der Dynamik ihrer Regelung und dem Aspekt
der funktionalen Sicherheit beim Einsatz im Automobil untersucht. Dabei wird gezeigt, dass sowohl
eine hochdynamische Regelung des Drehmoments, als auch ein verlustoptimaler Betrieb der Maschine
möglich sind. Auch eine Verschiebung der thermischen Belastung zwischen einzelnen Komponenten ist
mit Verlassen des verlustoptimalen Betriebsbereichs möglich. [30] beschreibt die elektromagnetische,
sowie thermische Auslegung einer VPSM als Traktionsantrieb. Dadurch kann ein sinusförmigerer Ver-
lauf der Erregerfeldkurve im Vergleich zur SPSM erreicht werden. Zusätzlich ist die Erregerwicklung
thermisch besser angebunden, da über das die Wicklung umschließende Eisen eine größere Kühlflä-
che vorhanden ist. Allerdings reduziert sich durch die ähnlich großen Induktivitäten in Längs- und
Querachse der Reluktanzanteil des Drehmoments auf ein Minimum. Auf ähnliche Ergebnisse kommen
auch die Untersuchungen in [25]. In [32, 52, 74] werden bürstenlose Energieübertragungsverfahren für
die Rotorwicklung vorgestellt, welche den Wartungsaufwand der Maschine auf Grund der fehlenden
Schleifringe deutlich reduzieren können. Sie basieren alle auf dem Prinzip des rotierenden Transforma-
tors mit anschließendem Gleichrichter, aber unterscheiden sich doch deutlich im geometrischen Aufbau
des Transformators, den eingesetzten Materialien und der Ansteuerung. Während beispielsweise in [52]
Ferrite im rotierenden Teil des Transformators zum Einsatz kommen, verwendet [74] herkömmliche
Elektrobleche. Eine Maschine mit einem solchen induktiven Übertragungssystem wird derzeit vom
Automobilzulieferer MAHLE entwickelt [42]. Weitere Untersuchung, ob der Einsetzbarkeit der EESM
als Traktionsantrieb, sind in der Literatur ebenfalls vorhanden [11, 19, 25, 26, 32, 37, 50, 53, 68].
[14] analysiert die Betriebsbereiche und Effizienzkennlinien der EESM mit und ohne Regelung des
Erregerstroms, sowie mit und ohne Einprägen eines d-Stroms. Das Resultat dabei ist, dass für einen
leistungsstarken und effizienten Betrieb innerhalb eines Fahrzeugs sowohl eine Regelung des d-Stroms,
als auch des Erregerstroms der EESM erfolgen muss. Der Einsatz von SPSM als Radnabenmoto-
ren wird in [36, 53] untersucht. In [36] werden verschiedene Wicklungskonfigurationen in Form von
Zahnspulenwicklungen verschiedener Nut- und Polzahl untersucht, um anschließend die vielverspre-
chendste Konfiguration geometrisch zu optimieren und auch eine thermische Analyse durchzuführen.
Dabei werden sowohl konstante Lastfälle, als auch Fahrzyklen berücksichtigt, um das Verhalten unter
realen Bedingungen im Fahrzeug widerzuspiegeln. Besonderheit der darin betrachteten Maschinen ist
die Verwendung von gegossenen Spulen, welche einen besonders hohen Kupferfüllfaktor ermöglichen.
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Tabelle 1.1: Vor- und Nachteile verschiedener Typen von E-Maschinen
[22, 37, 49]

ASM PSM EESM

Vorteile

• Robust

• Günstig

• Hohe
Rotortemperatur
zulässig

• Drehzahlsensor

• Hohe
Drehmomentdichte

• Hoher maximaler
Wirkungsgrad

• Hohe
Dauerleistung

• Hohe Effizienz
bei Teillast

• Hohe Effizienz im
Feldschwächbereich

• Großer Konstant-
leistungsbereich

• Geringe
Schleppverluste

Nachteile

• Mittlerer
Wirkungsgrad

• Hohe
Rotorverluste

• Leistungsabfall im
Feldschwächbereich
bei hohen
Drehzahlen

• Gefahr durch
Entmagnetisierung

• Teuer

• Einsatz von
leichten und
schweren seltenen
Erden

• Schleppverluste

• Drehwinkelsensor

• Energieübertrager
notwendig

• Mittlere
Rotorverluste

• Mechanische
Festigkeit (SPSM)

• Drehwinkelsensor
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Die resultierende Maschine erfüllt alle an sie gestellten Anforderungen, um in einem Fahrzeug einge-
setzt zu werden, besitzt allerdings ein Gewicht von 46 kg bei einem dauerhaften Drehmoment von 350
Nm. Auf diese Arbeit aufgreifend wird in [53] die EESM mit der PSM im Einsatz als Radnabenantrieb
verglichen und kommt zu dem Schluss, dass beide Maschinentypen die hohen Anforderungen erfüllen
können. Vorteil der SPSM ist dabei ihre hohe Spitzenleistung, welche allerdings im Kontrast zu ihrer
niedrigeren Effizienz im Vergleich zur PSM steht. Eine hybride Variante der EESM mit Magneten zur
Reduktion der Rotorsättigung wurde in [31] betrachtet. Dadurch konnte eine Steigerung der Dreh-
momentdichte um 7,3 % erreicht werden. Allerdings ist dabei im Auslegungsprozess eine mögliche
Entmagnetisierung dieser Magnete zu berücksichtigen, weil sie durch die Nähe zum Luftspalt und auf
Grund des Polstreufelds einem entsprechenden Feld entgegen ihrer Magnetisierungsrichtung ausgesetzt
sind. Eine weitere Methode zur Erhöhung der Drehmomentdichte einer EESM wird in [61] gezeigt.
Dazu wird das Rotorblechpaket in zwei Teile aufgespalten. Einerseits das Rotorjoch und andererseits
die einzelnen Pole. Nun wird die Wicklung eines einzelnen Pols vorgefertigt und anschließend zu-
sammengepresst, um einen höheren Kupferfüllfaktor zu erreichen. Nach dem Zusammenpressen wird
sie fixiert und auf den Rotorpol aufgesteckt, welcher dann anschließend über eine Haltenase im Ro-
torjoch fixiert wird. Der entsprechend höhere Kupferfüllfaktor erlaubt es somit mehr Windungen in
derselben Fläche unterzubringen und somit das Drehmoment zu steigern oder die effektive Kupfer-
fläche eines Leiters zu vergrößern und somit, über den verringerten Widerstand, die Kupferverluste
zu senken. Ein weiterer nicht zu vernachlässigender Faktor, welcher für die EESM als Antrieb für
Elektrofahrzeuge spricht, ist die Tatsache, dass keine schweren, seltenen Erden, auch Heavy Rare
Earth (HRE) genannt, zu ihrer Herstellung benötigt werden. Diese kommen in den für PSMs handels-
üblich eingesetzten NeFeB-Magneten vor und sorgen für deren Entmagnetisierfestigkeit. Allerdings
erfolgt deren Abbau unter hinsichtlich Umweltverträglichkeit zu prüfenden Bedingungen, sodass seit
Jahren versucht wird den Einsatz dieser Erden zu reduzieren. Deshalb wird die EESM auch in vielen
Untersuchungen, welche sich mit der Verminderung bzw. der Vermeidung dieser Rohstoffe in Fahr-
zeugantrieben beschäftigen, als vielversprechende Alternative angeführt [9, 20, 54]. Ein zusätzlicher
Benefit dabei ist die kostengünstigere Herstellung der EESM, weil die soeben besprochenen NeFeB-
Magnete in den letzten Jahren stark im Preis gestiegen sind. Dieser Anstieg ist im, in Abbildung 1.7
dargestellten, Preisindex für PrNd, welches zur Herstellung der Magnete benötigt wird, besonders für
die Jahre 2011 und 2022 ersichtlich. Dieser Preisanstieg begründet sich durch eine erhöhte Nachfrage,
sowie einer fast vollständigen Monopolstellung Chinas als Lieferant dieser Rohstoffe [29]. Ein weiterer
kritischer Aspekt zum Einsatz von EESM in automobilen Anwendungszwecken sind Anforderungen
im Bereich Noise, Vibration, Harshness (NVH). Kunden könnten die von der Maschine emittierten
Geräusche als störend empfinden und deshalb muss im Auslegungsprozess darauf geachtet werden,
dass entsprechende Kriterien eingehalten werden. In [23] wird eine mögliche Optimierungsmethode
zur Reduktion bestimmter harmonischer Ordnungen anhand einer Optimierungsfunktion vorgestellt.
[44] betrachtet den Einfluss des Rotorstrom, auf die akustische Anregung durch die Maschine und kann
hierbei einen klaren Zusammenhang feststellen. Für einen fixen Betriebspunkt wurden mehrere mögli-
che Stromkombinationen um diesen einzustellen verglichen und es hat sich gezeigt, dass die geringste
akustische Anregung nicht automatisch mit der höchsten Effizienz zusammenfällt. Es wird empfohlen,
diese ineffizienten Stromkombinationen nur an akustisch kritischen Punkten einzuregeln oder in der
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Abbildung 1.7: Preisindex Praseodymium Neodymium (PrNd) von
01.2010 bis 10.2022 [63]

Auslegung ein gewichtetes Kriterium aus Effizienz und NVH-Performance einzuführen. Somit ist ein
Überblick über den derzeitigen Forschungsstand der EESM als Traktionsantrieb gegeben.



2 Berechnungsgang und Optimierung

Soll eine neue EESM für einen Sportwagen entwickelt werden, lässt sich der Prozess, um das endgül-
tige, elektromagnetische Design der Maschine zu erhalten, in drei grundsätzliche, aufeinanderfolgende
Schritte unterteilen. Diese lauten wie folgt:

1. Einholen der Fahrzeugrandbedingungen inkl. Ermittlung der daraus erforderlichen Kenngrößen
für die EESM

2. Analyse und Festlegung des Maschinenkonzepts

3. Designoptimierung des ausgewählten Konzepts mittels numerischer Feldberechnung und Opti-
mierungsalgorithmus

Einen grafischen Überblick dieses Auslegungsvorgangs bietet Abbildung 2.1.

2.1 Fahrzeugrandbedingungen

Zuerst werden aus den Vorgaben für das Gesamtfahrzeug (Vorhandener Bauraum, Beschleunigungszeit
0-100 km/h, Beschleunigungszeit 0-200 km/h, 1/4 Meile Zeit, Maximalgeschwindigkeit vmax , Perfor-
mance bzw. Effizienz in diversen Fahrzyklen oder relevanten Betriebspunkten, NVH, Masse, Volumen,
etc.) die notwendigen, maschinenspezifischen Größen wie das maximale Drehmoment Mmax , die maxi-
male Leistung Pmax , die Maximaldrehzahl nmax , die erforderliche Leistung bei Höchstgeschwindigkeit
Pmax,nmax , sowie die Drehmomentwelligkeit Mpp oder der Wirkungsgrad η in bestimmten Betrieb-
spunkten abgeleitet. Diese genannten Kenngrößen zählen mitunter zu den wichtigsten Spezifikationen
der Maschine, stellen dabei jedoch nur einen Ausschnitt der zu berücksichtigenden Parameter inner-
halb des Auslegungsprozesses dar. Sind die Randbedingungen der EESM definiert, wird daraus eine
Auswahl an möglichen Maschinenkonzepten entwickelt.

2.2 Maschinenkonzept

Sind die Fahrzeugrandbedingungen festgelegt, muss sich für ein grundlegendes Maschinenkonzept ent-
schieden werden. Dabei wird zuerst der Maschinentyp anhand der in Abschnitt 1.3 präsentierten Vor-
und Nachteile ausgewählt. Die in diesem Kapitel enthaltenen Ausführungen beschränken sich aus-
schließlich auf die EESM. Anschließend kann zwischen zwei Vorgehensweisen zur Grobdimensionie-
rung der Maschine entschieden werden. Die erste dabei ist eine Maschine anhand der in der Literatur

16
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Anforderungen

Mmax

Pmax

nmax

lFE,max

η
Mpp

D1,A

I1,max

UDC

Maschinenkonzept

PSM

EESM

ASM

q = 2

p = 3

wN = 4

a = 1

hN ≈ 15 mm
bN ≈ 5 mm

Optimierung

Finales Design Identifikation Pareto-Fronten

Abbildung 2.1: Überblick des Auslegungsvorgangs einer EESM
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bekannten Analytik [6, 48, 59] vollkommen neu auszulegen. Der Berechnungsvorgang dazu wird in Ab-
schnitt 2.2.2 ausführlicher beschrieben. Die in der Praxis häufiger vorkommende, zweite Variante ist
es allerdings eine bereits ausgeführte Maschine mittels der Skalierungsgleichungen an die neuen Gege-
benheiten anzupassen. Dieser Vorgang ist in Abschnitt 2.2.1 beschrieben. Sobald sich für ein Konzept,
welches passend für die Anforderungen der Maschine erscheint, entschieden wurde kann eine Optimie-
rung des elektromagnetischen Designs mittels FEM in Koppelung mit einem Optimierungsalgorithmus
erfolgen. Ein Überblick dazu wird anschließend in Abschnitt 2.3 gegeben.

2.2.1 Skalierung einer vorhandenen Maschine

In der Praxis ist es häufig üblich eine bereits ausgeführte, gut funktionierende Maschine mittels
der Skalierungsgleichungen für den Statorinnendurchmesser D1,I , der Eisenlänge lFE , sowie der
Strangwindungszahl w , der Batteriespannung UDC und dem maximalen Strangstrom I1,max in Glei-
chung (2.1) auf die neuen Anforderungen anzupassen.

D1,I ∝ M2, D1,I ∝ P (2.1a)

lFE ∝ M, lFE ̸∝ P (2.1b)

w ∝ M, w ∝ P−1 (2.1c)

UDC ̸∝ M, UDC ∝ P (2.1d)

I1,max ∝ M, I1,max ̸∝ P (2.1e)

Dabei müssen die vorhandenen Freiheitsgrade so lange angepasst werden, bis eine zufriedenstellende
Variante gefunden ist.

2.2.2 Analytische Auslegung

Die analytische Auslegung kommt zum Tragen, wenn eine EESM von Grund auf neu entworfen werden
soll und noch keine andere Maschine als Ausgangsbasis zur Verfügung steht. Ihr Ziel ist es aus den
Kenngrößen und geforderten Eigenschaften zuerst die Dimensionen der Hauptabmessungen der Ma-
schine - dem Statorinnendurchmesser D1,I und der ideelen Länge li - zu bestimmen. li entspricht der
axialen Länge des Blechpakets ohne Berücksichtigung der Isolationsschichten zwischen den einzelnen
Blechen. Der Zusammenhang zur axialen Gesamtlänge der Maschine lFE ergibt sich mit dem von der
Blechdicke abhängigen Stapelfaktor kfe nach Gleichung (2.2).

li = kfelFE (2.2)

Zusätzlich dazu werden auch die Dimensionen weiterer elektromagnetisch relevanter Parameter, wie
z.B. der Zahnbreite bZ , der Nuthöhe hN , der Jochhöhe hJ , der Polkernbreite bPK oder der Polbe-
deckungsfaktors α , für einen ersten Grobentwurf der Maschine ermittelt. Die Hauptabmessungen
werden hauptsächlich durch das Maß der elektromagnetischen Beanspruchung des Nutzvolumens, be-
schrieben über die Luftspaltflussdichte B̂δ und den Strombelag A , festgelegt. Dabei muss auf eine
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maximal zulässige Erwärmung der Bauteile geachtet werden, welche hauptsächlich durch die Tem-
peraturbeständigkeit der verwendeten Isoliersysteme definiert wird. Für die zulässigen Größen der
elektromagnetischen Beanspruchungen finden sich innerhalb der Literatur allgemeine Richtwerte oder
es wird auf bisherige Erfahrungswerte zurückgegriffen [48].

Ermittlung der Hauptabmessungen

Das aus Statorinnendurchmesser D1,I und ideeler Länge li gebildete Zylindervolumen V = πD2
1,I li/4 ≈

D2
1,I li steht in direkter Relation zum erreichbaren Drehmoment M ≈ P/n bzw. zur erreichbaren Lei-

stung P bei einer gegebenen magnetischen Ausnutzung, repräsentiert durch den Esson´schen Aus-
nutzungsfaktor C . Dieser Zusammenhang ist als Bemessungsgleichung elektrischer Maschinen, sie-
he Gleichung (2.3), bekannt.

P = CD2
1,I lin bzw. M = CD2

1,I li (2.3)

Der darin enthaltene Ausnutzungsfaktor C bestimmt setzt sich nach Gleichung (2.4) aus dem Spit-
zenwert der Luftspaltflussdichte B̂δ, dem Strombelag A und dem Grundwellenwicklungsfaktor ξw,1

zusammen und gibt ein Maß für die elektromagnetische Ausnutzung eines entsprechenden Volumens
an.

C =
π2

√
2
ξw,1AB̂δ (2.4)

Wie diese Größen bestimmt sind bzw. was sie beeinflusst wird im Anschluss erläutert, jedoch soll zu-
erst erwähnt werden, wie im Falle der Auslegung einer EESM als Sportwagenantrieb fortzugehen wäre,
um die Hauptabmessungen zu bestimmen. In einem Fahrzeug ist der zur Verfügung stehende Bauraum
der am meisten limitierende Faktor einer E-Maschine, gefolgt vom geforderten Drehmoment. Deshalb
wird bei der Dimensionierung davon ausgegangen, dass im Falle einer Innenrotormaschine mit Schen-
kelpolen die maximale Länge li und der erlaubte Statoraußendurchmesser D1,A bekannt sind. Folglich
muss der Statorinnendurchmesser D1,I entsprechend kleiner als der Statoraußendurchmesser sein, um
innerhalb des maximalen Maschinenvolumens VEM = πD2

1,Ali/4 auch noch den Stator unterzubrin-
gen. Nimmt man nun durch Richtwerte in der Literatur [48, 59] oder basierend auf Erfahrungswerten
einen, der verwendeten Kühlung entsprechenden, Ausnutzungsfaktor an, ergibt sich daraus die erste
Abschätzung für den Statorinnendurchmesser zu

D1,I =

"
M

Cli
(2.5)

Dabei wurde das maximale Drehmoment Mmax als definierende Größe gewählt. Um nun die Forde-
rung nach einer gewünschten Maximalleistung Pmax zu erfüllen, muss das geforderte Moment bei der
Nenndrehzahl nN , entsprechend Gleichung (2.6), anliegen.

nN =
60Pmax

2πMmax
(2.6)

Hierbei sei erwähnt, dass diese erste Grobauslegung der Maschine einen iterativen Prozess darstellt,
welcher im Laufe der Berechnung auf unzulässige Werte für bestimmte Kenngrößen führen kann und
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dann, unter einer entsprechenden Anpassung der beeinflussenden Parameter, so lange wiederholt wer-
den muss bis eine passende Konfiguration gefunden ist. Im Anschluss daran gilt es die zu verwendende
Wicklung, repräsentiert über ihre Strangwindungszahl w, zu dimensionieren.

Wicklungsentwurf

Der in dieser Arbeit enthaltene Inhalt beschränkt sich dabei auf, die in der Praxis am häufigsten in
Automobilantrieben vorkommenden, Zweischicht-Ganzlochwicklungen einfacher Zonenbreite. Zusätz-
liche Informationen zu Einschicht-Ganzlochwicklungen, Ganzlochwicklungen doppelter Zonenbreite
oder Bruchlochwicklungen können den Werken [6, 48, 57] entnommen werden. Mit diesem ist es mög-
lich unter einer ersten Festlegung der Luftspaltflussdichte, entsprechend der Erfahrungswerte in [48] im
Bereich 0.8 bis 1.05T, einen Wert für das Produkt aus Strombelag und Grundwellenwicklungsfaktor
zu definieren, siehe Gleichung (2.7). Dazu wird als weitere Randbedingung der maximal vom PWR
stellbare Strom als Nennstrom IN eingeführt.

ξw,1A =
C
√
2

π2B̂δ

(2.7)

Sowohl der Strombelag, als auch der Wicklungsfaktor sind letztendlich von den, die Wicklung definie-
renden, Parametern festgelegt. Diese sind die Strangzahl m , die Polpaarzahl p , die Anzahl Nuten
pro Pol und Strang bzw. Lochzahl q , die Anzahl der Leiter/Windungen pro Nut wN , die Anzahl der
parallelen Zweige a , sowie die Spulenweite W . Der Grundwellenwicklungsfaktor variiert jedoch nur
geringfügig, sodass für die Wahl der Wicklung der Strombelag die ausschlaggebende Größe ist. Die
entsprechenden Zusammenhänge der beiden Größen dazu folgen nun. Der Strombelag entspricht der
Gesamtdurchflutung innerhalb der Maschine im Verhältnis zu ihrem Umfang an der Statorinnenseite
und ergibt sich nach Gleichung (2.8).

A =
2mwIN
πD1,I

(2.8)

Die darin enthaltene Strangwindungszahl oder auch spannungshaltende Windungszahl w gibt die, je
nach Verschaltung, effektiv wirksame Anzahl an Windungen innerhalb eines Stranges an und wird
entsprechend der Entwurfsgleichung für Strangwicklungen, siehe Gleichung (2.9), ermittelt.

w = pq
wN

a
=

NwN

2am
(2.9)

Der Grundwellenwicklungsfaktor ξw,1 hingegen entspricht dem Wert des Wicklungsfaktors ξw,ν mit
einer Wellenordnungszahl von ν = 1. Die Wellenordnungszahlen geben an Oberwellen welcher Ord-
nungen sich innerhalb eines Wicklungssystems ausbilden können und bestimmen sich für Ganzloch-
wicklungen mit m -Strängen nach Gleichung (2.10).

ν = 1 + 2mg, mit g = 0,±1,±2,±3, ... (2.10)

Der Wicklungsfaktor gibt ein Maß für den Einfluss der Wicklungsverteilung am Statorinnendurchmes-
ser auf die Luftspaltwelle der ν -ten Ordnung an und wird in [6] folgendermaßen definiert:
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"Der Wicklungsfaktor „transformiert“ eine am Statorinnendurchmesser in Nuten verteilte
Wicklung mit w Windungen mathematisch in eine konzentrierte Wicklung mit ξw,ν ·w ef-
fektiven Windungen. Man muss sich anschließend nicht mehr weiter um die verteilte Wick-
lung kümmern, sondern kann die Wicklung formelmäßig wie eine konzentrierte Wicklung
mit ξw,ν · w effektiven Windungen behandeln, die eine sinusförmige Luftspaltwelle mit der
Wellenlänge τp/ν erregt."

Er setzt sich für Ganzlochwicklungen zusammen aus dem Sehnungsfaktor ξs,ν und dem Zonenfaktor
ξz,ν , welche respektive den Einfluss einer Sehnung, sowie der Gestaltung der einzelnen Wicklungszonen
auf das Wicklungssystem angeben. Ihre Berechnung für eine Wellenordnungszahl ν ist in Gleichun-
gen (2.11) und (2.12) gegeben.

ξs,ν = sin

�
W

τp

νπ

2

�
(2.11)

ξz,ν =
sin( νπ

2m)

q sin νπ
2wq

(2.12)

Ihr Produkt bildet, nach Gleichung (2.13), den Wicklungsfaktor ξw,ν .

ξw,ν = ξs,νξz,ν (2.13)

Nun kann eine Wicklung so gewählt werden, dass das Produkt aus Strombelag und Grundwellen-
wicklungsfaktor näherungsweise dem Produkt aus gewählter Luftspaltflussdichte und Esson´schem
Ausnutzungsfaktor in Gleichung (2.7) entspricht. Setzt man dabei Gleichungen (2.8), (2.9), (2.11)
und (2.12) in Gleichung (2.7) ein ergibt sich dafür als definierende Gleichung

sin

�
W

τp

π

2

�
sin( π

2m)

q sin
�

πa
2pwN q2

�
� �� �

ξw,1

2mpqwNIN
D1,Iπa� �� �

A

=
C
√
2

π2B̂δ

(2.14)

Vereinfachend lässt sich in einem ersten Entwurf der Grundwellenwicklungsfaktor als ξw,1 ≈ 0.92

annehmen [48]. Auch hierbei handelt es sich um einen iterativen Vorgang bei dem verschiedene Va-
rianten verfolgt und berechnet werden müssen, um anschließend die passendste auszuwählen. Wurde
eines oder mehrere Wicklungskonzept ausgewählt, gilt es im Anschluss eine erste Abschätzung der
Parameter des magnetischen Kreises der Maschine zu ermitteln.

Magnetischer Kreis

Zu Beginn wird die Form des Polschuhs entsprechend als Sinus- oder Rechteckpol festgelegt. In der
Praxis kommen jedoch hauptsächlich Sinuspole zum Einsatz. Ihr Ziel ist es, einen möglichst sinus-
förmigen Verlauf der Flussdichte im Luftspalt im Leerlauf zu erzeugen. Dies kann dadurch erreicht
werden, indem, ausgehend von der Luftspaltlänge in der Polmitte δ0 , der Verlauf des Luftspalts δ(x),
ebenfalls von der Polmitte ausgehend, nach Gleichung (2.15) gewählt wird [48].

δ(x) =
δ0

cos π
τp
x

(2.15)
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Tabelle 2.1: Referenzwerte für die Flussdichte B in unterschiedlichen
Gebieten [48]

SPSM VPSM

Statorjoch (SJ) 0.8 - 1.05 T 0.75 - 1.05 T
Zahn (Z) 1.6 - 2.0 T 1.6 - 2.0 T
Polkern (PK) 1.3 - 1.8 T 1.1 - 1.7 T
Rotorjoch (RJ) 1.0 - 1.5 T 1.3 - 1.6 T

Nach Wahl der Form des Polschuhs lässt sich durch Integration der Feldkurve ein ideeler Polbeckungs-
faktor αi = bi/τp ermitteln. Die ideele Polbogenbreite bi bildet dabei mit dem Luftspaltflussdichten-
spitzenwert B̂δ ein, im Vergleich zur Fläche unter der Feldkurve, flächengleiches Rechteck. Für den
Fall, dass der Luftspalt über 2/3 des Luftspalts einen konstanten Wert von δ0 besitzt und dann bis
zur Polschuhkante auf 2δ0 zunimmt, kann als Näherungsbeziehung

αi ≈ α (2.16)

herangezogen werden [48]. Dabei entspricht α dem tatsächlichen Polbedeckungsfaktor. Damit kann
der Luftspaltfluss Ψδ mithilfe von Gleichung (2.17) bestimmt werden.

Ψδ = B̂δατpli (2.17)

Damit lässt sich anschließend die Leerlaufspannung U0 bei Nennfrequenz fN = pnN
60 folgendermaßen

ermitteln
U0 =

√
2πfNwΨδ (2.18)

Bei der Auslegung sollte darauf geachtet werden, dass hier noch ein entsprechendes Spannungsreser-
ve gegenüber der Zwischenkreisspannung vorliegt, weil im Leerlauf kein Statorstrom fließt, welcher
einen zusätzlichen Spannungsabfall in der Wicklung verursacht. Anschließend können einige wichtige
geometrische Größen der verschiedenen Sektionen des magnetischen Kreises bestimmt werden. Dazu
zählen im Stator die Jochhöhe hJ und, je nach Nutform, die Zahnbreite bZ bzw. Nutbreite bN , sowie
die benötigte Nuthöhe hN . Eine Übersicht über Richtwerte für die Induktionen in den verschiedenen
Gebieten ist in Tabelle 2.1 zu finden, welche aus [48] entnommen wurde. Somit kann nach Wahl einer
höchstzulässigen Flussdichte eines Gebiets Bξ,max mit ξ ∈ {SJ,Z, PK,RJ} eine erste Abschätzung
dieser charakteristischen Größen getroffen werden. Für die Statorjochhöhe hJ ergibt sich

hJ ≥ Ψδ

2lFEkfeBSJ,max
(2.19)

Für die Bestimmung der Nutabmessungen wird zuerst mit Gleichung (2.20) der Zweigstrom Izw be-
stimmt.

Izw =
Istr
a

(2.20)
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Tabelle 2.2: Richtwerte für den Nutfüllfaktor der Statorwicklung nach [48]
für Nieder- und Hochspannung (≥ 1 kV)

Runddrahtwicklungen Formspulen- oder Stabwicklungen
Niederspannung Hochspannung Niederspannung Hochspannung

kCu,1 in % 0.30 - 0.50 0.20 - 0.40 0.35 - 0.60 0.30 - 0.45

Dieser führt dann mit der Stromdichte J über Gleichung (2.21) zum benötigten Leiterquerschnitt AL

.
AL = Izw/J (2.21)

Mit der Anzahl der Leiter pro Nut wN und einer Annahme des Kupferfüllfaktors kCu,1 , entsprechend
Tabelle 2.2, lässt sich somit der benötigte Nutquerschnitt AN bestimmen [48].

AN = w
AL

kCu,1
(2.22)

Je nach verwendetem Draht bietet sich die Verwendung parallelflankiger Zähne bzw. einer parallel-
flankigen Nut an. Werden rechteckige Formspulen als Leiter verwendet, ergibt es Sinn auch die Nut
rechteckig zu gestalten. Dementsprechend besitzen die Zähne dann keine konstante Breite mehr. Für
diesen Fall kann in einem ersten Versuch die Nutbreite bN entsprechend Gleichung (2.23) gewählt
werden.

bN ≈ τN
2

(2.23)

Die zugehörige Nuthöhe hN lässt sich dann einfach aus der Nutfläche ableiten. Dabei muss im An-
schluss kontrolliert werden, ob die Flussdichte am schmalsten Querschnitt des Zahns nicht den ge-
wählten, höchstzulässigen Induktionswert BZ,max übersteigt.

hN =
AN

bN
(2.24)

Beim Einsatz von Runddrähten bietet es sich an, parallelflankige Zähne zu nutzen, welche auf ein
nahezu trapezförmiges Nutgebiet führen. Die Zahnbreite bZ kann dabei mit den Referenzwerten aus
Tabelle 2.1 nach Gleichung (2.25) ermittelt werden.

bZ =
Ψδ

lFEkfeBZ,max
(2.25)

In erster Näherung ergibt sich somit die Nutbreite zu

bN = τN − bZ (2.26)

und die Nuthöhe kann, analog zur Verwendung von Rechteckdrähten, mit Gleichung (2.24) bestimmt
werden [48]. Sind die Abmessungen ermittelt, muss einerseits mittels einer Nutraumbilanz kontrolliert
werden, ob diese so ausführbar sind und andererseits überprüft werden, ob die Nut zwischen dem aus
den Randbedingungen hervorgehenden Statoraußendurchmesser D1,A und dem ermittelten Statorin-
nendurchmesser D1,I , unter Berücksichtigung der minimalen Jochhöhe hJ , Platz findet. Ist dies nicht
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der Fall, müssen die Abmessungen entsprechend korrigiert werden. Die Luftspalthöhe δ0 wird nach
unten hin durch Fertigungstechnik und Betriebssicherheit aufgrund mechanischer Toleranzen hin be-
grenzt und nach oben hin durch zu hohe Erregerverluste bzw. unzulässig niedrige Leistungsfaktoren.
Eine aus [48] stammende Abschätzung für die Luftspalthöhe von SPSM mit Sinusfeldpolen gelingt
über

δ0
mm

≈ 0.45
τp
m

A

Amm−1
/
B̂δ

T
(2.27)

mit Rechteckfeldpolen über
δ0
mm

≈ 0.7
τp
m

A

Amm−1
/
B̂δ

T
(2.28)

und für VPSM durch
δ0
mm

≈ 0.25
τp
m

A

Amm−1
/
B̂δ

T
(2.29)

Anschließend müssen für SPSM noch die geometrischen Abmessungen für den Rotor, wie Polkern-
breite bPK , Polkernhöhe hPK und Jochhöhe hJ ermittelt werden. Der Polkern wird zusätzlich zum
Luftspaltfluss noch mit dem Polstreufluss belastet, welcher in etwa 15% bis 25% des Luftspaltflusses
beträgt.

ΨPK = (1.15 . . . 1.25)Ψδ (2.30)

Die Polkernbreite lässt sich dann, analog zur Zahnbreite bzw. Jochhöhe, über die höchstzulässige
Flussdichte im entsprechenden Gebiet, siehe Tabelle 2.1, über Gleichung (2.31) bestimmen.

bPK =
ΨPK

lFEkfeBPK,max
(2.31)

Für die Polkernhöhe kann, nach [48], folgende Abschätzung getroffen werden

hPK = (0.20 . . . 0.55)τp (2.32)

Der Fluss, welcher durch das Rotorjoch fließt, wird mit ΨRJ = ΨPK/2 angenommen und somit kann
dessen Höhe hRJ zu

hRJ =
ΨPK

2lFEkfeBRJ,max
(2.33)

bestimmt werden. Sind all diese Größen festgelegt, kann mit der Berechnung dieses Maschinendesigns
begonnen werden. Diese kann entweder auf Basis analytischer Natur nach dem in [48] beschriebenen
Verfahren passieren oder mittels FEM-Simulation. Basierend auf den Ergebnissen dieser Berechnungen
muss das Design dann anschließend entsprechend angepasst beziehungsweise bezüglich der Anforde-
rungen optimiert werden. Der folgende Abschnitt beschäftigt sich mit der Art und Weise, in der so
eine Optimierung durchgeführt werden kann.

2.3 Designoptimierung

Das letztendliche Ziel der Auslegung des elektromagnetischen Designs einer Maschine innerhalb ei-
nes Traktionsfahrzeug ist es, eine Vielzahl an Anforderungen aus verschiedensten Gebieten, wie z.B.
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Mechanik, Thermik, NVH, Performance oder Effizienz bestmöglich zu erfüllen. Da elektrische Ma-
schinen jedoch ein multidimensionales, nichtlineares System darstellen, liegt es nahe, dass selbst die
erfahrensten Experten auf diesem Gebiet nicht in der Lage sind, ohne Computerunterstützung ein
bezüglich all dieser Zielgrößen optimales Design zu ermitteln. Deshalb soll in diesem Abschnitt erläu-
tert werden, wie es möglich ist, durch moderne, computerunterstützte Verfahren ein solches Design zu
finden. Dazu gibt es in der Literatur viele verschiedene Lösungsansätze und auf alle davon einzugehen
würde den Rahmen dieser Arbeit sprengen. Deshalb wird im folgenden Abschnitt auf die Methode der
Optimierung mittels Meta-Modellen (engl. surrogate models) näher eingegangen, weil sich diese in der
Ingenieurspraxis auf Grund ihrer Zeiteffizienz bereits vielfach bewährt hat [64, 68]. Eine exzellente,
praxisnahe Beschreibung dieser Methodik findet sich in [66] und darauf basieren auch die folgenden
Ausführungen in dieser Arbeit. Der Prozess zum Finden des bestmöglichen Designs lässt sich als Op-
timierungsproblem beschreiben. Darin repräsentiert die allgemeine Funktion y = f(x) das Verhalten
der elektrischen Maschine bezüglich ihres m-dimensionalen Eingangsparametersatzes x ∈ D ⊂ Rm. Im
Folgenden wird die Menge D, welche eine Teilmenge des Rm darstellt, als Parameterraum bezeichnet
und als stetig angenommen. Die Eingangsparameter können im praktischen Einsatz verschiedensten
Größen entsprechen. Diese können, wie die Luftspalthöhe δ0 oder der Statorinnendurchmesser D1,I ,
geometrischer Natur sein, aber genauso die von der Batterie zur Verfügung stehende Spannung UDC

oder die Statorwicklungstemperatur ϑcu,1 repräsentieren. Mit diesen Beispielgrößen einer EESM würde
der Eingangsvektor x wie in Gleichung (2.34) dargestellt aussehen.

x = (x1, x2, x3, x4) = (δ0, D1,I , UDC , ϑcu,1) (2.34)

Der n-dimensionale Vektor y ∈ L ⊂ Rn stellt dabei die Ausgangs- oder Zielgrößen des Optimie-
rungsproblems dar, welche in der Praxis von Größen wie dem maximalen Drehmoment Mmax , der
Spitzenleistung Pmax , den Maschinenverlusten in einem bestimmten Betriebspunkt Pv,EM oder der
Drehmomentwelligkeit Mpp eines akustisch, relevanten Betriebspunkts, dargestellt werden. Ein mög-
licher Ausgangsvektor für eine EESM würde beispielsweise Gleichung (2.35) entsprechen.

y = (y1, y2, y3, y4) = (Mmax, Pmax, Pv,EM , Mpp) (2.35)

Der Raum L wird dabei Lösungs- oder Zielraum genannt. Falls existent, werden die Zielwerte für die
jeweiligen Ausgangsgrößen im ebenfalls n-dimensionalen Vektor ysoll ∈ L zusammengefasst. Sofern
eine Zielgröße keinen konkreten Zielwert besitzt und einfach nur minimiert bzw. maximiert werden
soll, kann ihr Eintrag im Zielvektor zu null gesetzt werden. Dabei sei erwähnt, dass jedes Maximie-
rungsproblem analog über Gleichung (2.36) in ein Minimierungsproblem umgeformt werden kann.

max
x∈D

f(x) = −(min
x∈D

f(−x)) (2.36)

Zusätzlich werden zur Formulierung des Problems noch ein oder mehrere Güte- bzw. Kostenfunktionale
e(x) benötigt, welche schlussendlich minimiert bzw. maximiert werden sollen. Ein solches gängiges
Kostenfunktional stellt die Methode der kleinsten Fehlerquadrate (engl. method of least-squares) dar.
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Die zugehörige Kostenfunktion e(x) ist in Gleichung (2.37) zu sehen.

e(x) = |f(x)− ysoll|2 (2.37)

Abschließend besteht noch die Möglichkeit Nebenbedingungen in Form von algebraischen Gleichungen
bzw. Ungleichungen zu definieren, um den Parameter- oder Lösungsraum weiter zu beschränken.
Setzt man all diese Formulierungen zusammen, lässt sich das gesamte Optimierungsproblem wie folgt
definieren

min
x∈D

e(x) = (e1(x), . . . , eM (x))

u.B.v. x1 ≥ 230,

0 = x4 + x5, . . .

(2.38)

Die Funktion f(x) ist hierbei im Allgemeinen eine Black-Box-Funktion, deren Auswertung in den
meisten Fällen sehr zeitintensiv ist. Ein praxisnahes Beispiel wäre hier die FEM-Analyse einer elektri-
schen Maschine an unterschiedlichen Betriebspunkten zur Bestimmung des Maschinenverhaltens und
der entsprechenden Verlustbilanz. Nun ist es dabei in der Realität so, dass man nur über diskrete
Beobachtungen bzw. Auswertung der Funktion an spezifischen Punkten x(i) einen Einblick in das
Verhalten von f(x) erhält, siehe Gleichung (2.39) [66].

x(i) → y(i) = f(x(i)) mit i = 1, . . . , N (2.39)

Da diese Evaluation allerdings sehr zeitintensiv sind, sollten die Anzahl und Werte der Stützstellen
wohlüberlegt gewählt sein. Mit der geeigneten Wahl dieser Stützstellen beschäftigt sich die statistische
Versuchsplanung. Dabei hat sie verschiedenste Verfahren entwickelt, um einen optimalen Versuchsplan

X =
�
x(1), x(2), . . . , x(N)



(2.40)

aufzustellen, welcher sowohl einen guten Einblick in das Systemverhalten bezüglich seiner Eingangspa-
rameter liefert, als auch eine möglichst geringe Anzahl von Auswertungen dafür benötigt. Eine der am
häufigsten eingesetzten Methoden dazu ist das Latin Hypercube Sampling. Zu ihrer Erklärung soll
zuerst ein zweidimensionaler Parameterraum betrachtet werden. Sollen innerhalb dieses Raums eine
Anzahl von N Designs erstellt werden, wird zuerst ein Quadrat mit N ×N Feldern erzeugt. Jede der
Achsen stellt dabei eine Eingangsvariable dar. Innerhalb dieses Quadrats werden nun j Felder besetzt,
dass zumindest in jeder Zeile und jeder Spalte ein Feld belegt ist. Quadrate, die diese Eigenschaften
erfüllen, werden Latin square genannt. Ein Beispiel, für eine gesuchte Anzahl von N = 4 Designs, ist in
Abbildung 2.2 zu sehen. Natürlich stellt die dabei gezeigte Konfiguration nicht die einzige Möglichkeit
zur Platzierung der Stützstellen dar, sondern für j = 4 existieren insgesamt 576 verschiedene Latin
squares. Diese Zahl steigt für wachsende j sehr stark an, sodass für j = 8 bereits ca. 109 Trillionen
Kombinationsmöglichkeiten vorhanden sind. Der Latin hypercube stellt die multidimensionale Erwei-
terung dessen dar und unterteilt den Parameterraum in entsprechend viele, gleich große Würfel, die
sogenannten bins. Diese bins werden anschließend so besetzt, dass, ausgehend von einem besetzten bin,
in keiner zu dem bin parallelen Achse ein weiterer besetzter bin vorhanden ist. Eine Erläuterung inkl.
Codebeispiele, wie eine solche Verteilung erreicht werden kann, ist in [66] enthalten. Die Idee eines
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x1

x2

Abbildung 2.2: Latin square für z.B. N = 4

Meta-Modells basiert nun darauf, in einem ersten Schritt das System f(x) an den, nach den Methoden
der statistischen Versuchsplanung ausgewählten, Punkten des Versuchsplans X auszuwerten. Darauf-
folgend werden in einem zweiten Schritt die im vorherigen Schritt gewonnenen Informationen dazu
genutzt, um einen Schätzer f̂(x) zu entwerfen, welcher das Systemverhalten widerspiegelt, aber dabei
deutlich schneller in der Auswertung ist. Dieser Schätzer kann im Anschluss dazu genutzt werden,
um gemeinsam mit einem gewählten Optimierungsalgorithmus, das in Gleichung (2.38) beschriebe
Optimierungsproblem möglichst zeiteffizient zu lösen und ein den Anforderungen entsprechendes Ma-
schinendesign zu erhalten. [66] führt verschiedene Methoden zur Erstellung eines solchen Meta-Modells
an, aber im Folgenden soll nur kurz auf die Methode der radialen Basisfunktionen ohne Einfluss von
Rauschen eingegangen werden. Diese stellt den für diese Arbeit gewählten und in Kapitel 5 genutzten
Ansatz dar. Die Idee dabei ist, eine glatte, stetige Funktion f(x) durch die Kombination mehrerer ein-
facherer Basis-Funktionen ψ zu approximieren. Eine Radiale Basisfunktion (RBF) ist eine reelwertige
Funktion ψ(x), deren Wert nur vom Abstand |x− c| zu ihrem Zentrum c abhängt. Die Approximati-
onsfunktion eines RBF-Schätzers f̂(x) ergibt sich dabei zu

f̂(x) = wTψ =

nc#
i=1

wiψ(|x− c(i)|) (2.41)

wobei c(i) das i-te der nc RBF-Zentren ist und ψ den Vektor mit nc-Einträgen darstellt, welcher die
Werte der Basis-Funktionen ψ, ausgewertet an den Euklidischen Distanzen zwischen den Stützstellen
x und den Zentren c(i), enthält [66]. Der Vektor wT stellt dabei die Gewichtungen der einzelnen
Basis-Funktionen dar und ist letztendlich die zu ermittelnde Zielgröße des Schätzers. Eine Auswahl
an Basis-Funktionen findet sich in Abbildung 2.3, wobei die Gauss-Funktion ψ(r) = e−r2/(2σ2) die am
häufigsten eingesetzte Variante darstellt. Ein großer Vorteil von RBF liegt darin, dass mithilfe einer
Linearkombination ihrer Basisfunktionen ψ und den Gewichten w hochgradig nichtlineare Funktionen
approximiert werden können, indem die Interpolationsbedingung in Gleichung (2.42) für die Menge
aller ermittelten Stützstellen (x(i), y(i))erfüllt wird.

y(j) = f̂(x(j)) =

nc#
i=1

wiψ(|x(j) − c(i)|), mit j = 1, . . . , N (2.42)
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(a) Linear (b) Kubisch (c) Gauss

Abbildung 2.3: Unterschiedliche radiale Basisfunktionen

Schreibt man diese Gleichungen untereinander an, erhält man ein lineares Gleichungssystem der Form
y(1)

y(2)

...
y(N)


� �� �

y

=


ψ(|x(1) − c(1)|) · · · ψ(|x(1) − c(nc)|)
ψ(|x(2) − c(1)|) · · · ψ(|x(2) − c(nc)|)

...
...

...
ψ(|x(N) − c(1)|) · · · ψ(|x(N) − c(nc)|)


� �� �

Ψ


w1

w2

...
wnc


� �� �

w

(2.43)

Für den rauschfreien Fall ist die Bestimmung der Werte von w besonders einfach, da für eine eindeutige
Lösung die Matrix Ψ quadratisch sein muss und dies genau für nc = N der Fall ist. Zusätzlich bietet
es sich an zu fordern, dass y(j) = f̂(x(j)) gilt. Diese Bedingung ist erfüllt, wenn die Zentren der
Basisfunktionen mit den Datenpunkten übereinstimmen und somit

c(i) = x(i), ∀ i = 1, . . . , N (2.44)

gilt. Somit wird Ψ zur Gram´schen Matrix, die über

Ψi,j = ψ(|x(i) − x(j)|), mit i, j = 1, . . . , N (2.45)

definiert ist. Dadurch gelingt die Bestimmung der Gewichte w über das Bilden der Inverse von Ψ,
entsprechend Gleichung (2.46) [66].

w = Ψ−1y (2.46)

Natürlich muss zur Bestimmung der Inversen sichergestellt werden, dass die Matrix Ψ überhaupt
invertierbar ist. In [66] wird beschrieben, dass dies unter bestimmten Annahmen, für Gauss´sche Ba-
sisfunktionen gilt, weil diese dabei immer zu einer symmetrischen positiv definiten Gram´schen Matrix
führen und somit w problemlos mittels Cholesky-Zerlegung ermittelt werden kann. Dies ist ein weite-
rer Grund für die Beliebtheit der Gauss-Funktion als RBF. Weiterführende Informationen bezüglich
RBF, wie zum Beispiel die Bestimmung des Parameters σ der Gauss-Funktion, sind [66] zu entneh-
men. Nun kann mithilfe der aufwendig ermittelten Testdaten

�
x(i),y(i)

�
ein Schätzer f̂(x) entworfen

werden, der das Verhalten einer elektrischen Maschine bezüglich ihrer Eingangs- und Ausgangsdaten
widerspiegelt. Ein Beispiel einer solchen Schätzungfunktion basierend auf den in Rot dargestellten
ermittelten Datenpunkten ist in Abbildung 2.4 zu sehen. Um nun zu einem finalen Maschinende-
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Abbildung 2.4: Beispiel einer Schätzfunktion f̂(x) anhand bekannter
Datenpunkte

sign zu kommen, kann dieser Schätzer mit einem Optimierungsalgorithmus gekoppelt werden, um
Parameterkombinationen zu finden, die die gestellten Anforderungen bestmöglich erfüllen. Da es sich
hierbei um eine multidimensionale, nichtlineare Problemstellung handelt, existiert nicht eine einzelne
optimale Lösung des Problems, sondern eine Vielzahl davon. Diese Menge an Lösungen werden als
Pareto-Front und einzelne Designs als Pareto-Optimale Designs bezeichnet. Ein Pareto-Optimum ist
ein Zustand, in dem es nicht möglich ist eine Zieleigenschaft zu verbessern, ohne gleichzeitig eine an-
dere zu verschlechtern [78]. Der Begriff stammt ursprünglich aus den Wirtschaftswissenschaften und
ist nach dem Ingenieur, Ökonomen und Soziologen Vilfredo Pareto benannt. Während herkömmliche
Optimierungsalgorithmen mehrere Ausführungen benötigen, um eine Vielzahl von Pareto-Optimalen
Lösungen zu finden, sind genetische Mehrzieloptimierungsalgorithmen, engl. multiobjective evolutio-
nary algorithms (MOEA), in der Lage mehrere optimale Designs innerhalb eines einzelnen Durchlaufs
zu bestimmen [17]. Hierbei stellt der in [17] beschriebene Non-dominated Sorting Genetic Algorithm-
II (NSGA-II) einen der Standardalgorithmen in diesem Gebiet da. Während für eine genaue Beschrei-
bung des Algorithmus auf eben zitiertes Paper verwiesen wird, sollen hier in Kürze seine Eigenschaften
und Anwendungszwecke erläutert werden. Der NSGA-II ist, wie sein Name schon vermuten lässt, ein
genetischer Algorithmus, was bedeutet, dass er auf dem Prinzip der biologischen Evolution bzw. na-
türlichen Selektion basiert. Dabei wird anfänglich eine Population P aus Individuen erzeugt, welche
im Zuge dieser Arbeit einzelnen Maschinendesigns entsprechen. Diese Individuen werden dann anhand
einer Fitnessfunktion bewertet und miteinander verglichen. Die Fitnessfunktion würde hierbei in etwa
der Kostenfunktion unseres Optimierungsproblems in Gleichung (2.38) entsprechen. Anschließend fin-
den werden auf die Population, je nach Algorithmus, verschiedene Operationen auf Basis biologischer
Vorbilder angewandt. Diese können sein [76]:
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• Rekombination: Erzeugung von Nachkommen durch zufällige Kombination von Eigenschaften
ihrer Eltern, welche basierend auf deren Fitness ausgewählt werden

• Mutation: Zufällige Veränderung einzelner Eigenschaften eines Individuums

• Selektion: Bestimmen einer neuen Generation durch Auswahl von Individuen der alten, sowie
in dieser Generation gebildeten Nachkommen

Dadurch wird wieder eine neue Generation gebildet und dieser Vorgang wird so lange wiederholt,
bis eine Abbruchbedingung erfüllt ist. Individuen innerhalb einer Population P können, entsprechend
Gleichung (2.47), in L getrennte Subsets bzw. Ränge F unterteilt werden.

P = {F1, . . . , FL} (2.47)

Dabei stellt L die maximale Anzahl an Subsets für eine spezifische Population dar. Als Non-Dominated
Sorting wird der Algorithmus zur Bestimmung dieser Subsets bezeichnet. Sein Ablauf sieht wie folgt
aus [69]:

1. Initialisiere den Index i = 1

2. Finde alle Designs innerhalb von P , welche von keinem anderen Design dominiert werden und
verschiebe sie in das Subset Fi

3. i = i+ 1

4. Wiederhole die Schritte 1-3 bis gilt P = {}

Ein Design a eines multidimensionalen Optimierungsproblems, wie in Gleichung (2.38) dargestellt,
mit M Kostenfunktionen dominiert genau dann ein Design b, wenn folgende Aussage gilt:�

∀ i ∈ 1, . . . ,M : ei(a) ≤ ei(b)

∃ j ∈ 1, . . . ,M : ej(a) < ej(b)
(2.48)

Dieser Umstand wird vereinfacht als a ≻ b geschrieben [69] und im NSGA-II mitunter dazu genutzt,
um zu entscheiden, welche Individuen in die nächste Generation übernommen werden und welche nicht.
Damit sollten die wichtigsten Eigenschaften des NSGA-II erläutert sein. Dieser Algorithmus kann
somit genutzt werden, um mithilfe des RBF basierten Meta-Modells nach Pareto-Optimalen Designs
zu suchen. Wurden solche Designs x∗ mithilfe des Algorithmus gefunden, können diese wieder detailiert
über f(x∗) ausgewertet werden und die Ergebnisse ermöglichen es, die Genauigkeit des Meta-Modells
weiter zu verbessern. Dieser iterative Vorgang wird so lange wiederholt, bis ein zufriedenstellendes, den
Anforderungen entsprechendes Design gefunden ist. Dabei wird im Idealfall die Prädiktionsgenauigkeit
des Meta-Modells mit fortschreitender Optimierungsdauer immer besser und somit lassen sich globale
Minima der Kostenfunktionen genauer auflösen. Damit ist der Optimierungsprozess für elektrische
Maschinen mittels Meta-Modellen vollständig beschrieben. Im nun folgenden Kapitel wird das in
dieser Arbeit verwendete zeiteffiziente Berechnungsverfahren für EESM vorgestellt.



3 Zeiteffiziente, semi-analytische Berechnung

Während der Auslegung, insbesondere der Optimierung, einer elektrischen Maschine ist es wichtig,
innerhalb von kurzer Zeit das Verhalten vieler verschiedener Maschinendesigns möglichst genau zu be-
rechnen, um, falls dazu eingesetzt, einem Meta-Modell einen großen Datensatz für den Lernprozess zur
Verfügung stellen zu können. Zusätzlich sollten die berechneten Daten möglichst gut mit dem realen
Verhalten der Maschine übereinstimmen, um eine akkurate Aussage über die spätere Performance tref-
fen zu können und das eingesetzte Material vollständig auszunutzen. Genauere Ergebnisse korrelieren
aber meist direkt mit zusätzlicher Rechenzeit und deshalb muss ein Kompromiss zwischen Berech-
nungsgenauigkeit und Rechendauer gefunden werden. Genau für diesen Einsatzzweck haben sich die
sogenannten analytischen-numerisch gekoppelten Berechnungsverfahren in der Praxis bewährt. Sie
werden auch als semi-analytische Verfahren bezeichnet. Aufgekommen sind diese Verfahren ca. im
Jahr 2008 für PSM [24] und wurden 2012 in [28] genauer beschrieben. Mit [11] existiert seit dem Jahr
2018 auch eine Veröffentlichung, welche diesen Ansatz für die EESM anwendet und auf der auch die
Ausführungen in den folgenden Abschnitten basieren. Die Methodik wurde anschließend in [36] um
eine akustische Berechnung erweitert. Weitere Veröffentlichungen zu semi-analytischen Berechnungs-
verfahren finden sich in [12, 38, 39]. Diese Verfahren bestehen grundsätzlich aus zwei Schritten, welche
im Folgenden kurz beschrieben sind

1. Parameteridentifikation: Zuerst wird ein FEM-Modell der Maschine aufgebaut, welches an-
schließend dazu genutzt wird, die Maschine in verschiedenen, systematisch über den Betriebsbe-
reich verteilten Arbeitspunkten zu simulieren und relevante Betriebsgrößen, wie Drehmoment,
Fluss und Eisenverluste, dabei zu identifizieren.

2. Analytisches Post-Processing: Im Anschluss daran werden die zuvor identifizierten Para-
meter gemeinsam mit, aus der Literatur bekannten, analytischen Gleichungen genutzt, um ein
vollständig sättigungsabhängiges Modell der Maschine zu erhalten. Damit ist es nun möglich
Betriebskennlinien und Kennfelder unter konfigurierbaren System- & Randbedingungen (UDC

, Istr,max , ϑcu,1 , ϑcu,2 , ...) zu ermitteln. Dabei ist es auch möglich, die Maschine bezüglich
der in Abschnitt 3.2 beschriebenen Parameter zu skalieren, ohne weitere FEM-Berechnungen
durchführen zu müssen.

Auf die genauen Vorgänge innerhalb dieser Schritte wird in den nächsten Abschnitten detailliert
eingegangen.

31
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(a) Unvernetzt (b) Vernetzt

Abbildung 3.1: Visualisierung des Vernetzungsprozesses anhand eines Pols
einer EESM

3.1 Numerische Identifikation durch zeiteffiziente FEM-Berechnung

Am Beginn des semi-analytischen Berechnugnsverfahrens für EESM steht eine numerische Parameteri-
dentifikation im, durch den maximal zulässigen Strom definierten, Betriebsbereich der Maschine. Wie
diese zu erfolgen hat und dabei möglichst zeiteffizient durchgeführt wird, soll im Folgenden beschrie-
ben werden. Um die feinen Details der Geometrie einer elektrischen Maschine in ihrer Berechnung
berücksichtigen zu können, eignet sich besonders die Methode der Finite-Elemente (FEM) [34]. Sie
stellt dabei einen numerischen Ansatz zur Lösung von partiellen Differenzialgleichungen, welche für
die Elektromagnetik elektrischer Maschinen in Form der Maxwell-Gleichungen vorliegen, dar. Dabei
wird eine beliebige Geometrie mittels eines sogenannten Vernetzungsalgorithmus, in viele, diskrete,
verschieden große Elemente unterteilt, siehe Abbildung 3.1. Diesen Elementverbund nennt man Netz
oder im englischen Mesh. Die Elemente haben dabei im zweidimensionalen Fall, welcher der relevan-
teste für diese Arbeit ist, meistens die Form von Dreiecken oder Rechtecken. Jedoch können diese
Elemente geometrisch verzerrt sein und damit die Qualität des Berechnungsergebnisses verringern.
Im Idealfall entsprechen die Elemente gleichseitigen Dreiecken bzw. Quadraten. Anschließend müssen
den einzelnen Gebieten der vernetzten Geometrie noch Materialeigenschaften, Randbedingungen, so-
wie Richtungs- bzw. Durchtrittssinne zugewiesen werden. Ist das FEM-Modell vollständig definiert,
löst der Solver der eingesetzten Software, je nach gewählter Berechnungsart, die Maxwell-Gleichungen
an den Knotenpunkten der Elemente. Als Software wird für diese Arbeit FEMAG1 eingesetzt, weil
sie sich schon in einer Vielzahl wissenschaftlicher Veröffentlichungen bewährt hat [10, 11, 28, 39].
Die Berechnung kann dabei (quasi)magnetostatisch oder transient unter Vorgabe von Strömen bzw.
Stromverläufen erfolgen. Auf Grund der deutlich längeren Rechenzeit transienter Simulationen wer-

1https://www.profemag.ch/de/

https://www.profemag.ch/de/
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den in dieser Arbeit magneto-stationäre Berechnungen verwendet. Diese berücksichtigen keine Effekte
durch Feldrückwirkung, wie z.B. Stromverdrängung in den Kupferleitern oder Wirbelströme in leit-
fähigen Gebieten [11]. Diese werden im zweiten Teil des Verfahrens mittels analytischer Gleichungen
berücksichtigt und die Betriebsfrequenz f der Maschine wird somit ein im Nachhinein veränderlicher
Parameter.

3.1.1 Parameteridentifikation

Um in den zweiten Schritt des Verfahrens überzugehen, ist es notwendig, einige betriebspunktabhän-
gige Größen im zukünftigen Betriebsbereich der Maschine zu ermitteln. Welche Parameter das sind,
wird im Anschluss erwähnt, jedoch soll zuerst der Parameterraum genauer beschrieben werden. Dieser
wird durch diskrete Stützstellen im dreidimensionalen Id - Iq - Ie -Raum aufgespannt, wobei

Id ∈ R, Iq ∈ R+
0 , Ie ∈ R+

0 (3.1)

gilt. Da die Maschine im motorischen Betrieb berechnet werden soll, können die negativen Halbräume
von Iq und Ie für symmetrisch aufgebaute Maschinen durch Spiegelung und Negation der identifi-
zierten Größen an der entsprechenden Nullachse bestimmt werden. Damit sind lässt sich dann das
Verhalten der Maschine im generatorischen Betrieb beschreiben. Nur im Falle von Asymmetrien im
geometrischen Aufbau ist es notwendig, auch diese Bereiche in den Parameterraum miteinzubeziehen.
Um nun diesen Raum zu diskretisieren, bedarf es einer finiten Anzahl an Stützstellen, genannt nd, nq

und ne, sowie Maximalwerte für den zu berechnenden Strom, genannt Id,max, Iqmax und Ie,max, für
jede Achse. Für die Statorstromgrößen empfiehlt sich zumindest Id,max = Iq,max = I1,max zu setzten
und für den Erregerstrom Ie,max = I2,max, damit die Maschine in ihrem gesamten Betriebsbereich
beschrieben werden kann. Fasst man die Stützstellen einzelner Achsen, entsprechend Gleichung (3.2),
in den Vektoren Id,grid ∈ Rnd , Iq,grid ∈ Rnq und Ie,grid ∈ Rne zusammen, ergibt sich die gesamte
Stützstellenmatrix Igrid ∈ Rnd × Rnq × Rne nach Gleichung (3.3) [11].

Id,grid = (−Id,max, . . . , 0, . . . , Id,max) (3.2a)

Iq,grid = (0, . . . , Iq,max) (3.2b)

Ie,grid = (0, . . . , Ie,max) (3.2c)

Igrid = (Id,grid × Iq,grid × Ie,grid) (3.3)

Eine grafische Repräsentation dieses Raums ist in Abbildung 3.2 zu sehen, wobei jeder orange Punkt
einer diskreten Stützstelle entspricht. Bei der Berechnung einer Stützstelle werden innerhalb der sta-
tionären FEM-Rechnung Stator und Rotor diskreten Schritten um einen Winkel θ zueinander verdreht
und dabei jeweils die Feldverhältnisse, sowie die daraus ableitbaren Größen bestimmt. Der Vektor aller
nθ Verdrehwinkel wird dabei als θgrid bezeichnet. Damit ergibt sich die erweiterte Stützstellenmatrix
Fgrid ∈ Rnd × Rnq × Rne × Rnθ zu

Fgrid = Igrid × θgrid = (Id,grid × Iq,grid × Ie,grid × θgrid) (3.4)
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Id

Stützstelle

Iq

Iq,max

Id,max

Ie
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Abbildung 3.2: Visualisierung der diskreten Stützstellen innerhalb des
Parameterraums

Die für jede dieser Stützstellen berechneten Feldverhältnisse können, wie anschließend in Abschnitt 3.1.2
beschrieben, dazu benutzt werden, um die folgenden gesuchten Größen der Parameteridentifikation
zu bestimmen. Für jede der Stromkombinationen aus Igrid werden über alle Verdrehschritte θ die in
Tabelle 3.1 beschrieben Größen bestimmt. Dabei bietet es sich an, durch die Unabhängigkeit der Be-
rechnungen untereinander, möglichst viele Strompunkte parallel auf unterschiedlichen Rechenkernen
zu simulieren. Dadurch ist eine drastische Reduktion der Rechenzeit möglich, weil dieses Verfahren
linear mit der Anzahl an zur Verfügung stehenden Rechenkernen skaliert [11]. Wie eine einzelne FEM-
Rechnung abläuft und wie daraus die benötigten Größen ermittelt werden, wird im nächsten Abschnitt
erläutert.

Tabelle 3.1: Während einer FEM-Berechnung identifizierte Größen

Symbol Name Beschreibung

Mi Inneres Drehmoment Mittleres Drehmoment im Luftspalt
Mi,pp Drehmomentwelligkeit Der Spitze-Spitze Wert des Drehmomentverlaufs

Ψd,q,e Flussverkettungen Die mittleren Flussverkettungen für Längs- und
Querachse, sowie Erregerwicklung

Pv,FE Eisenverluste Die mittleren Eisenverluste aufgeteilt nach Gebiet,
sowie Verlustart
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3.1.2 FEM-Berechnung

Wie bereits zuvor erwähnt werden während einer einzelnen stationären FEM-Rechnung der EESM
nθ diskrete Relativpositionen zwischen Rotor und Stator berechnet. Diese erstrecken sich für Ganz-
und Halblochwicklungen über den Gesamtwinkel eines Polpaars, entsprechen also einem elektrischen
Winkel von θ = 360 ◦. Auf die geeignete Wahl von nθ zum Erhalt sinnvoller Ergebnisse wird später
eingegangen. Der absolute mechanische Verschiebungswinkel des Rotors in Bezug auf den Stator in
Abhängigkeit der Zeit θme(t) ergibt sich somit zu

θme(t) = θFEM (t) + θme,0,FEM (3.5)

wobei θme,0,FEM den initialen Verdrehwinkel zwischen Strangachse U des Stators und der Längsachse
des Rotors darstellt. Dieser kann bei geeignetem Aufbau des FEM-Modells, wie in Abbildung 3.3 dar-
gestellt, zu θme,0,FEM = 0 gewählt werden, wenn die beiden Achsen für θFEM (t = 0) übereinstimmen.
Somit kann eine Überführung der Strangkomponenten ins dq-Koordinatensystem mittels der Trans-
formationsmatrix T nach Gleichung (1.15) erfolgen [11]. Setzt man diese Winkelabhängigkeit in Bezug
zur Drehzahl n ergibt sich mit Gleichung (1.3) folgender Zusammenhang

θFEM (t) = 2πnt+ θme,0 − θme,0,FEM (3.6)

FEMAG bietet noch eine zusätzliche Möglichkeit zur schnelleren Berechnung eines einzelnen Betrieb-
spunkts. Wird das Netz des gesamten Modells mittels geometrischer Transformationen (Translation,
Rotation, Spiegelung) aus den kleinsten symmetrischen Elementen einer Maschine aufgebaut, so muss
nur das erste Sechstel der in θgrid definierten Verdrehwinkel berechnet werden. Dieses entspricht einem
elektrischen Winkel von θ = 60◦. Der Verlauf aller zeitlich, veränderlichen Größen lässt sich dann,
auf Grund der Symmetrie der Netzelemente, durch die Verläufe im ersten Sechstel rekonstruieren.
Dadurch kann die Berechnungszeit auf circa 1/6 der ursprünglich benötigten Dauer reduziert werden
und deshalb wird diese Funktion für alle in dieser Arbeit durchgeführten Berechnungen verwendet. Die
kleinsten symmetrischen Elemente einer EESM ohne Asymmetrien sind ein halber Statorzahn und ein
halber Rotorpol. Aus ihnen kann ein vollständiges Maschinenmodell aufgebaut werden. Parametrierte
Darstellungen dieser Elemente sind in Abbildung 3.4 zu sehen. In Abbildung 3.5 sind die Zeitverläufe
von Strom, Flussverkettungen und Drehmoment einer hier nicht näher spezifizierten EESM in einem
Betriebspunkt unter Einprägung der Längs-, Quer- und Erregerstromkomponenten dargestellt. Dabei
wurden die Amplitudenwerte Id = 0 A, Iq = 1000 A und Ie = 32 A gewählt. Die Zeitverläufe er-
geben sich durch Aneinanderreihung der, in Abbildung 3.5c dargestellten, diskreten Rotorstellungen.
Für die Verläufe von Strom und Flussverkettungen wurden sowohl die Stranggrößen, als auch die ins
dq-Koordinatensystem transformierten Größen eingezeichnet. Während die transformierten Größen
für den Strom konstant sind, lässt sich im Verlauf der Flussverkettungen eine periodische Schwan-
kung um den, für die Parameteridentifikation gesuchten, Mittelwert Ψd bzw. Ψq feststellen. Diese
Oberschwingungsanteile kommen durch die magnetische Sättigung des Eisenblechs, sowie den, je nach
Rotorposition, sich verändernden magnetischen Leitwerten zustande [11]. Der Drehmomentverlauf in
Abbildung 3.5c zeigt den Einfluss der Anzahl an Verdrehwinkeln nθ auf die Auflösung der Drehmo-
mentwelligkeit. Wird hier nicht genau genug abgetastet, kann es sein, dass die maximale Amplitude
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Abbildung 3.3: Feldverhältnisse innerhalb einer EESM für den Leerlauffall
Ie > 0 für einen mechanischen Verdrehwinkel θFEM (t) = 15 ◦

und θme,0,FEM = 0 ◦

nicht erkannt wird und somit keine korrekte Aussage getroffen werden kann. Für die Parameteridenti-
fikation wird schlussendlich der in Orange eingezeichnete Mittelwert des Drehmoments berücksichtigt.
Zur Berechnung der Eisenverluste werden von der FEM-Software die Flussdichten in den einzelnen
Netzelementen ermittelt und anschließend nach Gleichung (3.45) die Eisenverluste für jedes davon
bestimmt und aufsummiert. Dadurch sind auch die Eisenverluste dieses Betriebspunkts identifiziert
[11].

3.1.3 Beschleunigte Abschätzung des maximalen Drehmoments

Um im Optimierungsprozess einer elektrischen Maschine zusätzlich Zeit zu sparen, wird hier ein Vor-
schlag zur schnellen Vorausberechnung des maximalen Drehmoments der Maschine geliefert, welches
dazu genutzt werden kann zu entscheiden, ob ein Design überhaupt für die Parameteridentifikati-
on infrage kommt. Dazu wird im Vorgang zur Berechnung der Stützstellenmatrix eine einzelne FE-
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Abbildung 3.4: Kleinste symmetrische Einheiten einer EESM inkl.
Parameter

Berechnung unter Einprägung des maximal möglichen Rotor- sowie Statorstroms mit einem fest de-
finierten Stromwinkel durchgeführt. Dieser Stromwinkel für eine SPSM im Bereich von -10 bis −20◦

abgeschätzt. Dabei wird die Anzahl der diskreten Rotorposition zusätzlich zu der 1/6-Symmetrie
noch weiter reduziert, weil die Drehmomentwelligkeit in diesem Fall nicht von Interesse ist. Dies birgt
allerdings das Risiko, auf Grund ungünstig gewählter Verdrehschritte, das maximal erreichbare Dreh-
moment zu hoch oder zu gering einzuschätzen. Deshalb wird an Hand von Berechnungsergebnissen
bei einer unterschiedlichen Anzahl von Verdrehschritten die Genauigkeit des Verfahrens verifiziert und
eine Empfehlung bezüglich der minimalen Anzahl an Verdrehschritten gegeben. Die Berechnung der
Eisenverluste und der Zahnkräfte kann ebenfalls deaktiviert werden, um zusätzlich Zeit zu sparen.
Dadurch ist nach Durchführung der FE-Berechnung eine ungefähre Richtgröße für das maximal er-
reichbare Drehmoment des Designs vorhanden. Liegt diese unterhalb eines Schwellwerts, welcher etwa
90% - 95% des gesuchten maximalen Drehmoments entsprechen sollte, wird die Parameteridentifi-
kation für dieses Design nicht durchgeführt, da es nicht besonders vielversprechend ist. Somit kann
zur Berechnung des nächsten Designs übergegangen werden und es wurden sowohl Zeit als auch Re-
chenressourcen gespart. Zur Verifizierung der Vorgehensweise wurden fünf FE-Simulationen mit einer
unterschiedlichen Anzahl an Zeitschritten im selben Betriebspunkt durchgeführt. Die Ergebnisse sind
in Tabelle 3.2 dargestellt. Die erste Simulation dient dabei als Referenz für eine durchschnittliche Be-
rechnung während der Parameteridentifikation unter Nutzung der kleinsten symmetrischen Einheiten
im Modellaufbau. Alle weiteren Simulationen wurden mit der hier beschriebenen beschleunigten Be-
rechnungsvariante durchgeführt. Es ist klar ersichtlich, dass die Methodik funktioniert und bei nahezu
gleicher Berechnungsgenauigkeit die Anzahl an Zeitschritten mehr als halbiert werden kann, bevor es
zu einer merklichen Abweichung im mittleren Drehmoment kommt. Dies ist bei Berechnung vier zum
ersten Mal der Fall, deshalb ist davon auszugehen, dass es sich bei der fünften Simulation mehr um
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Abbildung 3.5: Zeitverläufe verschiedener FEM-Größen
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Tabelle 3.2: Vergleich normale vs.beschleunigte FEM-Berechnung

Nr. nθ 1/6-Modell Verlust- & Zankraftberechnung Dauer rel. Mmax rel.

1 16 Ja Ja 90 s 100 % 329.27 Nm 100 %
2 10 Ja Nein 46 s 51 % 329.45 Nm 100 %
3 7 Ja Nein 34 s 38 % 329.32 Nm 100 %
4 4 Ja Nein 23 s 26 % 324.43 Nm 98.5 %
5 3 Ja Nein 19 s 21 % 330.17 Nm 100.3 %
6 91 Nein Ja 455 s 505 % 330.09 Nm 100.2 %

einen Glückstreffer handelt und diese geringe Abweichung nicht über viele verschiedene Designs ga-
rantiert werden kann. Somit wird hier eine Empfehlung ausgesprochen, nicht unter sieben Zeitschritte
pro Sechstel einer elektrischen Periode zu gehen. Die Berechnungszeit konnte somit im dritten Versuch
auf 38 % ihres ursprünglich benötigten Zeit reduziert werden und das ohne jegliche Einbußen bei der
Drehmomentgenauigkeit. Zusätzlich ist eine weitere Berechnung ohne Ausnutzung der kleinsten sym-
metrischen Elemente angeführt, welche 455 Sekunden bei vergleichbarer Genauigkeit dauern würde
und somit deutlich zeitintensiver wäre.

3.2 Skalierung der identifizierten Größen

Wie in [11] beschrieben ist ein großer Vorteil dieser Art der Berechnung die große Flexibilität im ana-
lytischen Teil des Verfahrens, welche mitunter auch die Möglichkeit bietet, die in der FEM generierten
Daten der Maschine vollständig bzgl. Maschinenlänge, -Durchmesser und Windungszahl der Stator-
oder Erregerwicklung zu skalieren. Das Konzept basiert darauf, dass die stationären Feldlösungen mit
Erhalt der magnetischen Flussdichte in jedem Element für die entsprechend skalierten Parameter ihr
Gültigkeit behalten [11]. In Tabelle 3.3 sind die Skalierungsgleichungen für die entsprechenden, identi-
fizierten Größen Eisenlänge lFE , Statorinnendurchmesser D1,I und Strangwindungszahl w angegeben.
Wurde die Skalierung durchgeführt, werden im nächsten Schritt die Induktivitäten für das elektrische
Modell bestimmt.

3.3 Bestimmung der Induktivitäten

Entsprechend des in Kapitel 1 aufgestellten Induktivitätsmodells soll nun gezeigt werden, wie aus
den in der FEM an den Stützstellen von Id , Iq und Ie gewonnenen Flüssen Ψd,h und Ψq,h die vier
Parameter der Induktivitätsmatrix Ld , Lq , Le , sowie Lde bestimmt werden können. Im Anschluss
daran wird auch noch die Berechnung der Wickelkopfstreuinduktivität Lσ,wk angeführt, welche benö-
tigt wird, um die axial auftretenden Streuflüsse, welche in der zweidimensionalen FEM nicht ermittelt
werden können, zu berücksichtigen. Für die spätere Abschätzung der Oberschwingungsverluste werden
abschließend die differentiellen Induktivitäten L̃dd , L̃qq und L̃ee bestimmt. Die Überlegungen dazu
gehen von [11] aus, allerdings wird in dieser Arbeit gezeigt, wie die Induktivitäten aus den Flüssen
Ψd,h und Ψq,h und nicht dem Drehmoment M gewonnen werden können.
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Tabelle 3.3: Skalierungsbedingungen

Eisenlänge lFE

Drehmoment Mi M
(skal)
i = l(skal)

lFE
M

(FEM)
i

Eisenverluste Pv,FE P
(skal)
v,FE = l(skal)

lFE
P

(FEM)
v,FE

Flussverkettungen Ψd,q,e Ψ
(skal)
d,q,e = l(skal)

lFE
Ψ

(FEM)
d,q,e

Statorinnendurchmesser D1,I

Ströme Id,q,e I
(skal)
d,q,e =

D
(skal)
1,I

D1,I
I
(FEM)
d,q,e

Drehmoment Mi M
(skal)
i =

�
D

(skal)
1,I

D1,I

�2

M
(FEM)
i

Eisenverluste Pv,FE P
(skal)
v,FE =

�
D

(skal)
1,I

D1,I

�2

P
(FEM)
v,FE

Flussverkettungen Ψd,q,e Ψ
(skal)
d,q,e =

D
(skal)
1,I

D1,I
Ψ

(FEM)
d,q,e

Strangwindungszahl w

Ströme Id,q,e I
(skal)
d,q,e =

�
w

(skal)
1,e

w1,e

�−1

I
(FEM)
d,q,e

Flussverkettungen Ψd,q,e Ψ
(skal)
d,q,e =

w
(skal)
1,e

w1,e
Ψ

(FEM)
d,q,e

3.3.1 Kopplungsinduktivität zwischen Erregerwicklung und Längsachse

Zur Berechnung der Koppelinduktivität zwischen Erregerwicklung und Längsachse Lde muss, auf
Grund der Verwendung des klassischen Induktivitätsmodell in [11], auch hier die Annahme getroffen
werden, dass diese Induktivität unabhängig vom in der d-Achse fließenden Strom ist. Dementsprechend
gilt

Lde ̸∝ Id (3.7)

wobei das Zeichen ̸∝ für nicht proportional steht und somit erfolgt die Berechnung der Induktivität
unter Verwendung des Flusses Ψd,h zu

Lde(Id, Iq, Ie) =
Ψd,h(Id = 0, Iq, Ie)

Ie
(3.8)

erfolgen.
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3.3.2 Längsinduktivität

Bei der Berechnung der Längsinduktivität Ld kann man sich die zuvor ermittelte Kopplungsinduktivi-
tät Lde zunutze machen. Sie errechnet sich, nach einfacher Umformung der Gleichung für den d-Fluss,
folgendermaßen

Ld(Id, Iq, Ie) =
Ψd,h(Id, Iq, Ie)− Lde(Id, Iq, Ie)Ie

Id
(3.9)

3.3.3 Querinduktivität

Die Berechnung der Querinduktivität Lq kann direkt, ohne Einschränkungen, für das klassische Modell
mit

Lq(Id, Iq, Ie) =
Ψq,h(Id, Iq, Ie)

Iq
(3.10)

erfolgen.

3.3.4 Erregerinduktivität

Zur Bestimmung der Erregerinduktivität Le kann ebenfalls die Kopplungsinduktivität Lde zur Hilfe
gezogen werden. Aus dem in der FEM ermittelten Erregerfluss Ψe kann nach Umformung der entspre-
chenden Erregerflussgleichung Le wie folgt bestimmt werden:

Le(Id, Iq, Ie) =
Ψe(Id, Iq, Ie)− 3

2Lde(Id, Iq, Ie)Id

Ie
(3.11)

3.3.5 Wickelkopfstreuinduktivität

Die Statorwicklung erzeugt i.A. ein Feld, welches sich nicht ausschließlich über den Luftspalt schließt,
sondern auch Feldwirbel besitzt, die sich innerhalb des Stators schließen. Dieses Feld wird auch Streu-
feld genannt und setzt sich aus den Anteilen verschiedener Bereiche zusammen. Diese Streufelder
rufen wiederum Streuflussverkettungen innerhalb der Wicklung hervor, welche somit bestimmte Ab-
schnitte des magnetischen Kreises stärker belasten. In [48] wird das Streufeld, entsprechenden seinen
verursachenden Elementen, in Teilstreufelder unterteilt, welche wie folgt lauten:

• Nutstreufeld

• Zahnkopfstreufeld

• Polstreufeld

• Wickelkopfstreufeld

Um das Verhalten der EESM möglichst genau abzubilden, müssen diese Streufelder innerhalb der
Berechnung berücksichtigt werden. Für das Nutstreufeld, das Zahnkopfstreufeld und das Polstreufeld
passiert dies bereits während den magnetostatischen Simulationen der EESM, weil es sich hierbei
um ebene Effekte handelt, die in der 2D-Simulation berücksichtigt werden können. Beim durch den
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Wickelkopf erzeugten Streufeld handelt es sich allerdings um einen axialen Effekt, welcher innerhalb
einer zweidimensionalen Simulation der Maschine deshalb nicht berücksichtigt werden kann. Deshalb
ist es hierfür notwendige eine Abschätzung für die durch den Wickelkopf erzeugte Streuflussverkettung
zu treffen. Da der Wickelkopf in den meisten Fällen geometrisch sehr komplex ausfällt, ist eine voll-
kommen analytische Berechnung dieses Effektes mit ausreichender Genauigkeit kaum möglich und es
muss in diesem Fall wiederum auf Messungen und den Einsatz von Korrekturfaktoren zurückgegriffen
werden. In [48] wird mit Gleichung (3.12) ein Ansatz geliefert, um die Wickelkopfstreuinduktivität
Lσ,wk einer Zweischichtwicklung einfacher Zonenbreite abzuschätzen. Ausführungen für andere Wick-
lungsarten sind dem Werk selbst zu entnehmen.

Lσ,wk = 2µ0li
w2

p
λσ,wk

lwk

li
(3.12)

Dabei entspricht lwk der Wickelkopflänge und λσ,wk dem Streuleitwert des Wickelkopfs, welcher ent-
weder experimentell bestimmt werden muss oder anhand der Anhaltswerte in Tabelle 3.7.2, S.335
in [48] gewählt werden kann. Für eine mit der Strangzahl m = 3 als Evolventenwicklung ausge-
führte Zweischichtwicklung wird λσ,wk mit einem Wert von 0.4 angegeben und bei Ausführung als
Zylinderwicklung mit einem Wert von 0.25 und aufwärts. Über Gleichung (3.13) der Wert des Wickel-
kopfsstreuflusses für einen in der entsprechenden Achse liegenden Strom Idq berechnet werden.

Ψσ,wk = Lσ,wkIdq (3.13)

Der Einfluss wird dabei für sowohl Längs-, als auch Querachse identisch angenommen und somit ergibt
sich die Gesamtflussverkettung der entsprechenden Achsen zu

Ψd = Ψd,h +Ψσ,wk (3.14a)

Ψq = Ψq,h +Ψσ,wk (3.14b)

3.3.6 Differentielle Induktivitäten

Für die in Abschnitt 3.4.4 beschriebene Ermittlung der Verluste durch Stromoberschwingungen, welche
durch die Taktung des PWR entstehen, werden die differentiellen Induktivitäten L̃dd und L̃qq benötigt,
weil sich die Maschine hierbei nicht mehr in einem stationären Betriebspunkt befindet. Diese erhält
man durch Betrachtung der zeitlichen Abhängigkeit der Flußverkettungen in Gleichung (1.30), welche
selbst wieder von den zeitlich veränderlichen Größen Id , Iq , Ie und θ abhängig sind [71].

Ψd = f(Id, Iq, Ie, θ) (3.15a)

Ψq = f(Id, Iq, Ie, θ) (3.15b)
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Führt man nun die zeitliche Ableitung dieser Größen durch, muss dabei das totale Differential gebildet
werden. Dieses bestimmt sich wie folgt

∂Ψd

∂t
=

∂Ψd

∂Id

∂Id
∂t

+
∂Ψd

∂Iq

∂Iq
∂t

+
∂Ψd

∂Ie

∂Ie
∂t

+
∂Ψd

∂θ

∂θ

∂t
(3.16a)

∂Ψq

∂t
=

∂Ψq

∂Iq

∂Iq
∂t

+
∂Ψq

∂Iq

∂Iq
∂t

+
∂Ψq

∂Ie

∂Ie
∂t

+
∂Ψq

∂θ

∂θ

∂t
(3.16b)

Vernachlässigt man hierbei die Winkelabhängigkeit mit
∂Ψd

∂θ
=

∂Ψq

∂θ
= 0 und führt für die partiellen

Ableitungen der Flußverkettungen folgende Abkürzungen ein

L̃dd =
∂Ψd

∂Id
L̃dq =

∂Ψd

∂Iq
L̃de =

∂Ψd

∂Ie
(3.17a)

L̃qd =
∂Ψq

∂Id
L̃qq =

∂Ψq

∂Iq
L̃qe =

∂Ψq

∂Ie
(3.17b)

Damit lassen sich die zeitlichen Änderungen der Flußverkettungen entsprechend Gleichung (3.18)
beschreiben.

∂Ψd

∂t
= L̃dd

∂Id
∂t

+ L̃dq
∂Iq
∂t

+ L̃de
∂Ie
∂t

(3.18a)

∂Ψq

∂t
= L̃qd

∂Id
∂t

+ L̃qq
∂Iq
∂t

+ L̃qe
∂Ie
∂t

(3.18b)

Setzt man nun Gleichung (3.18) in Gleichung (1.30) ein, ergeben sich die um die differentiellen Induk-
tivitäten erweiterten Strangspannungsgleichungen zu

Ud = R1Id + L̃dd
dId
dt

+ L̃dq
dIq
dt

+ L̃de
dIe
dt

− ωΨd (3.19a)

Uq = R1Iq + Lqd
dId
dt

+ L̃qq
dIq
dt

+ L̃qe
dIe
dt

− ωΨq (3.19b)

Damit sind alle relevanten Induktivitäten zur Beschreibung des Verhaltens der EESM innerhalb der
entsprechenden Stromgrenzen bestimmt.
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3.4 Verlustberechnung

Sind alle relevanten Größen wie Drehmoment, Flüsse und Induktivitäten ermittelt, müssen während
dem Erstellen der Kennlinien und Kennfelder die einzelnen Verlustarten berechnet und entsprechend
der gewählten Betriebsstrategie berücksichtigt werden. Die innerhalb dieser Arbeit betrachteten Ver-
lustarten unterteilen sich in

• Wicklungs- bzw. Stromwärmeverluste

• Eisen- bzw. Ummagnetisierungsverluste

• Bürstenübergangsverluste

• Welchselrichterbedingte Zusatzverluste

• Reibungsverluste

Durch die im Nachgang an die magnetostationäre FEM-Berechnung analytische Ermittlung dieser
Verlustarten, wie in [2, 27, 33, 48, 72] beschrieben, ist es möglich auf rechenintensive Zeitschrittver-
fahren (transiente FEM) zur Identifikation der interessierenden Größen zu verzichten. Somit kann der
Berechnungsablauf, unter Einbußen in der Genauigkeit, noch schneller durchgeführt werden. In [48]
werden für die EESM noch weitere Verlustarten wie die Polschuhoberflächenverluste oder Pulsations-
verluste beschrieben. Diese werden aber innerhalb dieser Arbeit nicht weiter analytisch berücksichtigt,
da sie indirekt in den, durch die FEM ermittelten, Eisenverlusten vorhanden sind. In den nachfolgen-
den Kapiteln soll nun auf die Modellierung der einzelnen Verlustarten, sowie dabei zu beachtende
Randbedingungen, eingegangen werden.

3.4.1 Wicklungsverluste

Der innerhalb der Wicklung einer elektrischen Maschine fließende Strom führt, auf Grund des mate-
rialspezifischen Widerstands, zur Entstehung von Stromwärmeverlusten, welche im Nachfolgenden als
Wicklungsverluste bezeichnet werden. Die Wicklung kann dabei aus einem beliebigen, elektrisch leit-
fähigen Material, meistens Kupfer oder in seltenen Fällen auch Aluminium, ausgeführt sein und sich
dabei sowohl im Rotor als auch im Stator der Maschine befinden. Eine weitere Unterteilung, welche
besonders bei der Betrachtung der Stromverdrängungseffekte [2] zu tragen kommt, ist die Aufteilung
in den aktiven Teil der Wicklung und den Wickelkopf. Im Falle der klassischen EESM mit Schenkelpol-
rotor befindet sich im Stator eine Wicklung mit m ausgeprägten Strängen, ausgeführt als verteilte oder
Bruchlochwicklung, und im Rotor auf den ausgeprägten Polen eine mit Gleichstrom erregte Wicklung.
Diese beiden werden im folgenden Abschnitt als Rotor- und Statorwicklung bezeichnet.

Statorwicklung

Die Verluste einer m - strängigen Statorwicklung Pv,1,W,DC ergeben sich nach [48] unter Annahme
einer homogenen Stromdichteverteilung J im Leiter zu

Pv,1,W,DC = mR1I
2
al (3.20)
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Tabelle 3.4: Spezifische Widerstände ρel & Temperaturkoeffizienten α
unterschiedlicher Materialien [41]

Material ρel in Ωmm2m−1 α in K−1

Kupfer 0.0178 0.0038
Aluminium 0.0264 0.0039
Eisen 0.10 ... 0.15 0.0056
Silber 0.0159 0.0038
Gold 0.0244 0.0039

Dabei stellt R1 den Statorstrangwiderstand, m die Strangzahl und Ial den Effektivwert des Außenlei-
terstroms innerhalb eines Stranges da. Dabei ist zu beachten, dass bei Sternschaltung der Maschine
der Außenleiterstrom Ial gleich dem Strangstrom Istr ist und bei Verschaltung im Dreieck mit m = 3

das Verhältnis Ial =
√
3Istr besteht. Für einen Leiter mit dem Querschnitt AL , der Länge lL , der

Strangwindungszahl w , der Anzahl der parallelen Zweige a und dem materialabhängigen spezifischen
elektrischen Widerstand bei 20 °C ρel ergibt sich der Statorstrangwiderstand nach [48] zu

R1 = ρel
wlL
aAL

(3.21)

Der spezifische Widerstand eines Materials ist jedoch keine konstante Größe, sondern verändert sich
in Abhängigkeit der Temperatur. Mit dem materialspezifischen Temperaturkoeffizienten α ergibt sich
der Statorwiderstand bei einer bestimmten Temperatur R1,ϑ, entsprechend einer Temperaturdifferenz
von ∆T in Bezug auf 20 °C zu

R1,θ = R1,20 (1 + α∆T ) (3.22)

Die spezifischen elektrischen Widerstände einiger Materialien, inklusive ihrer Temperaturkoeffizienten
α , sind in Tabelle 3.4 angegeben. Die Bestimmung der Leiterlänge lL ist hierbei stark von der Gestal-
tung des Wickelkopfes abhängig und muss somit entsprechend der verwendeten Geometrie ermittelt
werden. Deshalb wird an diesem Punkt keine allgemeine Beschreibung zu ihrer Ermittlung gegeben.
Abschätzungen und Überlegungen können jedoch den Arbeiten [21, 48] entnommen werden. Bei der
Bestimmung der Leiterfläche AL muss zwischen Runddrähten und Rechteckdrähten unterschieden
werden. Bei Runddrähten besteht der Leiter aus einer Anzahl von parallelen Drähte aDr mit jeweils
einem Drahtdurchmesser von DDr . Damit ergibt sich die effektive Leiterfläche AL bei Verwendung
von Runddrähten zu

AL = aDrπ

�
DDr

2

�2

(3.23)

Bei Verwendung von Leitern in Rechteckform ohne Unterteilung in Teilleiter ergibt sich die Leiterfläche
mit der Leiterbreite bL und der Leiterhöhe hL zu

AL = bLhL (3.24)

Sollte der Leiter abgerundete Kanten besitzen, muss dessen Fläche in eine äquivalente Leiterbreite
bL und Leiterhöhe hL umgerechnet werden. Nun ist es aber in der Realität so, dass die Stromdichte
innerhalb eines Leiters im Stator einer EESM nicht gleichmäßig verteilt ist, sondern sich diese auf
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Grund des Skin-Effekts in Abhängigkeit der Frequenz f und des Proximity-Effekts durch das Feld
benachbarter Leiter inhomogen über den Leiterquerschnitt verteilt [2]. Zusätzlich kann es bei der
Verwendung paralleler Zweige innerhalb der Wicklung oder bei einer Dreiecksschaltung der Maschine
zur Ausbildung von Kreisströmen in der Wicklung bzw. zwischen den einzelnen Zweigen kommen.
Diese können aber mit einer entsprechenden Wicklungslegung vermieden werden, indem die gleichen
Leiter in jedem Zweig gleich oft in einer entsprechenden Nutlage vorkommen[2]. Durch die inhomogene
Stromdichteverteilung innerhalb eines Leiters auf Grund des Skin- und Proximity-Effekts sinkt die
effektive Leiterfläche AL und somit steigt der Statorwiderstand R1 (siehe Gleichung (3.21)). Diese
zusätzlichen Verluste müssen in der späteren Berechnung der Kennlinien und Kennfelder berücksichtigt
werden. Dazu bieten sich zwei Möglichkeiten an. Die erste Möglichkeit wäre, die Stromverdrängung
direkt in der FEM-Berechnung zu ermitteln. Da dies aber sehr rechen- bzw. zeitintensiv ist, kommt
diese Variante für eine zeiteffiziente Berechnung der EESM nicht infrage. Die andere Möglichkeit ist es,
die Stromverdrängungseffekte mittels analytischer Verfahren zu berücksichtigen. Diese ermöglicht eine
schnell und ausreichend genaue Berechnung und kommt deshalb bei der in dieser Abreit beschriebenen
Methodik zum Einsatz. Entsprechende analytische Ansätze sind in der Literatur schon seit langem
bekannt und in [2, 8, 35, 48, 58] angeführt. Dabei werden die Effekte durch Stromverdrängung mithilfe
des Widerstandserhöhungsfaktors kn nach

Pv,1,W = Pv,1,W,DC + Pv,1,W,AC = (1 + kn)Pv,1,W,DC (3.25)

modelliert. Pv,1,W,AC stellt dabei den Anteil der durch Stromverdrängung hervorgerufenen Verluste dar
und Pv,1,W repräsentiert die gesamten Wicklungsverluste. Im Folgenden soll nun die Ermittlung des
Widerstandserhöhungsfaktor kn gezeigt werden. Dazu wird zuerst der Widerstandserhöhungsfaktor
für den Aktivteil der Maschine kn,akt bestimmt und anschließend mit Überlegungen für den Wickel-
kopfraum in den Faktor kn für die gesamte Maschine überführt. Die Berechnung fällt für massive,
rechteckige [48] und runde [2] Leiter leicht unterschiedlich aus. Dabei soll jedoch nicht die gesamte
analytische Herleitung gezeigt werden, da diese den Rahmen dieser Arbeit sprengen würde und in der
entsprechenden Literatur nachgelesen werden kann. Jedoch soll erwähnt sein, dass die analytischen
Überlegungen unter der Annahme ebener Felder, unendlichpermeablen Eisens und eines reinen Nut-
querfelds durchgeführt wurden. Dabei wird basierend auf der elektrischen Frequenz f , der Leitfähigkeit
des Materials σel und der Geometrie des Leiters eine reduzierte Leiterhöhe βL nach Gleichung (3.26)
ermittelt.

βL =

hL

 
πfµ0σel

bL
bN

für rechteckige Leiter
DDr
2

!
πfµ0σel

√
kCu für runde Leiter

(3.26)

Dabei stehen µ0 für die magnetische Feldkonstante, bN für die Nutbreite und kCu für den Kupferfüll-
faktor der Nut. Damit lassen sich die beiden Hilfsfunktionen Ψ(βL) und φ(βL) nach Gleichungen (3.27)
und (3.28) ermitteln.

φ(βL) = βL
sinh 2βL + sin 2βL
cosh 2βL − cos 2βL

(3.27)

Ψ(βL) = 2βL
sinhβL − sinβL
coshβL + cosβL

(3.28)
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φ(βL) steht dabei für die Verlusterhöhung basierend auf den Skin-Effekt und Ψ(βL) für die zusätzlichen
Verluste durch den Proximity-Effekt. Damit lässt sich nun kn,akt folgendermaßen ermitteln

kn,akt =
Pv,1,W,AC

Pv,1,W,DC
= φ(βL) +

z2h − 1

3
Ψ(βL) (3.29)

zh steht dabei für die Anzahl an innerhalb einer Nut, radial übereinanderliegenden Leitern und ent-
spricht für eine rechteckige Leiterform der Anzahl Leiter / Windungen pro Nut wN . Für Rund-
drahtwicklungen bei denen die Drahtlage nicht im Voraus bekannt ist, kann zh unter Annahme einer
gleichmäßigen Verteilung der Drähte innerhalb der Nut entsprechend Gleichung (3.30) angenommen
werden.

zh =

wN für rechteckige Leiter

hN

 
kCu
ADr

für runde Leiter
(3.30)

Dabei steht hN für die Nuthöhe und ADr für den Querschnitt eines einzelnen Drahtes. Damit ist ein
geschlossener Formelsatz für die analytische Berechnung der Verluste durch Stromverdrängung einer
ungesehnten Maschine gegeben. Im Falle einer Sehnung ist, nach [8, 58], zusätzlich die Phasenver-
schiebung der Ströme innerhalb einer Nut zu berücksichtigen und der Widerstandserhöhungsfaktor kn
kann nun nicht mehr allgemein angegeben werden, sondern wird für eine einzelne Leiterschicht S als
kn,akt,S definiert nach Gleichung (3.31).

kn,akt,S = φ(βL) +
Iu(Iu + IS cos γ)

I2S
Ψ(βL) (3.31)

Hierbei stellt Iu den Summenstrom aller Ströme unterhalb der Schicht S, IS den Strom innerhalb
der Schicht S und γ den Phasenwinkel zwischen den beiden Strömen dar. Gleichung (3.31) kann
auch innerhalb einer ungesehnten Wicklung dazu genutzt werden, den Stromverdrängungsfaktor einer
entsprechenden Schicht zu bestimmen. Dazu ist γ = 0 zu wählen und somit gilt cos 0 = 1. Dazu sei hier
explizit erwähnt, dass die Leiter innerhalb des FEM-Modells nicht einzeln modelliert werden, sondern
nur die Nut als Wicklungsgebiet definiert ist. Trotzdem ist man mit dieser Methodik in der Lage,
Stromverdrängungsfaktoren für einzelne, in der Nut liegende Leiterlagen anzugeben. Der vorliegende
Widerstandserhöhungsfaktor des Aktivteils kn,akt muss nun, entsprechend den Längenverhältnissen
innerhalb der Maschine, nach Gleichung (3.32) angepasst werden, um für die gesamte Maschine gültig
zu sein.

kn =
kn,aktlFE + lwk

lFE + lwk
(3.32)

lFE ist hierbei die Länge des Blechpakets und lwk die Wickelkopflänge. Somit lassen sich für die
weiteren Berechnungen notwendigen Verluste innerhalb der Statorwicklung abschätzen.

Rotorwicklung

Die Berechnung der Verluste innerhalb der Rotorwicklung erfolgt prinzipiell analog zu denen der
Statorwicklung unter der Berücksichtigung, dass die Wicklung Gleichstrom führt und somit nicht mit
einem Effektivwert gerechnet werden muss und auch nur eine Phase existiert. Damit ergeben sich die
Verluste innerhalb der Rotorwicklung mit dem Rotorwicklungswiderstand R2 und dem Erregerstrom
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Abbildung 3.6: Zur Berechnung der Windungslänge des Rotors lL

Ie entsprechend Gleichung (3.33).
Pv,2,W = R2I

2
e (3.33)

Die Ermittlung des Rotorwiderstands erfolgt ebenfalls analog zu dem der Statorwicklung, mit dem
Unterschied, dass statt der Windungen pro Nut wN die Windungen pro Pol wp verwendet werden
müssen und bei Verschaltung aller Rotorpole in Serie, wie normal üblich, die Polzahl 2p als zusätzlicher
Faktor hinzukommt (siehe Gleichung (3.34)).

R2 = ρel2p
wplL
AL

(3.34)

Da bei einer EESM mit Schenkelpolrotor die Polspulen meistens zahnspulenartig um den Pol gewickelt
werden, erleichtert dies die analytische Bestimmung der Wicklungslänge lL ungemein, sodass hier
geschlossene Formulierungen für die Abschätzung dieser existieren [48]. Kennt man den Schwerpunkt
der Wicklungsfläche einer Spule S und seinen Abstand zur Polmitte bzw. Polflanke rsp , so lässt sich
die mittlere Windungslänge, entsprechend Abbildung 3.6, nach Gleichung (3.35) berechnen.

lL = 2(lFE + bpk − 2rsp + π(rsp +
bsp
2
)) (3.35)

Dabei stellen bpk die Polkernbreite und bsp die Spulenbreite dar. Zur Ermittlung Spulenschwerpunkt S
kann hierzu entweder die Wicklungsfläche in n einfache geometrische Formen zerlegt werden und deren
Flächenschwerpunkte Si = (xi, yi) bestimmt oder man nutzt das für die FEM-Berechnung generierte
Netz, welches diese bereits für die einzelnen Netzelemente enthält. Anschließend lässt sich daraus
mittels Gleichung (3.36) der Gesamtflächenschwerpunkt S ermitteln.

S = (xs, ys) mit xs =

$n
i=1 xiAi$n
i=1Ai

, ys =

$n
i=1 yiAi$n
i=1Ai

(3.36)

Die in dieser Arbeit zum Einsatz kommende Methode ist diejenige unter Verwendung der Netzele-
mente für die FEM-Berechnung, weil diese einfacher für allgemeine Geometrien umzusetzen ist. In
Abbildung 3.7 ist das Verfahren veranschaulicht. Dabei sind die Schwerpunkte der einzelnen Elemente
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Elementflächenschwerpunkt
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Abbildung 3.7: Zur Berechnung des Flächenschwerpunkts der
Erregerwicklung mittels FEM-Netz

einer vernetzten Geometrie, sowie der daraus ermittelte Gesamtflächenschwerpunkt dargestellt. Da-
mit sind alle notwendigen Parameter, um die Wicklungsverluste innerhalb des Rotors zu bestimmen,
beschrieben.

3.4.2 Eisenverluste

Führt der ferromagnetische Kreis einer elektrischen Maschine ein magnetisches Feld, so kommt es
darin zu Ummagnetisierungsverlusten, auch Eisenverluste genannt. Eisenverluste und ihre Beschrei-
bung sind nach wie vor Gegenstand aktueller Forschung und es haben sich über den Lauf der Zeit
verschiedenste Modelle bzw. Verfahren etabliert, um sie zu messen und berechnen. Den ersten mathe-
matischen Ansatz lieferte dazu Charles Proteus Steinmetz im Jahre 1884 [67]. Die heute geläufigsten
Modelle zu ihrer Beschreibung stammen von Jordan [33] und Bertotti [3, 4] und teilen die Verluste in
Anteile aus Hysterese, Wirbelströmen und für Bertotti Zusatzverluste auf. Jedoch soll an dieser Stelle
gesagt sein, dass diese Form der Aufteilung nur einen empirischen Ansatz darstellt, um die letztend-
lichen Joul´schen Wärmeverluste innerhalb des Eisens nach den verschiedenen, sie verursachenden
physikalischen Phänomenen zu unterteilen [40]. Für die Berücksichtigung der Eisenverluste innerhalb
dieser Arbeit wird das Jordan´sche Eisenverlustmodell gewählt, weil es das innerhalb der genutzten
FEM-Software verwendete Modell ist. Dabei setzen sich die Verluste aus einem Anteil, welcher durch
die Veränderung des magnetischen Zustands innerhalb des Materials hervorgerufen wird und durch
einen Anteil an Wirbelströmen, welche sich durch die elektrische Leitfähigkeit des Materials und das
Induktionsgesetz darin ausbilden [48], zusammen. Die entsprechenden Verlustanteile zu den Gesamt-
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eisenverluste Pv,FE sollen im Nachfolgenden Hysterese- Pv,FE,hys und Wirbelstromverluste Pv,FE,wb

genannt werden (siehe Gleichung (3.37)).

Pv,FE = Pv,FE,hys + Pv,FE,wb (3.37)

Verluste durch Hysterese

Wie bereits oben erwähnt, entstehen Hystereseverluste durch die Änderung des magnetischen Zustands
innerhalb eines Materials. Wird das zunächst nicht magnetisierte Material durch, von außen zugeführ-
ter Energie, in Form einer, dem Magnetisierungsstrom I proportionalen, magnetischen Feldstärke H

bis zu einer magnetischen Flußdichte +B aufmagnetisiert, durchläuft es in der in Abbildung 3.8 dar-
gestellten B/H-Ebene die in rot eingezeichnete Neukurve. Wird das Material nun ausgehend von die-
sem Zustand zur negativen Flußdichte −B und anschließend wieder zur betraglich gleichen, positiven
Flußdichte +B ummagnetisiert, wird dabei die in Abbildung 3.8 blau eingezeichnete Hystereseschlei-
fe durchlaufen. Der Ausgangszustand wird dabei nicht wieder durchlaufen und kann infolgedessen
nur mehr über eine vollständige Entmagnetisierung des Materials, durch z.B. Erwärmung über sei-
ne Curie-Temperatur, erreicht werden. Innerhalb dieses Ummagnetisierungszyklus fließt entsprechend
dem Umlaufintegral, nach Gleichung (3.38) Energie in das Material, die proportional der von der
Hystereseschleife eingeschlossenen Fläche ist.

Whys

Wsm−3
=

�
H

Am−1

dB
V sm−2

(3.38)

Diese volumenbezogene Ummagnetisierungsenergie Whys muss dabei in Wärme umgewandelt wor-
den sein und entspricht somit den Hystereseverluste über die Dauer eines einzelnen Umlaufzyklus.
Beim Betrieb einer elektrischen Maschine wird dieser Zyklus periodisch entsprechend der elektrischen
Frequenz f durchlaufen und somit bestimmt sich die Verlustdichte der volumenbezogenen Hysterese-
verluste ρv,fe nach Gleichung (3.39).

ρv,fe
Wm−3

=
Whys

Wsm−3

f

s−1
(3.39)

Um nun die absoluten Hystereseverluste Pv,FE,hys zu erhalten, muss die Verlustdichte noch mit dem
vorhandenen Eisenvolumen Vfe bzw. über die Eisendichte ρFE mit der Eisenmasse mfe = ρFEVfe

multipliziert werden.

Pv,FE,hys

W
=

Vfe

m3

ρv,fe
Wm−3

=
Vfe

m3

f

s−1

�
H

Am−1

dB
V sm−2

(3.40)

Nimmt man zusätzlich an, dass die Form der Hystereseschleife von der maximalen Flußdichte Bmax

unabhängig ist, ändern sich die Hystereseverluste Pv,FE,hys entsprechend der maximal eingeschlossesen
Fläche durch B2

max. Damit lassen sich die Verluste durch Hysterese in Bezug auf eine Referenzfrequenz
f0 = 50Hz und eine Referenzflussdichte B0 = 1.5T nach Gleichung (3.41) angeben [48].

Pv,FE,hys = mfekhysσhys

�
f

f0

��
B

B0

�2

(3.41)



KAPITEL 3. ZEITEFFIZIENTE, SEMI-ANALYTISCHE BERECHNUNG 51

Abbildung 3.8: BH-Kurve

σhys stellt dabei einen Verlustkoeffizienten für die Hystereseverluste dar, welcher aus den für das ver-
wendete Material zur Verfügung stehenden Messdaten, z.B. mittels Least-Squares-Verfahren, gefittet
werden muss. Sie können in der Praxis entweder auf das Volumen Vfe oder die Masse mfe bezogen
sein und dementsprechend muss in Gleichung (3.41) auch mit dem zugehörigen Faktor, hier die Ei-
senmasse mfe, multipliziert werden. Da, wie in [2, 40] gezeigt, Fertigungsprozesse die magnetischen
Eigenschaften des Materials verändern können, z.B. im Bereich der Stanzkante bei Schnittprozessen,
wird zusätzlich ein Korrekturfaktor für die Hystereseverluste khys eingeführt, welcher die Schädigung
des Materials während dieser Vorgänge berücksichtigen soll. Dieser kann im Vorhinein nur auf Ba-
sis empirischer Daten grob festgelegt werden und muss letztendlich durch die Vermessung bereits
aufgebauter Maschinen bestimmt werden.

Verluste durch Wirbelströme

Das Anlegen eines zeitlichen Wechselfeldes der magnetischen Flußdichte bewirkt in einem Material
mit endlicher elektrischer Leitfähigkeit σel das Ausbilden eines Wirbels der elektrischen Feldstärke E

und dieser über
J = σelE (3.42)

einen Wirbelstrom der Stromdichte J . In [48] wird auf S.445 und S.446 gezeigt wie sich die Wir-
belstromverluste bei sinusförmigen Induktionsverlauf und unter Vernachlässigung der Rückwirkung
auf das erregende Feld, was bei Verwendung von dünnen Elektroblechen kleiner Dicke d (siehe Abbil-
dung 3.9) erlaubt ist, bestimmen. Die Berechnungen führen mit der Eisendichte ρFE , der Blechdicke
d und der elektrischen Kreisfrequenz ω auf den Zusammenhang

Pv,FE,wb =
1

24

σel
ρFE

d2ω2B2 (3.43)

Daraus lässt sich, ähnlich zu den Hystereseverluste, die nach Jordan [33] aufgestellte und in der Praxis
oft verwendete Beziehung

Pv,FE,wb = mfekwbσwb

�
f

f0

�2� B

B0

�2

(3.44)

ableiten. σel und kwb stellen hierbei wieder die entsprechenden Verlust- bzw. Korrekturkoeffizienten,
welche aus Mess- und Materialdaten ermittelt werden müssen, dar. Im Gegensatz zu den Hysterese-
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Abbildung 3.9: Zur Berechnung der Wirbelstromverluste [48]

verlusten sind die Verluste durch Wirbelströme quadratisch von der Frequenz abhängig. Somit sind
die beiden Anteile der Eisenverluste definiert und die gesamten Verluste ergeben sich zu

Pv,FE = Pv,FE,hys + Pv,FE,wb = mfe

�
khysσhys

�
f

f0

��
B

B0

�2

+ kwbσwb

�
f

f0

�2� B

B0

�2
�

(3.45)

In der Realität erfolgt der Berechnungsprozess so, dass die FEM-Software bei jedem Zeitschritt, je nach
gewählter Formulierung, die magnetischen Vektorpotentiale A der einzelnen Netzelemente bestimmt
und daraus entsprechend Gleichung (3.46) die Flussdichten B ableitet.

B = ∇×A (3.46)

Daraus werden dann anschließend mit der elektrischen Frequenz und den, der FEM-Software übergebe-
nen, Verlustkoeffizienten mittels Gleichung (3.45) die Eisenverluste jedes Netzelements bestimmt und
über alle Elemente aufsummiert. Wenn dies für alle Zeitschritte durchgeführt wurde, kann anschlie-
ßend noch eine Aufteilung der Eisenverluste in ihre Spektralkomponenten mittels Fourier-Zerlegung
erfolgen. Abschließend sei noch erwähnt, dass Bertotti [3, 4] die Gleichung (3.45) um einen weiteren
Term für sogenannte Zusatzverluste Pv,fe,zus, entsprechend Gleichung (3.47), erweitert.

Pv,fe,zus = mfekzusσzus

�
f

f0

�1.5� B

B0

�1.5

(3.47)

Diese besitzen wiederum einen Korrekturfaktor kzus, einen Verlustkoeffizienten σzus und besitzen
bezüglich Frequenz, sowie Flussdichte die idente Abhängigkeit.
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Tabelle 3.5: Übersicht über Kontaktspannungen verschiedener
Bürstenmaterialien [48]

Material Uk in V JB in Acm−2

Hartkohle 1.5 - 2.5 6
Graphit hochohmig 2 - 3 12
Graphit normal 1 - 1.6 8
Elektrographit hochohmig 1 - 2 12
Elektrographit niederohmig 0.8 - 1.5 12
Silbergraphit 0.1 - 0.5 20
Edelmetall 0.01 - 0.1 10

3.4.3 Bürstenübergangsverluste

Ist, wie bei den meisten EESM üblich, das Energieübertragungssystem zum Rotor mittels Schleifring-
übertrager ausgeführt, existiert zwischen den feststehenden Bürsten und den am Rotor befestigten
Schleifringen ein Übergangswiderstand. Fließt an dieser Stelle nun ein Strom, entstehen, entsprechend
dem Ohm´schen-Gesetz, an diesem Übergang Verluste, die Bürstenübergangsverluste. In der Reali-
tät ist es nun so, dass der Bürstenübergangswiderstand dabei maßgeblich von Form und Material
der Bürsten, sowie der Übergangsstromdichte abhängt. Das macht seine analytische Vorausberech-
nung schwierig. Die Übergangsspannung Uk hingegen ist dabei nur von den Übergangsstromdichte
JB und dem Kontaktmaterial abhängig. Dadurch ist sie für die Berechnung der Bürstenübergangs-
verluste besser geeignet. Sei IB der Gesamtstrom aller parallelgeschalteten Bürsten, ergeben sich die
Übergangsverluste nach Gleichung (3.48) [48].

Pv,B = 2UkIB (3.48)

Sie liegt im Bereich von 0.01V für Edelmetalle bis hin zu 3V für hochohmige Graphit-Bürsten.
In Tabelle 3.5 findet sich eine Übersicht verschiedener Bürstenmaterialien inkl. des Bereichs ihrer
Übergangsspannung und der entsprechenden Übergangsstromdichte.

3.4.4 Wechselrichterbedingte Zusatzverluste

Im, in dieser Arbeit verwendeten, Grundwellenmodell der EESM wird immer von einem sinusförmigen
Phasenstrom ausgegangen. Jedoch stellt sich die Realität so dar, dass dies im Betrieb der Maschine
an einem Pulswechselrichter nicht der Fall ist, da das Schalten der einzelnen Transistoren zu zusätzli-
chen höherfrequenten Anteilen im Spektrum des Stroms führt. Diese bedingen, je nach Ordnung und
Amplitude, wiederum zusätzliche Verluste innerhalb der einzelnen Komponenten der Maschine, wel-
che im Folgenden Wechselrichterbedingte Zusatzverluste oder auch Oberschwingungsverluste genannt
werden. Um eine möglichst präzise Simulation der Maschine im späteren Betrieb zu gewährleisten,
müssen diese bei der Berechnung von Kennlinien und Kennfeldern ebenfalls berücksichtigt werden.
Um diese Verluste exakt zu simulieren, bedarf es allerdings einer transienten FEM-Berechnung mit
dem zu erwartenden Stromverlauf. Da die Zeitschritte innerhalb dieser Simulation, auf Grund der
entsprechenden Taktfrequenz des PWR, sehr klein gewählt sein müssten, wäre die Berechnung sehr
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zeitintensiv. Deshalb wurde in [71, 72] ein Verfahren zur analytischen Abschätzung dieser Verluste, ba-
sierend auf der Maschinengeometrie, der Fourier-Zerlegung des geschalteten Spannungssignals, sowie
der Nutzung der differentiellen Induktivitäten entwickelt. Dieses wird auch für die Berechnungen in-
nerhalb dieser Arbeit herangezogen und im Nachfolgenden kurz erläutert. Zusätzlich wird das Modell
noch um eine geometrisch basierte Abschätzung der Eisenverluste im Rotor der EESM erweitert, weil
diese im ursprünglich entwickelten Verfahren für eine PSM nur über ein Masseverhältnis abgeschätzt
wurden. Abschließend wird, basierend auf derselben Methodik, ein Verfahren vorgestellt, welches im
Falle der Erzeugung des Erregerstroms über einen Tiefsetzsteller ebenfalls in der Lage ist, mögliche
pulswechselrichterbedingte Zusatzverluste durch diese Taktung zu berücksichtigen.

Stator

Die im Stator entstehenden Oberschwingungsverluste innerhalb der Statorwicklung, sowie des Blech-
pakets werden exakt wie in [72] beschrieben berechnet. Dazu wird zuerst, entsprechend dem gewähl-
ten Ansteuerverfahren, das getaktete Spannungssignal eines einzelnen Strangs erzeugt, in das dq-
Koordinatensystem transformiert und davon eine Fast Fourier Transformation (FFT) durchgeführt.
Dadurch erhält man die einzelnen Spektralkomponenten der Strangspannung in Längs- und Querrich-
tung Udq,ν entsprechend ihrer Ordnungszahl ν. Unter Nutzung des Superpositionsprinzips wird nun
angenommen, dass die höheren Ordnungen des Spannungssignals der Grundwelle überlagert sind und
somit unter Verwendung des Ersatzschaltbilds eines einzelnen Stranges die Spektralkompenenten des
Phasenstroms nach Gleichung (3.49) berechnet werden können.

Id,ν =
Ud,ν"

R1 (νf)
2 +

�
νfL̃dd

�2
(3.49a)

Iq,ν =
Uq,ν"

R1 (νf)
2 +

�
νfL̃qq

�2
(3.49b)

Besonders zu beachten ist hierbei die Frequenzabhängigkeit des Statorwiderstands R1(νf), welche
bereits in Abschnitt 3.4.1 beschrieben wurde, weil diese zu einer zusätzlichen Dämpfung höherfre-
quenter Signalanteile führt. Damit lassen sich unter Berücksichtigung von Ordnungszahlen ν ≥ 2 die
resultierenden zusätzlichen Kupferverluste Pv,1,W,OS nach Gleichung (3.50) berechnen.

Pv,1,W,OS =

∞#
ν=3

3

2
R1(νf)

�
I2d + I2q

�
(3.50)

Um nun aber auch die zusätzlich auftretenden Eisenverluste in den verschiedenen Regionen des Stators
zu bestimmen, müssen zuerst die dort vorherrschenden Flussdichten ermittelt werden. Damit können
mit dem in Abschnitt 3.4.2 beschriebenen Eisenverlustmodell nach Jordan über die Massen der ein-
zelnen Statorelemente (Joch, Zahn, Zahnkopf) schlussendlich die Verluste der einzelnen Ordnungen
ermittelt werden. Dazu wird der Fluss im Aktivteil der Maschine mittels

Ψd,ν = L̃ddId,ν − Lσ,wkId,ν (3.51a)
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Ψq,ν = L̃qqIq,ν − Lσ,wkIq,ν (3.51b)

bestimmt und im Anschluss erhält man die Flussdichten innerhalb der einzelnen Statorregionen
ξ = {J, Z, ZK} über

Bdq,ν,ξ =
Ψdq,ν

2wAξ
, für ξ ∈ {J} (3.52a)

Bdq,ν,ξ = 2p
Ψdq,ν

NwAξ
, für ξ ∈ {Z,ZK} (3.52b)

wobei Aξ die vom entsprechenden Fluss durchsetzte Fläche innerhalb der Region darstellt. Damit
lassen sich die durch die Oberschwingungen zusätzlich erzeugten Eisenverluste im Stator nach Glei-
chung (3.53) ermitteln.

Pv,FE,1,OS =

ξ# ∞#
ν=3

mξ

�
σhys

�
f

f0

�
+ kmσwb

�
f

f0

�2
��

Bdq,ν,ξ

B0

�2

, für ξ ∈ {J, Z, ZK} (3.53)

Dabei stellt km einen Formfaktor da, welcher die Verlustreduktion durch das Gegenfeld der sich im
Eisen ausbildenden Wirbelströme darstellen soll. Seine Berechnung kann in [72] nachgelesen werden.

Rotor

Durch die einfachere Geometrie können die Oberschwingungsverluste im Rotoreisen der EESM eben-
falls vollständig analytisch bestimmt werden. Dazu wird der Rotor in drei Gebiete unterteilt. Diese
sind, vom Luftspalt aus betrachtet, zuerst der Polschuh (PS), welcher die Erregerwicklung stützt, an-
schließend der Polkern (PK), um welchen die Spulen gewickelt sind und zuletzt das Rotorjoch (RJ) für
den Flussrückschluss. Eine schematische Darstellung des Rotors inklusive seiner für diese Berechnung
relevanten Größen ist in Abbildung 3.10 zu sehen. Allerdings müssen vor der Verlustberechnung einige
Annahmen bezüglich des Flussverlaufs innerhalb des Rotors getroffen werden. Diese lauten wie folgt

• d-Fluss bildet sich in allen Gebieten des Rotors aus

• q-Fluss existiert nur im Polschuh, da das Gleichfeld der Erregerwicklung in fast allen Betriebs-
zuständen verhindert, dass dieser tiefer in den Polkern eindringen kann

Danach müssen die Flächen bestimmt werden, welcher der Fluss durchtritt, um die Flussdichte inner-
halb der jeweiligen Region zu erhalten. Für den Polschuh wird eine Durchtrittsfläche angenommen,
welche in halber Höhe liegt. Die Fläche für den q-Fluss entspricht exakt der Hälfte der Fläche des
d-Flusses, weil der Fluss auf einer Seite des Polschuhs eintritt und auf der anderen wieder aus. Somit
ergeben sich die resultierenden, wirksamen Flächen, unter Berücksichtigung des Stapelfaktors, zu

Ad,PS = πlFEkfe(D2,A − hPS)
� α

360

�
(3.54a)

Ad,PK = bPK lFEkfe (3.54b)

Ad,RJ = 2hRJ lFEkfe (3.54c)

Aq,PS =
Ad,PS

2
(3.54d)
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Abbildung 3.10: SPSM Rotor inkl. geometrischer Parameter

Damit lassen sich die Flussdichten der jeweiligen Gebiete nach Gleichung (3.55) bestimmen.

Bdq,ν,ξ =
Ψdq,ν

Aξ
, für ξ ∈ {PS, PK,RJ} (3.55)

Die Berechnung der zusätzlichen, durch Oberschwingungen im Statorstrom bedingten, Rotoreisenver-
luste kann nun, äquivalent zu der im Stator, folgendermaßen erfolgen

Pv,FE,2,OS =

ξ# ∞#
ν=3

mξ

�
σhys

�
f

f0

�
+ kmσwb

�
f

f0

�2
��

Bdq,ν,ξ

B0

�2

, für ξ ∈ {PS, PK,RJ} (3.56)

Damit ist eine vollständige analytische Abschätzung der PWR induzierten Oberschwingungsverluste
möglich.

Erregerstrom bedingte Zusatzverluste

Eine Möglichkeit zur Erzeugung des benötigten Erregerstroms innerhalb einer EESM ist der Einsatz
eines Tiefsetzstellers, welcher mittels gezieltem Ein- und Ausschalten den Mittelwert der benötigten
Erregerspannung aus der von der Batterie zur Verfügung gestellten Spannung erzeugt. Eine detail-
liertere Erklärung zum Verhalten des Tiefsetzstellers, auf der die hier vorgestellte Methodik aufbaut,
findet sich in [62]. Dadurch wird dem Erregerstrom allerdings eine gewisse Welligkeit aufgeprägt,
welcher im Zuge dessen zu zusätzlichen Eisenverlusten innerhalb der Maschine durch die damit ein-
hergehenden Flussschwankungen führen kann. Deshalb wird im Folgenden ein Verfahren, basierend auf
den Ausführungen in [72], vorgestellt, welches eine analytische Abschätzung dieser Verluste vorneh-
men soll. Ein Ersatzschaltbild für den Einsatz eines Tiefsetzstellers zur Erzeugung des Erregerstroms
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Abbildung 3.11: Ersatzschaltbild der Erregerwicklung mit Tiefsetzsteller

ist in Abbildung 3.11 zu sehen. Durch Ansteuerung des Schalters S, in der Realität meistens durch
einen Transistor dargestellt, mittels Pulsweitenmodulation (PWM) mit einer festen Taktfrequenz fT

lässt sich ein nahezu beliebiger Mittelwert des Erregerstroms Ie einstellen. Dazu wird zuerst, basierend
auf dem Erregerwiderstand R2 , die notwendige mittlere Erregerspannung Ue nach Gleichung (3.57)
bestimmt.

Ue = R2Ie (3.57)

Diese liefert nun mit Gleichung (3.58) das notwendige Tastverhältnis δ des Schalters S.

δ =
Ue

UDC
(3.58)

Ist dieses für den gesuchten Betriebspunkt ermittelt, lässt sich ein Zeitsignal des dazu notwendigen
Spannungsverlaufs generieren und mittels Fourier-Transformation in seine Frequenzanteile Ue,ν zerle-
gen. Ein exemplarisches Beispiel dafür ist in Abbildung 3.12 zu sehen. Somit lässt sich über die Impe-
danz der Erregerwicklung, bestehend aus Erregerwiderstand R2 und differentieller Erregerinduktivität

L̃ee =
∂Ψe

∂Ie
, mittels Gleichung (3.59) die Spektralkomponenten des rippelbehafteten Erregerstroms er-

mitteln.
Ie,ν =

Ue,ν"
R2

2 +
�
ωL̃ee

�2
(3.59)

Werden diese aus dem Frequenzbereich in den Zeitbereich rücktransformiert, so ergibt dich der, nach
[62], zu erwartende Stromverlauf, welcher in Abbildung 3.13 zu sehen ist. Damit lässt sich wiederum
mit der Wickelkopfstreuinduktivität der Erregerwicklung Lσ,e der Polfluss der Erregerwicklung über

Ψe,ν = L̃eeIe,ν − Lσ,eIe,ν (3.60)

bestimmen. Danach kann analog zum vorherigen Abschnitt verfahren werden, indem die Flussdichten
in den einzelnen Rotorregionen bestimmt werden, siehe Gleichungen (3.54) und (3.55), und anschlie-
ßend über die Formel nach Jordan die dazugehörigen Eisenverluste, siehe Gleichung (3.56). Auf Grund
von Zeitmangel konnte diese Verlustart allerdings nicht mit entsprechenden Simulationen validiert
werden. Darum ist sie zu diesem Zeitpunkt noch als theoretischer Ansatz zu sehen, welcher noch mit
praktischen Untersuchungen validiert werden muss und wurde deshalb auch nicht in Kapitel 4 in die
Verlustaufteilung miteinbezogen.
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Abbildung 3.12: Verlauf der Erregerspannung inkl. Fourier-Transformation

Abbildung 3.13: Verlauf des Erregerstroms inkl. Fourier-Transformation
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3.4.5 Reibungsverluste

Die mechanischen Reibungsverluste der EESM setzen sich im aus drei verschiedenen Komponenten
zusammen:

• Lagerreibung

• Luft- bzw. Gasreibung

• Bürstenreibung

Davon sind nur die Verluste durch Bürstenreibung genauer berechenbar. Für die Verluste durch Gas-
reibung lassen sich die Abhängigkeiten angeben, aber diese werden in der Realität oft gemeinsam
inklusive der beiden anderen Reibungsarten als Gesamtreibungsverluste experimentell ermittelt und
anschließend mittels Parameterfitting angegeben. Zum Zwecke der Vollständigkeit werden im An-
schluss die Zusammenhänge der einzelnen Verlustarten kurz erläutert.

Luftreibung

Die an der Oberfläche eines in Luft rotierenden Zylinders angreifende Luftreibungskraft ist abhängig
von der Reibungsfläche und der Umfangsgeschwindigkeit. Entspricht D2,A dem Rotoraußendurchmes-
ser, lFE seiner Länge und vR seiner Umfangsgeschwindigkeit, so lassen sich, unter Annahme, dass die
Proportionalität zu den entsprechenden Größen des Wickelkopfs 0.8 für Durchmesser und Umfangsge-
schwindigkeit, beträgt, die Luftreibungsverluste nach Gleichung (3.61) angeben [48]. Zusätzlich wird
die Annahme getroffen, dass die Wickelkopflänge 60 Prozent der Polteilung τp entspricht.

Pv,Reib,Lu = kReib,LuD2,A(lFE + 0.830.6τp)v
2
R (3.61)

Der Faktor kReib,Lu ist hierbei experimentell zu ermitteln und bewegt sich je nach Maschinentyp
zwischen 3 und 15 Ws2/m4.

Lagerreibung

Zur Ermittlung der Lagerreibung existieren innerhalb der Literatur [27] sowie von einzelnen Her-
stellern[65] angegebene Verfahren. Die zu verwendende Methodik, sowie die daran teilhabenden Rei-
bungskomponenten sind je Lagertyp und -ausführung unterschiedlich. Für die häufig eingesetzten
Rillenkugellager setzt sich das Lagerreibmoment MReib,La aus einem lastabhängigen Anteil ML und
einem Anteil, basierend auf der Viskosität des verwendeten Schmiermittel MV , entsprechend Glei-
chung (3.62), zusammen.

MReib,La = ML +MV (3.62)

Der Anteil in Abhängigkeit der Lagerlast ML wird durch Gleichung (3.63) beschrieben.

ML = k1FLadm (3.63)
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Dabei stellt dm den Durchmesser zwischen den Mitten zweier gegenüberliegender Kugeln des Lagers
dar. Der Faktor k1 bestimmt sich in Abhängigkeit des Lagerdesigns, sowie der relativen Lagerlast und
kann in [27] nachgelesen werden. FLa berücksichtigt den Betrag und die Richtung der Last und kann
für Rillenkugellager zu

FLa = 3Fa − 0.1Fr (3.64)

approximiert werden. Dabei steht Fa für die axial und Fr für die radial auf das Lager wirkende Kraft.
Zur Berechnung des Reibmoments auf Basis der Viskosität MV wird die Gleichung (3.65) genutzt.

MV =

10−7k0(V0n)
2/3d3m für v0n ≥ 2000

160× 10−7k0d
3
m für v0n < 2000

(3.65)

n ist dabei die Drehzahl in Umdrehungen pro Minute, V0 die kinematische Viskosität des Schmiermit-
tels in Centistokes und k0 ein Faktor in Abhängigkeit des Lagertyps und der verwendeten Schmierung.
Die Werte dafür sind Tabelle 10.2, S.205 in [27] zu entnehmen. Somit ist das Lagerreibmoment be-
stimmt und die Lagerreibungsverluste ergeben sich mit der mechanischen Winkelgeschwindigkeit ωme

zu
Pv,Reib,La = MReib,La ωme (3.66)

Bürstenreibung

Die Bürstenreibungsverluste Pv,Reib,B lassen sich in Abhängigkeit des Bürstendrucks pB, der Bürsten-
fläche AB, dem Reibungskoeffizienten kReib,B und der Umfangsgeschwindigkeit v nach Gleichung (3.67)
bestimmen.

Pv,Reib,B = kReib,BpBABv (3.67)

Somit sind nun alle relevanten Verlustarten und ihre Berechnung bzw. Abschätzung innerhalb der
EESM beschrieben. Damit ist es nun zusammen mit der aus den FEM-Berechnung identifizierten
Größen möglich, wie im nun folgenden Abschnitt beschrieben, Kennlinien und Kennfelder einer Ma-
schine zu ermitteln.

3.5 Ermittlung von Kennlinien und Kennfeldern mit einer gewünsch-
ten Betriebsstrategie

Nachdem die Parameteridentifikation abgeschlossen ist und alle notwendigen Größen des Modells der
EESM bestimmt sind, soll in diesem Kapitel erklärt werden, wie daraus die Leerlauf-, Kurzschluss und
Grenzkennlinie, sowie ein beliebiges Kennfeld der EESM ermittelt werden können. Für die Grenzkenn-
linie und Kennfelder soll zusätzlich die Vorgabe einer gewünschten Betriebsstrategie möglich sein, um
auf verschiedene Betriebsszenarien reagieren zu können. Der grundsätzliche Ablauf dabei ist immer
gleich und unterscheidet sich letztendlich nur in den Randbedingungen und der letztendlichen Auswahl
des Betriebspunktes. Dieser ist in Abbildung 3.14 schematisch dargestellt und wird im Nachfolgenden
kurz beschrieben. Zu Beginn werden die in der FEM-Berechnung identifizierten (Mi , Mi,pp , Ψd ,
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Abbildung 3.14: Genereller Ablauf zur Bestimmung des Betriebsverhaltens
der EESM
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Tabelle 3.6: Randbedingungen für die Bestimmung der Kennlinien und
-felder

Betriebsmodus Randbedingungen

Generatorischer Leerlauf I1 = 0, Ie > 0
Stationärer Kurzschluss U1 = 0, Ie > 0
Grenzkennlinie I1 = I1,max, Ie = I2,max, U1 ≤ U1,max

(Effizienz)kennfeld I1 ≤ I1,max, Ie ≤ I2,max, U1 ≤ U1,max

Ψq , Ψe , Pv,FE ) und entsprechend daraus abgeleiteten Größen (Ld , Lq , ...) mit einer 3D-Spline-
Interpolation für ein sehr feines Raster an Strömen interpoliert. Für die Untersuchungen in dieser
Arbeit hat sich ein Interpolationsschritt von 2-4 A für den Statorstrom I1 und 0.5 - 1 A für den Erre-
gerstrom Ie als günstig erwiesen. Dieser Schritt wird in den anschließenden Detailbeschreibungen der
Betriebsmodi nicht nochmals zusätzlich erwähnt. Nun beginnt eine Schleife unter Vorgabe verschie-
dener Drehzahlstützstellen n. Für jede Drehzahl werden die verschiedenen Verlustarten entsprechend
skaliert bzw. berechnet. Dabei lassen sich die Wicklungsverluste ohne Stromverdrängung Pv,W,DC be-
reits im Vorhinein für alle Stromkombinationen berechnen, weil diese Verlustart keine Abhängigkeit
von der Frequenz besitzt. Auch der Widerstandserhöhungsfaktor kn und somit die Wicklungsverluste
durch Stromverdrängung Pv,W,AC lassen sich im Vorfeld für alle Drehzahlen berechnen. Die Eisenver-
luste sind, entsprechend ihrer Art in Bezug auf die identifizierte Drehzahl nFEM nach Gleichung (3.68)
skalieren.

P
(skal)
v,FE,hys = (n/nFEM )P

(FEM)
v,FE,hys (3.68a)

P
(skal)
v,FE,wb = (n/nFEM )2 P

(FEM)
v,FE,wb (3.68b)

Die Reibungsverluste sind entsprechend Abschnitt 3.4.5 zu berechnen bzw. falls diese über Messungen
ermittelt wurden, für die gesuchte Drehzahl zu interpolieren. Für die Ermittlung der Grenzkennlinie
und des Effizienzkennfelds sind zusätzlich noch die Oberschwingungsverluste nach Abschnitt 3.4.4
zu bestimmen. Anschließend müssen die erreichbaren Betriebspunkte für die aktuelle Drehzahl auf
Grund der Randbedingungen definiert werden. Wie dies zu erfolgen hat, wird in den Abschnitten für
die jeweilige Kennlinie im Detail erklärt, jedoch sind in Tabelle 3.6 die geltenden Randbedingungen für
Leerlauf-, Kurzschluss und Grenzkennlinie, sowie für das Effizienzkennfeld dargestellt. Ist der gesuchte
Betriebspunkt identifiziert, werden die interessierenden Größen (Drehmoment, Leistung, Spannungen,
Ströme, Verluste), je nachdem ob es sich um eine Kennlinie bzw. ein Kennfeld handelt, als Eintrag
in einem Vektor oder einer Matrix abgespeichert und es folgt der nächste Drehzahlpunkt. Wurde
dieser Prozess für alle gesuchten Drehzahlen absolviert, ist das Verfahren abgeschlossen. Zusätzlich
sei erwähnt, dass die Berechnungen der Betriebspunkte für den stationären Betriebsfall erfolgen und
somit

dΨd,q

dt
= 0 (3.69)

gilt. Des Weiteren erfolgt die Bestimmung der Statorspannung U1 mit ihren beiden Komponenten Ud
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und Uq , welche nach Gleichungen (1.28) und (1.29) berechnet werden, mittels

U1 =
 
U2
d + U2

q (3.70)

Nun folgend wird auf die Details der Berechnung innerhalb der verschiedenen Betriebsmodi eingegan-
gen.

3.5.1 Leerlaufkennlinie

Die Leerlaufkennlinie stellt den Verlauf der induzierten Statorspannung U1 bei offenen Klemmen
und einem konstanten Erregerstrom Ie dar. Somit fließt in der Statorwicklung kein Strom und es
gilt I1 = 0. Da das vom Rotor erzeugte Feld, im Gegensatz zur PSM, variabel ist, gibt es auch
keine eindeutige Leerlaufkennlinie, sondern ihr Verlauf ist vom gewählten Erregerstrom Ie abhängig.
Somit erfolgt die Auswertung dieser Kennlinie bei einem oder mehreren, im Vorhinein definierten,
Werten des Erregerstroms entsprechend Abbildung 3.15. Dabei muss zuerst eine Interpolation auf den
gesuchten Erregerstrom erfolgen und anschließend, wie in Gleichung (3.71) beschrieben, die ungültigen
Betriebspunkte herausgefiltert werden.

I
(LL)
grid = Igrid(I1 = 0) (3.71)

Anschließend kann die resultierende Leerlaufspannung über Gleichungen (1.28), (1.29) und (3.70)
ermittelt werden.

3.5.2 Kurzschlusskennlinie

Im stationären Kurzschlussfall sind alle drei Statorklemmen niederohmig miteinander verbunden und
die Maschine wird bei einer variablen Drehzahl mit einem festen Wert des Erregerstroms Ie betrieben.
Zusätzlich müssen sämtliche auftretende Ausgleichsvorgänge bereits abgeschlossen sein, weil sonst
der transiente Kurzschlussfall vorliegt, welcher im Anschluss an die Ermittlung der stationären Kurz-
schlusskennlinie kurz erläutert werden soll. Ansonsten wird der transiente Kurzschluss innerhalb dieser
Arbeit nicht weiter berücksichtigt und es sei für die Betrachtung dessen auf vertiefende Literatur ver-
wiesen [6, 16]. Somit gilt in erster Näherung

U1 = 0 (3.72)

Das durch die Rotation des Rotors entstehende Wechselfeld induziert jedoch in der Statorwicklung
eine Spannung, welche über den Strangwiderstand R1 und die entsprechenden Längs- und Querinduk-
tivitäten Ld und Lq einen Kurzschlussstrom zur Folge hat. Dieser Kurzschlussstrom erzeugt wiederum
ein elektromagnetisches Feld, welches dem des Rotors entgegengesetzt ist und führt zu einer Auslö-
schung des Felds im Luftspalt. Um nun den resultierenden Kurzschlussstrom zu ermitteln, müssen
zuerst die Induktivitäten Ld , Lq und Lde , entsprechend Gleichung (3.73), bestimmt werden für, die
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Abbildung 3.15: Verfahren zur Bestimmung der Leerlaufkennlinie
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Abbildung 3.16: Beispiel einer Leerlaufkennlinie

sich die Flussverkettung zu null ergibt.

Ld = Ld(Ψd = 0,Ψq = 0) (3.73a)

Lq = Lq(Ψd = 0,Ψq = 0) (3.73b)

Lde = Lde(Ψd = 0,Ψq = 0) (3.73c)

Setzt man nun die ersten beiden Zeilen aus Gleichung (1.27) für den stationären Fall mit den Sub-
stitutionen Id = I

(KS)
d , sowie Iq = I

(KS)
q in Gleichungen (1.28) und (1.29) ein und löst das dabei

entstehende lineare Gleichungssystem nach den Kurzschlussstromkomponenten auf, ergibt sich

I(KS)
q =

−ωR1LdeIe
R2

1 + ω2LdLq
(3.74a)

I
(KS)
d =

ωLqI
(KS)
q

R1
=

ω2LqLdeIe
R2

1 + ω2LdLq
(3.74b)

und somit der resultierende Statorkurzschlussstrom I
(KS)
1 zu

I
(KS)
1 =

"�
I
(KS)
d

�2
+
�
I
(KS)
q

�2
(3.75)
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Abbildung 3.17: Beispiel einer Kurzschlusskennlinie

Wie bereits bei der Leerlaufkennlinie ist auch die Höhe des Kurzschlussstroms vom eingestellten Er-
regerstrom Ie abhängig und deshalb gibt es auch hier keine eindeutige Kennlinie. Innerhalb der Be-
rechnungsverfahrens müssen erneut diskrete Werte für Ie vorgegeben werden, für die dann wiederum
der Verlauf der Kennlinie über Drehzahl berechnet wird. Ein typischer Verlauf ist in Abbildung 3.17
zu sehen und Abbildung 3.18 zeigt das zugehörige Flowchart zu Ermittlung dessen. Am Anfang steigt
der Kurzschlussstrom stark an, bevor er, auf Grund der Sättigung des Eisens, seinen stationären Wert
annimmt und diesen nahezu konstant über das restliche Drehzahlband hält. Während anfänglich noch
eine q-Komponente des Kurzschlussstroms vorhanden ist, nimmt diese mit steigender Drehzahl auf
Grund des Verhältnisses ω/ω2 im Zähler und Nenner von Gleichung (3.74a) immer mehr ab, bis nur
noch ein reiner d-Strom vorhanden ist. Damit ist die Bestimmung der Kurzschlusskennlinie abge-
schlossen. An dieser Stelle soll noch kurz auf den transienten Kurzschluss eingegangen werden. Dieser
stellt einen dynamischen Vorgang innerhalb der EESM dar. Im Betrieb mit konstanter Drehzahl ω
werden zum Zeitpunkt t = 0 alle Klemmen der Statorwicklung kurzgeschlossen. Da nun nach dem
Induktionsgesetz

Ui =
dΨ

dt
(3.76)

keine Flussänderung stattfinden kann, stellt sich in der Statorwicklung, zusätzlich zu einer durch die
Drehung des Rotors verursachten Wechselstromkomponente, eine Gleichstromkomponente als Aus-
gleich ein. Die kombinierte Amplitude aus Gleich- und Wechselstromkomponente kann dabei ein viel-
faches des Nennstroms der Maschine erreichen. Die Gleichstromkomponente klingt mit fortschreitender
Zeit exponentiell ab, bis sie letztendlich zu null geworden ist und somit der transiente Kurzschluss in
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Abbildung 3.18: Verfahren zur Bestimmung der Kurschlusskennlinie



KAPITEL 3. ZEITEFFIZIENTE, SEMI-ANALYTISCHE BERECHNUNG 68

Abbildung 3.19: Zeitlicher Verlauf des Kurzschlussstroms bei einem
dreiphasigen Kurzschluss [16]

den stationären Kurzschluss übergegangen ist [16]. Dieser Vorgang ist in Abbildung 3.19 veranschau-
licht. Die in Gleichung (3.77) angegebene Zeitkonstante τ gibt hierbei die Zeitdauer an, die benötigt
wird, bis die Gleichstromkomponente auf 36.8 % ihrer maximalen Amplitude abgesunken ist und liegt
für eine typische EESM im Bereich von 0.1 bis 0.5 Sekunden [6, 16].

τ =
2LdLq

R1 (Ld + Lq)
(3.77)

Die genaue Berechnung des transienten Kurzschlusses ist [6] zu entnehmen, aber es sei vorweggenom-
men, dass in diesem Betriebszustand nicht die stationären Induktivitäten und Reaktanzen L bzw. X
gelten, sondern die transienten und subtransienten Induktivitäten und Reaktanzen L′, L′′ bzw. X ′,
X ′′. Diese sind maßgeblich von den verschiedenen Streuinduktivitäten Lσ der Maschine abhängig und
bestimmen, neben der Spannungsamplitude zum Kurzschlusszeitpunkt, die Amplitude des sich ein-
stellenden Kurzschlussstroms. Für eine elektrisch erregte Synchronmaschine ohne Dämpferkäfig gilt
zusätzlich X ′ = X ′′, wenn die Polschuhe aus geblechten Eisenpaketen aufgebaut sind, welche keine
nennenswerten Wirbelströme zulassen. Somit entfällt hierbei der subtransiente Betriebszustand, wel-
cher je nach Maschinengröße 0.02 bis 0.5 Sekunden dauert und bei dem der bis zu zehnfache Nennstrom
fließen kann. Dies ist für alle in dieser Arbeit vorkommenden Maschinen der Fall.
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Abbildung 3.20: Zulässige Betriebspunkte im Grunddrehzahlbereich durch
die Strombegrenzungen aus Gleichung (3.78)

3.5.3 Grenzkennlinie

Die Grenzkennlinie gibt das maximal erreichbare Drehmoment für jede Drehzahl an. Dieses wird beim
Betrieb mit maximalen Stator-, sowie Erregerstrom erreicht und somit gilt

I1 ≤ I1,max (3.78a)

Ie ≤ I2,max (3.78b)

und zusätzlich muss die, durch die Batteriespannung vorgegebene, Spannungsgrenze eingehalten wer-
den, siehe Gleichung (3.79).

U1 ≤ U1,max (3.79)

Der grundsätzliche Ablauf zur Ermittlung der Grenzkennlinie erfolgt dabei wieder, wie in Abschnitt 3.5
beschrieben. Nach der Interpolation der identifizierten Parameter auf ein feines Gitter, wird ein Dreh-
zahlschritt vorgegeben und die Verluste entsprechend skaliert. Danach müssen die innerhalb der Strom-
und Spannungsgrenzen liegenden Gitterpunkte bestimmt und alle anderen herausgefiltert werden.
Wie diese Filterung, im Fall der Stromgrenzen, wirkt, ist in Abbildung 3.20 zu sehen. Darin ist für
einen durch FEM-Berechnung identifizierten Bereich von Id = −1000 . . . 1000A, Iq = 0 . . . 1000A,
Ie = 0 . . . 30A gezeigt, wie sich ein maximaler Statorstrom von I1,max = 750A und ein maximaler Er-
regerstrom von I2,max = 21A auf die zur Verfügung stehenden Gitterpunkte im Grunddrehzahlbereich
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Abbildung 3.21: Verfahren zur Bestimmung der Grenzkennlinie

auswirkt. Im realen Einsatz wäre die Punktedichte deutlich höher, aber aus Anschauungszwecken wur-
de sie hier reduziert. Die Betriebspunkte, welche im von der Ebene I2,max (blau) und dem Halbzylinder
I1,max (grau) gebildeten Volumen eingeschlossen sind, müssten im Feldschwächbereich anschließend
noch bezüglich der Spannung U1 nach Gleichung (3.79) gefiltert werden. Aus den übrigbleibenden
Gitterpunkten wird dann derjenige, wie in Abbildung 3.20 eingezeichnet, mit dem höchsten resultie-
renden Drehmoment ausgewählt. Dieser wird anschließend, gemeinsam mit den weiteren interessieren-
den Größen, in einem Eintrag des Ergebnisvektors abgespeichert und es wird zur nächsten Drehzahl
übergegangen. Das der Vorgehensweise zugehörige Flowchart ist in Abbildung 3.21 abgebildet. Der
Verlauf einer, nach diesem Verfahren ermittelten, Grenzkennlinie ist in Abbildung 3.22 dargestellt.
Dabei ist auf der linken Skala, in Blau dargestellt, das maximale Drehmoment aufgetragen und auf
der rechten Skala in Rot die zugehörige Leistung. In ihr lässt sich auch ein weiteres, für die EESM
typisches, Merkmal feststellen. Durch den variablen Erregerstrom Ie kann die Leistung der Maschine
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Abbildung 3.22: Beispiel einer Grenzkennlinie

über den Eckpunkt hinaus nahezu konstant gehalten werden, während das Drehmoment, ähnlich zur
PSM, mit 1/n abfällt. Dies macht den Einsatz der Maschine bei hohen Drehzahlen besonders attraktiv.
Jedoch stellt dabei die mechanische Festigkeit des Rotors eine nicht zu missachtende Herausforderung
dar. Zuletzt soll im nachfolgenden Abschnitt gezeigt werden, wie das Effizienzkennfeld, oder auch ein
Kennfeld für beliebige andere Maschinengrößen, unter Berücksichtigung einer gewünschten Betriebs-
strategie ermitteln lässt.

3.5.4 (Effizienz)Kennfeld

In diesem Abschnitt wird mit dem Beispiel des Effizienzkennfelds gearbeitet, jedoch gelten die gene-
rellen Ausführungen hierbei für eine beliebige Kennfeldgröße und nicht nur den Wirkungsgrad η . Das
Effizienzkennfeld stellt den Wirkungsgrad η der EESM für den gesamten Betriebsbereich, welcher ne-
ben der Grenzkennlinie auch noch sämtliche Teillastpunkte umfasst, dar. Der Wirkungsgrad ist dabei
über

η =
Pme

Pel
=

Pme

Pme + Pv,EM
(3.80)

definiert. Darin stellt Pme die mechanisch von der Maschine abgegebene Leistung dar und Pv,EM

entspricht der Summe aller Verlustleistungen. Der Ablauf zur Ermittlung des Effizienzkennfelds ist
in Abbildung 3.23 dargestellt und wird im Anschluss erläutert. Dazu wird ähnlich wie in bereits den
zuvor vorgestellten Kennlinien verfahren. Nach Vorgabe einer Drehzahl werden die Verlustarten auf
diese skaliert und im Anschluss die für diese Drehzahl anliegenden Spannungen in allen Gitterpunkten
bestimmt. Diese werden anschließend wieder, entsprechend der in Gleichungen (3.78) und (3.79) defi-
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Abbildung 3.23: Verfahren zur Bestimmung des Effizienzkennfelds
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Tabelle 3.7: Verschiedene Betriebsstrategien inkl. Zielfunktion

Name Bedingung

Maximum torque per ampere (MTPA) max
x∈T

M(x)
I1(x)

Maximale Effizienz der E-Maschine max
x∈T

η(x)

Minimale Rotorverluste min
x∈T

Pv,2(x)

Minimale Drehmomentwelligkeit min
x∈T

Mi,pp(x)

nierten Bedingungen, gefiltert. Damit sind alle für diese Drehzahl infrage kommenden Betriebspunkte
definiert. Nun werden die für das Kennfeld notwendigen Teillastpunkte so bestimmt, dass im Bereich
von 0 - Mmax Nm diskrete Drehmomentstützstellen vorgegeben werden, welche dafür ausgewertet wer-
den sollen. Dabei wird so verfahren, dass für ein vorgegebenes Drehmoment Msoll im Gitter der nach
Strom und Spannung gefilterten Drehmomente alle Einträge gesucht werden, welche innerhalb einer
gewissen Toleranz ∆M dieses Drehmoment abbilden. Die Menge der übrig gebliebenen Betriebspunkte
sei im Folgenden als

T = {M(x) : I1 ≤ I1,max, I2 ≤ I2,max, U1 ≤ U1,max, Msoll −∆M ≤ M(x) ≤ Msoll +∆M} (3.81)

mit
x = (Id, Iq, Ie) (3.82)

bezeichnet. Dabei entspricht M(x) dem fein interpolierten Gitter des Drehmoments in Abhängigkeit
von Id , Iq und Ie . Diese Mengen T lassen sich für verschiedene Werte von Msoll als gekrümmte Flä-
chen im, von Id , Iq und Ie aufgespannte,n Raum darstellen. In Abbildung 3.24 sind drei Flächen für
unterschiedliche Drehmomentvorgaben aufgezeichnet. Es ist deutlich zu erkennen, dass die Menge an
verfügbaren Punkten für steigende Werte von Msoll immer kleiner werden. Abbildung 3.24 gilt dabei
für den Grunddrehzahlbereich, weil hier nur die Strombegrenzung greift. Im Feldschwächbereich würde
zusätzlich die Spannungsgrenze die Menge an zur Verfügung stehenden Punkten reduzieren. Sind diese
potenziellen Kandidaten für den Teillastpunkt identifiziert, wird entsprechend der gewünschten Be-
triebsstrategie der Betriebspunkt ausgesucht, welcher die dazugehörige Zielfunktion am besten erfüllt.
Beispiele für mögliche Betriebsstrategien inkl. ihrer zugehörigen Zielfunktionen sind in Tabelle 3.7
aufgelistet. Der bzw. die gewählten Werte werden in der Kennfeldmatrix gespeichert und es wird zum
nächsten Drehmoment oder, wenn alle Drehmomentstützstellen einer Drehzahl bestimmt wurden, zur
nächsten Drehzahl übergegangen. Wurde dieser Ablauf für alle Drehoment-Drehzahl Kombinationen
durchgeführt, ist die Bestimmung des Kennfelds abgeschlossen. Abbildung 3.25 zeigt dabei ein mit
diesem Verfahren ermitteltes Effizienzkennfeld für eine EESM. Darin lässt sich gut erkennen, dass die
EESM bei niedriger und mittlerer Last im mittleren bis hohen Drehzahlbereich am effizientesten ist.
Damit ist die Beschreibung der semi-analytischen Berechnungsmethodik abgeschlossen und diese soll
im nächsten Kapitel an Hand von Messungen an einer Prototypen-Maschine verifiziert werden.
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Abbildung 3.24: Hüllkurven für verschiedene Drehmomentwerte
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4 Verifikation der Berechnungsmethodik

Um eine Aussage über die Genauigkeit der Berechnungsmethodik zu erhalten, wird die in den letzten
Kapiteln vorgestellte semi-analytische Berechnungsmethodik im Folgenden anhand von Messungen ei-
ner zur Verfügung gestellten Prototypen EESM verifiziert werden. Aus Geheimhaltungsgründen wird
die dazu verwendete Maschine in dieser Arbeit jedoch nicht genauer beschrieben, aber soll im Fol-
genden EM1 genannt werden. Die in den vorherigen Kapiteln beschriebene, semi-analytische Berech-
nungsmethodik wurde vom Autor im Zuge dieser Arbeit in einem automatisierten Zusammenschluss
verschiedener Software-Tools bzw. Programmiersprachen umgesetzt, welcher im Folgenden als Tool-
kette oder Berechnungstoolkette bezeichnet wird. Um einen möglichst aussagekräftigen Vergleich zu
erhalten, wurde ein zweidimensionales Computer Aided Design (CAD)-Modell der Maschine direkt
in die Berechnungstoolkette übernommen. Auch die Materialkenndaten des Eisenblechs wurden vom
vorhandenen Prototypen übernommen. Die Wicklungsdimensionen in Stator und Rotor wurden so ein-
gestellt, dass der gemessene Stator- und Rotorwiderstand bei 20 ◦C mit der Messung übereinstimmen.
Eine gemessene Kennlinie der Reibungsverluste wurde direkt in der Toolkette hinterlegt. Die Korrek-
turfaktoren der Berechnungsmethodik, für z.B. Eisenverluste, wurden innerhalb dieses Messabgleichs
insofern ermittelt, als eine möglichst gute Übereinstimmung zwischen Simulation und Messung vor-
handen ist. Diese sind notwendig, um z.B. den Einfluss des Fertigungsverfahrens auf die elektromagne-
tischen Eigenschaften des Eisenblechs zu berücksichtigen. Die Verifikation der Berechnungstoolkette
erfolgt dabei in zwei Schritten. Zuerst wird der Verlauf von Leerlauf-, Kurzschluss- und Grenzkennlinie
zwischen der Messung und der Simulation verglichen. Darauf folgend wird ein Vergleich der Verlustlei-
stungen durchgeführt, um sicherzustellen, dass die neben den quantitativen Verläufen der Kennlinien
auch die Verluste korrekt ermittelt werden. Hierbei wird zusätzlich ein gemessenes Effizienzkennfeld
für einen Vergleich genutzt. Sämtliche Werte sind aus Geheimhaltungsgründen normiert dargestellt.

4.1 Verläufe der Kennlinien

Dieser Abschnitt befasst sich mit der Diskussion der Verläufe von Leerlauf-, Kurzschluss- und Grenz-
kennlinie und der Abweichung dieser zwischen Messung und Simulation.

4.1.1 Leerlauf

Die Leerlaufkennlinie ist so gemessen, dass bei einer konstanten Drehzahl von n = 0.0588 p.u. ver-
schiedene Erregerströme eingestellt wurden und für jeden Wert von Ie die Spannung an den offenen
Klemmen der Maschine als Leiter-Leiter ULL Wert gemessen wurde. Dies wurde in der Toolkette
dementsprechend nachgebildet, indem die Leerlaufkennlinie nur für die fest eingestellte Drehzahl n ,

76
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Abbildung 4.1: Verlauf der gemessenen und simulierten Leerlaufkennlinie
von EM1

aber für aus der Messungen stammenden Erregerströme, berechnet wird. Die Drehzahl wurde dabei auf
die Maximaldrehzahl nmax der Maschine normiert. In Abbildung 4.1 sind die Ergebnisse von Messung
und Simulation, sowie der relative Fehler zwischen den beiden Werten, bezogen auf den Messwert,
gegenübergestellt. Darin ist eine sehr gute Übereinstimmung zu erkennen, was darauf schließen lässt,
dass die in der Toolkette hinterlegte BH-Kennlinie des Eisens gut mit der Realität übereinstimmt.
Der mittlere, relative Fehler liegt unter 1% und der betragliche, maximale Fehler bei 2.6%. Dieser
liegt jedoch bei einem sehr niedrigen Erregerstrom von Ie = 0.033 p.u. und somit besitzt die indu-
zierte Spannung mit ULL = 0.26 p.u. ebenfalls einen sehr niedrigen Wert. Mögliche Einflussfaktoren
für diese Abweichungen wären die Temperaturabhängigkeit der BH-Kennlinie des Elektroblechs, wel-
che aber tendenziell eher zu vernachlässigen ist. Ein weiterer Grund für die Abweichungen bei hohen
Erregerströmen könnte die Ausbildung von dreidimensionalen Effekten auf Grund von Sättigung im
Blechpaket sein. Der Stapelfaktor wurde durch den Hersteller der Maschine ermittelt und ist inner-
halb der BH-Kennlinie bereits berücksichtigt. Allerdings spricht die gute Übereinstimmung mit der
Messung über alle Erregerströme hinweg für eine korrekte Berechnung innerhalb der Toolkette.
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Abbildung 4.2: Verlauf der gemessenen und simulierten
Kurzschlusskennlinie von EM1

4.1.2 Kurzschluss

Im stationären Kurzschlussfall sind die Klemmen der EM1 kurzgeschlossen und es wird, wieder bei
einer fixen Drehzahl von n = 0.0588 p.u., für verschiedene Werte des Erregerstroms Ie die Ampli-
tude eines beliebigen Strangstroms gemessen. Äquivalent zur Leerlaufkennlinie wurden auch für den
Kurzschlussfall die gemessene Drehzahl, sowie die gemessenen Erregerströme simuliert. Der Vergleich
zwischen Mess- und berechneten Werten ist in Abbildung 4.2 zu sehen. In den drei gemessenen Punkten
ist eine sehr gute Übereinstimmung mit den simulierten Werten zu erkennen und es kommt, bei einem
Erregerstrom von Ie = 0.67 p.u., zu einem maximalen, relativen Fehler von 2.2 %. Die beiden anderen
Punkte stimmen mit den Messwerten exakt überein. Zusätzlich zu der guten Übereinstimmung der
Blechkennlinie aus der Leerlaufmessung, kann hiermit festgestellt werden, dass auch die Abschätzung
der Wickelkopfstreuinduktivität plausible Werte liefert, da diese die Amplitude des Kurzschlussstroms
ebenfalls beeinflusst. Die Ergebnisse bestätigen somit auch hier Richtigkeit der eingesetzten Berech-
nungsmethodik.
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Abbildung 4.3: Abgleich Grenzkennlinie bei Ie = 0.1667 p.u. von EM1

4.1.3 Grenzkennlinie

Die Grenzkennlinie stellt das maximal zur Verfügung stehende Drehmoment Mmax und damit die
zugehörige, maximale Leistung Pmax über der Drehzahl n für ein vorgegebenen Erregerstrom Ie dar.
Für die EM1 wurden dazu Grenzkennlinien bei drei unterschiedlichen Werten von Ie und sieben Dreh-
zahlen n zur Verfügung gestellt. Für alle diese Punkte wurden auch die gestellten Stromwerte Id und
Iq mitgemessen. Um nun einen akkuraten Vergleich zwischen der Messung und der Simulation zu
erhalten, wurden in der Toolkette exakt diese Id -Iq -Kombinationen bei entsprechendem Ie und n be-
rechnet und dabei das mechanische Drehmoment ausgewertet. Die Ergebnisse inklusive relativer Fehler
für unterschiedliche Erregerströme sind in Abbildungen 4.3 bis 4.5 abgebildet. Dabei zeigt der Verlauf
in Abbildung 4.3 mit bis zu 6.5 % relativen Fehler die stärksten Abweichungen von den gemessenen
Werten. Während das Drehmoment im Grunddrehzahlbereich eher überschätzt wird, liegen die gemes-
senen Werte des Drehmoments im Feldschwächbereich eher über den simulierten. Ein möglicher Grund
für das zu hoch geschätzte Drehmoment der ersten beiden Messpunkte, könnten zu hohe Werte der
hinterlegten Blechkennlinie in diesem Durchflutungsbereich sein oder eine Unterschätzung der inneren
Verluste der Maschine. Trotzdem bewegt sich der Fehler in einem akzeptablen Rahmen (≤ ± 6%) für
eine zeiteffiziente Vorausberechnung ohne Verwendung einer detaillierten 3D-Simulation. Für einen
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Abbildung 4.4: Abgleich Grenzkennlinie bei Ie = 0.5 p.u. von EM1
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Abbildung 4.5: Abgleich Grenzkennlinie bei Ie = 0.833 p.u. von EM1

Erregerstrom von Ie = 0.5 p.u. stimmt die Simulation sogar noch besser mit der Messung überein und
der maximale Fehler liegt nur mehr bei knapp über 2 %. Im Feldschwächbereich liegt die Abweichung
sogar teilweise unter 1% und die Vorhersagegenauigkeit ist somit äußerst zufriedenstellend. Ähnlich
wie beim vorherigen Erregerstrom wird das Drehmoment im Grunddrehzahlbereich etwas überschätzt.
Auch für den höchsten Erregerstrom mit einem Wert von Ie = 0.833 p.u. zeigt der Vergleich zwischen
den beiden Grenzkennlinien, wie gut die analytisch-numerisch gekoppelte Berechnungsmethodik in
der Lage ist die Performance der Maschine vorherzusagen. Die maximale Abweichung liegt bei unter 3
% und der Verlauf der Kennlinie wird exakt nachgebildet. Während das Drehmoment anfangs wieder
leicht überschätzt wird, nimmt dieser relative Fehler, wie auch schon bei den anderen Erregerströmen,
mit steigender Drehzahl ab und führt bei nmax sogar zu einer kleinen Unterschätzung. Mögliche Be-
gründungen für diese Abweichungen wurden bereits genannt, aber sollen nochmal hier in aller Kürze
aufgeführt werden.



KAPITEL 4. VERIFIKATION DER BERECHNUNGSMETHODIK 82

• Keine Berücksichtigung dreidimensionaler Feldeffekte (z.B. axial aus Blechpaket austretender
Fluss)

• Zu niedrig geschätzte Reibungsverluste bei geringen Drehzahlen

• Zu hohe Flussdichtewerte in der BH-Kennlinie für die in diesem Betriebsfall auftretenden Durch-
flutungen hinterlegt

Der maximale Erregerstrom von Ie = 1 p.u wurde nicht vermessen und deshalb ist hierzu kein Abgleich
vorhanden. Nachdem nun die Vorhersagequalität des Verlaufs von, mittels semi-analytischer Berech-
nungsmethodik ermittelter, Kennlinien dargelegt wurde, sollen im Anschluss die dabei ermittelten
Verluste betrachtet werden.

4.2 Verlustabgleich

Zum Abgleich der in der Toolkette ermittelten Verluste wurden vom Hersteller der EM1 ebenfalls
Messungen der Maschine im Leerlauf und Kurzschluss, sowie an der Grenzkennlinie übermittelt. Zu-
sätzlich wurde ein Effizienzkennfeld für verschiedene Drehmoment/Drehzahl-Kombinationen bei einem
Erregerstrom von Ie = 0.1667 p.u. übermittelt. Bei all diesen Messungen wurden für jeden Messpunkt
folgende Größen aufgenommen

• Mechanisches Drehmoment an der Messwelle M

• Drehzahl n

• Gemessene elektrische Leistung an der AC-Seite des PWR Pel,1 , sowie an der Erregerwicklung
Pel,2

• Temperatur ϑ an verschiedenen Stellen von Wicklungen, Gehäuse und Blech

Aus den Werten von M und n lässt sich mittels

Pme = 2πMn/60 (4.1)

die mechanische Leistung Pme ermitteln. Die gesamten in der Maschine anfallenden Verluste Pv,EM

bilden sich somit aus der Summe von Erregerverlusten und der Differenz zwischen elektrischer und
mechanischer Leistung nach Gleichung (4.2).

Pv,EM = Pel − Pme = Pel,2 + Pel,1 − Pme (4.2)

Um die gemessenen Betriebspunkte möglichst exakt in der Simulation abzubilden, wurden gewisse
Maßnahmen getroffen, damit ein fairer Vergleich stattfinden kann. Diese lauten folgendermaßen

• Die Temperaturabhängigkeit des Erregerwiderstands wird dadurch berücksichtigt, dass bei je-
dem Messpunkt aus der gemessenen Erregerleistung und dem dabei fließenden Strom der effektiv
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wirksame Widerstand und daraus, über , Gleichung (3.22) die mittlere Temperatur der Erreger-
wicklung bestimmt wird. Diese wird dann auch in der Simulation für den jeweiligen Messpunkt
hinterlegt.

• Für Betriebspunkte in denen ein Statorstrom bestehend aus Id - und Iq -Komponente vom PWR
gestellt wird, wird exakt diese Stromvorgabe zur Berechnung innerhalb der Toolkette genutzt.

• Der Temperatureinfluss auf den Strangwiderstand der Statorwicklung wird dahingehend berück-
sichtigt, dass als Wicklungstemperatur in der Simulation der Mittelwert aus allen, relevanten
Messstellen verwendet wird.

Nun folgend werden alle vier Betriebsfälle analysiert und eine Aussage über die Genauigkeit der im
Voraus berechneten Verluste getätigt. Um eine statistische Aussage über Ergebnisqualität zu erhalten,
wurde für jede Messung ein mittlerer Fehler ermittelt, welcher dem arithmetischen Mittelwert e über
alle N Messpunkte mit der jeweiligen Abweichung ei, entsprechend Gleichung (4.3), entspricht.

e =
1

N

N#
i=1

ei (4.3)

Zusätzlich wird auch die maximale Abweichung in einem einzelnen Messpunkt als maximaler Fehler
angegeben.

4.2.1 Leerlauf

Da im Leerlauf die Klemmen der Maschine offen sind, kann in der Statorwicklung kein Strom flie-
ßen und somit treten dort auch keine Wicklungsverluste Pv,1,W auf. Somit sind die verbleibenden
Verlustarten dieses Betriebsfalls die Reibungsverluste Pv,Reib durch Luft, Lager und Bürsten, die Ei-
senverluste Pv,FE , sowie die Wicklungsverluste in der Erregerwicklung Pv,2,W . Die Messungen wurden
bei drei verschiedenen Erregerströmen in der Höhe von Ie = {0.167, 0.333, 0.5} p.u. für eine Reihe an
Drehzahlen zwischen n = {0 . . . 1} p.u. durchgeführt. Diese Messpunkte wurden mit der Toolkette
nachgerechnet und die Ergebnisse im Vergleich mit den gemessenen Werten sind in Abbildung 4.6
zu sehen. Dabei wurden die simulierten Verluste nach ihren einzelnen Verlustarten aufgetrennt dar-
gestellt, damit sich auch deren Verläufe über die Drehzahl hinweg erkennen lassen. Die gestrichelte
Linie mit den Kreuzen an den Messpunkten stellen dabei die gemessenen Verlustwerte dar. Dabei ist
eine gute Übereinstimmung zwischen Messung und Simulation für alle Erregerströme erkennbar. Der
mittlere Fehler der einzelnen Messreihen liegt zwischen 3.7 und 7.8%. Die beste Übereinstimmung mit
der Messung erreicht hierbei die Simulation bei einem Erregerstrom von Ie = 0.333 p.u., welche einen
mittleren Fehler von nur 0.4 % besitzt. Da die Reibungsverluste Pv,Reib aus einer gemessenen Kenn-
linie stammen, der Erregerwiderstand R2 bei 20 ◦C mit dem gemessenen übereinstimmt und auch
der Temperatureinfluss berücksichtigt wird, ist davon auszugehen, dass die Abweichungen maßgeblich
aus den Eisenverlusten stammen. Dies ist auch plausibel, weil im verwendeten Eisenverlustmodell die
beiden Koeffizienten σhys und σwb nur bestmöglich auf eine Reihe von Messwerten über Frequenz
und Induktion gefittet werden. Damit ergibt sich in gewissen Betriebsbereichen eine bessere Überein-
stimmung mit den gemessenen Werten und in anderen eine schlechtere. Diese können zwar mithilfe
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(a) Ie = 0.167 p.u. (b) Ie = 0.333 p.u.

(c) Ie = 0.5 p.u

Abbildung 4.6: Abgleich der Leerlaufverluste bei verschiedenen
Erregerströmen Ie
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von Korrekturfaktoren angepasst werden, jedoch wird sich dabei nie eine perfekte Übereinstimmung
ergeben. Abbildung 4.6 lässt darauf schließen, dass die Eisenverluste für einen niedrigen Erregerstrom
von Ie = 0.167 p.u. eher überschätzt werden, während Sie für höhere Ströme zu niedrig angenommen
werden. An dieser Stelle sei noch erwähnt, dass eine genaue Berechnung der Eisenverluste auf Grund
ihrer vielen Einflussfaktoren sich schwer gestaltet und heute noch Thema in vielen wissenschaftlichen
Arbeiten ist. Ein möglicher Faktor, der diese Verlustart beeinflusst, ist das verwendete Fertigungsver-
fahren beim in Form bringen des Elektroblechs. Dessen Einfluss wird mitunter in den Arbeiten [2, 40,
77] untersucht.

4.2.2 Kurzschluss

In diesem Betriebszustand bildet sich, im Gegensatz zum Leerlauf, zusätzlich ein Strom in der Sta-
torwicklung aus, welcher zu Verlusten in dieser führt. Entsprechend Abbildung 3.18 erreicht dieser
allerdings schon bei niedrigen Drehzahlen, auf Grund der Sättigung des Eisens, seine maximale Am-
plitude und behält diese für steigende Drehzahlen nahezu bei. Diese Verluste besitzen eine lineare
Abhängigkeit von der mittleren Temperatur des Leitermaterials, welches sich während einer solchen
Messung erwärmen kann. Zusätzlich tritt bei steigender Frequenz eine Verlustkomponente auf Grund
der sich im Leiter ausbildenden Stromverdrängung aus, welche den effektiven Widerstand erhöht und
somit zu mehr Verlusten führt. Diese Verluste durch Stromverdrängung besitzen allerdings auf Grund
der Abnahme der elektrischen Leitfähigkeit des Leitermaterials ein indirekt proportionales Verhältnis
zur Wicklungstemperatur. Da sich im Kurzschluss das die Grundwelle des Luftspaltfelds aufhebt, be-
stehen die Eisenverluste hauptsächlich aus höherfrequenten Anteilen, den Oberwellen. Auf Grund der
quadratischen Abhängigkeit der Wirbelstromverluste von der Frequenz sind diese für den maßgeblichen
Teil der Eisenverluste bei steigender Drehzahl verantwortlich. In Abbildung 4.7 sind die gemessenen
und simulierten, wieder nach Art aufgeteilten, Verluste im Kurzschlussfall aufgetragen. Dabei ist, wie
bereits erwähnt, eine starke Abweichung zwischen den ermittelten Verlusten zu erkennen. Während
für die ersten Punkte mit geringer Drehzahl Messung und Simulation noch gut übereinstimmen, er-
höht sich die Abweichung mit steigender Drehzahl immer weiter bis zu ihrem Maximum von 42.2
% bei der Messung mit Ie = 0.167 p.u. und 22.3 % bei Ie = 0.5 p.u. Die Verläufe der simulierten
Verlustarten stimmen allerdings mit den generellen, oben beschriebenen, Überlegungen überein. Die
Statorwicklungsverluste Pv,1,W bleiben über den gesamten Messverlauf hinweg nahezu konstant, da
der Kurzschlussstrom bereits bei niedriger Drehzahl seine maximale Amplitude erreicht. Innerhalb der
Eisenverluste ist, wie erwartet, der durch Wirbelströme verursachte Anteil dominant. Die linear mit
der Frequenz steigenden Hystereseverluste tragen nur geringfügig zu den Gesamtverlusten bei. Die
Reibungsverluste Pv,Reib besitzen sowohl eine lineare Abhängigkeit von der Drehzahl, welche durch
Lager und Bürsten bedingt ist und eine, durch Luftreibung verursachte, quadratische Abhängigkeit.
Der Erklärung dieser Abweichungen wird am Ende des Kapitels noch ein eigener Abschnitt gewidmet,
jedoch sei hier gesagt, dass Unstimmigkeiten im Setup der Messung dazu geführt haben könnten.
Leider waren zum Zeitpunkt der Erstellung dieser Arbeit keine weiteren Messungen der Maschine
verfügbar, welche alternativ für einen Abgleich des Kurzschlusses genutzt werden konnten.
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(a) Ie = 0.167 p.u. (b) Ie = 0.5 p.u.

Abbildung 4.7: Abgleich der Kurzschlussverluste bei verschiedenen
Erregerströmen Ie

4.2.3 Grenzkennlinie

Während des Betriebs an der Grenzkennlinie und auch im Teillastbetrieb wird die Maschine vom PWR
gespeist, welcher ein, entsprechend des Ansteuerverfahrens, getaktetes Spannungssignal ausgibt. Da-
durch stellt sich in der Maschine kein rein sinusförmiger Verlauf des Statorstroms I1 ein, sondern
dieser besitzt auch noch von der Grundschwingung abweichende Frequenzanteile. Diese führen, wie
in Abschnitt 3.4.4 beschrieben, zu zusätzlichen Eisen- und Wicklungsverlusten und müssen deshalb
berücksichtigt werden. In Abbildung 4.8 sind die Verläufe der Verluste von Messung und Simulation
über die Drehzahl für zwei Erregerströme gegenübergestellt. Auch hier lässt sich wieder eine deutliche
Abweichung von bis zu 24.3 % im Falle von Abbildung 4.8b feststellen. Diese können auch nicht durch
eine fehlerhafte Einschätzung der Wicklungstemperatur zu Stande kommen, weil das Temperaturdel-
ta, um diese Lücke zu schließen, mehrere hundert Kelvin betragen würde und das physikalisch definitiv
nicht sinnvoll erscheint. Die Verläufe stimmen jedoch qualitativ über alle Drehzahlen hinweg zwischen
Messung und Simulation überein. Da der Erregerstrom Ie für jeden Messpunkt konstant gehalten wur-
de, nimmt der Statorstrom I1 ab dem Eckpunkt ab und somit reduzieren sich auch die zugehörigen
Wicklungsverluste Pv,1,W,DC . Dieses Verhalten ist bei Betrachtung des violetten Abschnitts in bei-
den Diagrammen zu erkennen. Die Verluste durch Stromverdrängung in der Statorwicklung Pv,1,W,AC

führen zu einer Erhöhung der Wicklungsverluste von in etwa 10 % bei maximaler Drehzahl. Während
sich bei geringeren Drehzahlen bis etwa n = 0.4 p.u. die Eisenverluste noch zu gleichen Anteilen aus
Hysterese- und Wirbelstromverlusten zusammensetzten, nimmt der Einfluss letzterer bei steigender
Drehzahl auf Grund der quadratischen Frequenzabhängigkeit immer mehr zu und stellt bei n = 1 p.u.
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(a) Ie = 0.5 p.u. (b) Ie = 0.833 p.u.

Abbildung 4.8: Abgleich der Verluste an der Grenzkennlinie bei
verschiedenen Erregerströmen Ie

den überwiegenden Anteil der Eisenverluste dar. Der Anteil, der ebenfalls mit Drehzahl skalierenden
Reibungsverluste Pv,Reib , an den Gesamtverluste sinkt mit steigendem Erregerstrom, weil diese Ver-
lustart unabhängig von dessen Wert ist. Die weiterführende Begründung des Verlustdeltas erfolgt, wie
bereits beim Kurzschlussfall erwähnt, am Ende dieses Kapitels.

4.2.3.1 Effizienzkennfeld

Die übermittelten Messungen des Effizienzkennfelds wurden, auf Grund der am Ende dieses Kapi-
tels diskutierten Problematik, nur bei einem Erregerstrom von Ie = 0.167 p.u. durchgeführt. Die 118
Messpunkte lagen über das gesamte Drehzahlband bei unterschiedlichen Momenten vor. In den Ab-
bildungen 4.9 und 4.10 sind die dabei gemessenen und simulierten Verluste aufgetragen. Jeder Plot
stellt dabei eine diskrete Drehzahl dar und auf der Abszisse jedes einzelnen Plots ist das Drehmoment
aufgetragen. Für niedrige bis mittlere Drehzahlen von n = 0.059 . . . 0.053 p.u. zeigen die Simulationen
eine gute Übereinstimmung mit den gemessenen Werten. Der mittlere Fehler liegt in diesem Bereich
zwischen -0.8 und 5.9 %, während sich die maximale Abweichung bei -2.3 bis 9.6 % befindet. Auch
die Verläufe der Kurven decken sich hierbei sehr gut. Für die Drehzahlen von n = 0.059 . . . 0.053 p.u.
werden die Verluste allerdings wieder leicht unterschätzt. Die Abweichung zwischen den beiden Kur-
ven betragen hier im Mittel zwischen 6.1 und 6.9 % mit einem maximalen Fehler von 11.1 %. Die
Verläufe der einzelnen Verlustarten entsprechen ebenfalls den Erwartungen. Die Erregerwicklungsver-
luste Pv,2,W sind über alle Messungen hinweg konstant, während die Statorwicklungsverluste Pv,1,W

sich kontinuierlich verändern. Im Grunddrehzahlbereich stellen sie noch den dominierenden Anteil
aller Verlustarten da und nehmen anschließend prozentuell ab, weil einerseits die Eisenverluste zu
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(a) n = 0.059 p.u. (b) n = 0.176 p.u.

(c) n = 0.294 p.u. (d) n = 0.412 p.u.

Abbildung 4.9: Abgleich der Verluste im Kennfeld bei Drehzahlen von
n = 0.059− 0.294 p.u. und Drehmomenten M mit Ie = 0.167 p.u.
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(a) n = 0.53 p.u. (b) n = 0.765 p.u.

(c) n = 0.882 p.u. (d) n = 1 p.u.

Abbildung 4.10: Abgleich der Verluste im Kennfeld bei Drehzahlen von
n = 0.53− 1 p.u. und Drehmomenten M mit Ie = 0.167 p.u.
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nehmen und andererseits, um die Spannungsgrenze einzuhalten, der Statorstrom I1 reduziert werden
muss. Während die Anteile anfänglich noch ausgeglichen sind, gewinnen innerhalb der Eisenverluste
mit steigender Drehzahl die Verluste durch Wirbelströme, wegen ihrer quadratischen Abhängigkeit
von der Frequenz, immer mehr an Dominanz. Wegen der geringen Rotorerregung und somit kleinen
Sättigung der Maschine stellen deshalb bei nmax die Reibungsverluste den größten Verlustanteil dar
und nicht die Eisen- oder Wicklungsverluste. Da diese Messungen vom Hersteller übermittelt wurden
und somit kein genauer Einblick in das Messequipment bzw. die Messmethodik vorhanden war, ist
dies durchaus ein zufriedenstellendes Ergebnis für die implementierte Berechnungsmethodik. Nun folgt
eine mögliche Begründung für die starken Abweichungen zwischen den gemessenen und simulierten
Verlustwerten während dem Betrieb im Kurzschluss und an der Grenzkennlinie.

4.3 Diskussion der Ergebnisse

Die Verläufe der simulierten Kennlinien zeigen eine gute bis sehr gute Übereinstimmung mit der
zugehörigen Messung. Gleiches gilt für die Übereinstimmung der Verluste im Leerlauf und im Effi-
zienzkennfeld. Jedoch kam es in den Verlusten der Kurzschluss- und Grenzkennlinie während dieses
Abgleichs zu mitunter deutlichen Unterschieden zwischen den gemessenen und simulierten Werten. Da-
bei prädizierte die Simulation immer deutlich geringere Verluste, als gemessen wurden. Während der
Durchführung dieses Messabgleichs wurden deshalb verschiedenste potentielle Fehlerquellen innerhalb
dieser Arbeit betrachtet, welche im Folgenden angeführt werden sollen:

• Da die Reibungsverluste aus einer an dieser Maschine gemessenen Kennlinie stammen und nur
für die jeweilige Drehzahl innerhalb der Berechnung interpoliert werden, ist hier nicht davon
auszugehen, dass ein Fehler in der Berechnung dieser einen dermaßen großen Unterschied in den
Gesamtverlusten bewirkt.

• Die Wicklungsverluste der Erregerwicklung konnten deshalb als Fehlerquelle ausgeschlossen wer-
den, weil der Widerstand bei Raumtemperatur an den gemessenen Wert angepasst wurde und
zusätzlich die mittlere Leitertemperatur im Messpunkt aus der gemessenen Verlustleistung er-
mittelt wurde. Dadurch stimmen die Erregerwicklungsverluste der Simulation mit denen der
Messung überein.

• Die Verluste innerhalb der Statorwicklung besitzen als einzige, mögliche Fehlerquelle die in der
Simulation vorgegebene Temperatur, denn der zur Verlustbestimmung verwendete Wicklungs-
widerstand R1 bei 20 ◦C entspricht, wie bei der Rotorwicklung, dem gemessenen Wert. Die zur
Berechnung gewählte Wicklungstemperatur wurde als Mittelwert verschiedener innerhalb der
Messung im Stator verteilter Temperatursensoren festgelegt. Zusätzlich müsste die Wicklung,
selbst bei falscher gewählter mittlerer Temperatur, mehrere hundert Kelvin wärmer sein, um
eine solche Abweichung zu begründen. Dies hätte allerdings in der Realität eine Zerstörung der
Drahtisolation zur Folge gehabt, welche aber nicht eingetreten ist. Darum ist auch hier nicht
davon auszugehen, dass der situationsbedingte Fehler einer solchen Größenordnung entsprechen
kann.
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• Unterschätzte wechselrichterbedingte Zusatzverluste lassen sich einerseits dadurch ausschließen,
dass diese im Kurzschlussfall nicht auftreten können, weil die Maschine gar nicht am PWR
betrieben wird und andererseits dadurch, dass diese, basierend auf Erfahrungswerten bereits
ausgeführter Maschinen, im Rahmen weniger hundert Watt liegen. Dies wäre ein viel zu geringer
Wert, um die entstandenen Abweichungen auszugleichen.

• Somit bleiben als letzte potentielle Verlustquelle für diese Abweichung die Eisenverluste üb-
rig. Auch hierbei wurde mittels Anpassung der Korrekturfaktoren für Hysterese- und Wirbel-
stromanteile auf deutlich höhere Werte überprüft, ob das vorhandene Verlustdelta geschlossen
werden kann. Jedoch stimmen für die Werte der Korrekturfaktoren, bei denen dies näherungs-
weise der Fall ist, weder die Werte der Leerlaufmessung, noch die des Kennfelds ansatzweise
mit der Messung überein. Somit wird die Wahrscheinlichkeit, dass die Abweichung durch falsche
Verlustkoeffizienten oder einen schlechten Parameterfit entstanden ist, als gering eingeschätzt.
Zusätzlich sei aber, wie bereits zuvor beschrieben, noch einmal erwähnt, dass diese Verluste
immer auf Grund verschiedener Einflussfaktoren, wie dem gewählten Verlustkoeffizienten, der
Fertigungsart oder der Temperatur, immer einer gewissen Ungenauigkeit unterliegen.

Nachdem alle diese potentiellen Fehlerquellen evaluiert und für die auftretende Größenordnung ausge-
schlossen werden konnten, wurde noch einmal Rücksprache mit dem Hersteller der EM1 gehalten, um
gemeinsam mit diesem eine mögliche Erklärung dafür zu finden. Während dieser Rücksprache wurde
festgestellt, dass auf Grund des verwendeten Laborequipments der Strom der Erregerwicklung zeitlich
nicht konstant eingestellt werden konnte. Der Verlauf entsprach einer harmonischen Sinusschwingung,
deren Mittelwert dem einzuregelnden Wert entsprach. Der vom Hersteller zur Verfügung gestellte Ver-
lauf ist in Abbildung 4.11 in Lila für einen Betriebspunkt mit einem Erregerstrom von Ie = 0.033 p.u.
dargestellt. Dabei ist zusätzlich in Blau der Stromverlauf I1 eines Strangs im Stator abgebildet, welcher
ebenfalls mit einer Schwebung niedrigerer Frequenz überlagert ist. Leider gibt es keine Information
über die Amplitude des Statorstroms oder die betrachtete Zeitdauer, weil außer dem dargestellten Bild
leider keine weiteren Informationen zu diesen Messungen mehr vorhanden waren. Was sich jedoch auf
dem Bild erkennen lässt, ist, dass die Schwingung des Erregerstroms dieselbe Frequenz besitzt wie
die des Statorstroms, aber dabei einen Phasenverzug von etwa 90◦ hat. Dementsprechend ist hier von
einer Ankerrückwirkung durch den Statorstrom auf die Erregerwicklung auszugehen. Dies hat insofern
auf die in der Maschine anfallenden Verluste eine Auswirkung, indem die Schwingung des Erreger-
stroms und die Schwebung des Statorstroms zu zusätzlichen Eisenverlusten innerhalb der Maschine
führen würden. Dadurch wäre der starke Verlustanstieg bei hohen Frequenzen innerhalb der Kurz-
schlusskennlinie erklärbar. Hierbei dominieren, wie bereits zuvor diskutiert, die Wirbelstromverluste,
welche eine quadratische Abhängigkeit von der Frequenz besitzen. Bei nun gleichbleibender Amplitude
des Kurzschlussstroms sind die Sättigungsverhältnisse der Maschine konstant, aber durch die steigen-
de Frequenz erhöhen sich die zusätzlichen Eisenverluste ebenfalls quadratisch. Dies würde auch den
quadratischen Verlauf der Abweichung erklären. Bei der Grenzkennlinie zeigt sich diese Frequenzab-
hängigkeit deshalb nicht so stark, da hier ab dem Eckpunkt die Amplitude des Statorstroms immer
weiter reduziert wird. Dabei ist zu erwarten, dass die Amplitude der Schwingung bzw. Schwebung
auch reduziert wird und damit auch die durch sie erzeugten Schwankungen der Flussdichte inner-
halb der Maschine. Diese haben nach Gleichung (3.45) ebenfalls einen Einfluss auf die Eisenverluste
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Abbildung 4.11: Oszilloskop Messung von Erregerstrom und eines
Strangstroms der EM1

und hemmen somit die zusätzlichen Eisenverluste, weshalb der Einfluss dieser hier nicht so stark zu
sehen ist, wie in der Kurzschlusskennlinie. Diese Ausführungen, gepaart mit der Tatsache, dass die
Messungen nicht selbst vorgenommen wurden und somit auch keine Information über die genaue Art
und Weise der Durchführung vorliegen, stellen somit eine Erklärung für die innerhalb dieses Messab-
gleichs aufgetretenen Differenzen dar. Um einen fairen Abgleich zwischen Messung und Simulation zu
ermöglichen, müssten die Messungen somit für den Kurzschluss und die Grenzkennlinie noch einmal
wiederholt werden. Dies ist aber im Rahmen dieser Arbeit leider nicht möglich und bleibt so einer
zukünftigen Untersuchung überlassen.



5 Auslegung für einen Sportwagenantrieb

Nachdem die Berechnungsmethodik im letzten Kapitel verifiziert wurde, soll in diesem Kapitel eine
EESM für einen typischen Sportwagen der Porsche AG ausgelegt werden. Diese soll im Folgenden EM2
genannt werden. Dazu werden anfänglich die durch das Fahrzeug vorgegebenen Randbedingungen
erläutert und anschließend der Ablauf des Auslegungsprozesses. Zuletzt wird der resultierende, fiktive
Prototyp vorgestellt. Da aus geheimhaltungstechnischen Gründen keine absoluten Zahlen genannt
werden können, werden hier alle Daten in ebenfalls normierter Darstellung angeführt. Als Referenz
werden hierbei die Werte und Größen der EM1 aus Kapitel 4 genutzt. Obwohl Thermik und Mechanik
der EESM nicht Thematik dieser Arbeit sind, werden im Folgenden zusätzlich zwei einfache analytische
Abschätzungsfunktionen für diese Domänen vorgestellt. Diese werden für die EM1 ausgewertet und
stellen somit Referenzwerte für die EM2 dar, um diese bezüglich ihrer thermischen und mechanischen
Performance in Bezug zu einer bereits real ausgeführten Maschine bewerten zu können.

Thermische Abschätzungsfunktion

Den thermisch kritischsten Teil einer EESM stellt die Erregerwicklung dar, weil diese eine schlechte
thermische Anbindung besitzt, um die in ihr entstehenden, meist im Rotor dominanten Wicklungs-
verluste abzuführen. Da aber eine genaue thermische Analyse der Maschine entweder über eine CFD-
Simulation oder thermische Netzwerkmodelle erfolgt und diese nicht Teil dieser Arbeit sind, soll die
hier vorgestellte Abschätzungsfunktion lediglich einen Anhaltspunkt bieten, damit ein neues Maschi-
nendesign mit einer bereits ausgeführten Maschine verglichen werden kann. Dabei soll lediglich eine
grobe Aussage darüber getroffen werden können, ob die Maschine, bei ähnlichem Kühlkonzept, funk-
tionieren kann. Dazu soll als Referenzgröße die Verlustdichte der Erregerwicklung ρv,2,W dienen. Sie
setzt sich, entsprechend Gleichung (5.1), aus dem Verhältnis von Verlusten der Erregerwicklung Pv,2,W

, bei ϑcu,2 = 20◦ C und Ie = I2,max, zu vorhandenem Leitervolumen V2,W zusammen.

ρv,2,W =
R2I

2
2,max

V2,W
(5.1)

Das Leitervolumen der gesamten Erregerwicklung V2,W lässt sich mittels

V2,W = 2pALwp (lFE + lwk) (5.2)

ermitteln. Dabei stellen AL den Querschnitt eines einzelnen Leiters, p die Polpaarzahl, wp die Windun-
gen pro Pol, lFE die Eisenlänge und lwk die Leiterlänge des Wickelkopfes dar. Für die Statorwicklung
kann die thermische Ausführbarkeit über die Stromdichte mit Richtwerten aus der Literatur [48] ab-
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geschätzt werden. Als maximal zu erreichender Grenzwert von ρv,2,W wird für diese Auslegung der
berechnete Wert der EM1 mit 1 p.u. festgelegt.

ρv,2,W,max = 1 p.u. (5.3)

Mechanische Abschätzungsfunktion

Bei der EESM muss sichergestellt werden, dass bei hohen Drehzahlen sich der Polschuh nicht, auf
Grund der Fliehkräfte und der somit gegen ihn drückenden Erregerwicklung, vom restlichen Blech-
paket löst und abhebt. Dies hätte die sofortige Zerstörung der Maschine zur Folge. Um nun eine
neu ausgelegte Maschine grob gegen dieses Kriterium abzusichern, wird nun im Folgenden eine ent-
sprechende Abschätzungsfunktion für diesen Aspekt vorgestellt. Als aussagekräftige Größe für diesen
Anwendungsfall bietet sich die Normalspannung am Übergang zwischen Polkern und Polschuh σPKPS

bei maximaler Geschwindigkeit nmax an. Sie ergibt sich aus dem Verhältnis der Radialkraft Fr zur
vorhandenen Übergangsfläche APKPS nach Gleichung (5.4).

σPKPS =
Fr

APKPS
=

Fr

lFEbPK
(5.4)

Die Radialkraft wird dabei nach Gleichung (5.5c) ermittelt, indem aus der Umfangsgeschwindigkeit
v auf Höhe des Übergangs von Polkern zu Poljoch die Radialbeschleunigung ar ermittelt wird und
daraus, mittels Newtons zweitem Axiom, die dortige Radialkraft. Dabei sind, wie in Gleichung (5.5c)
dargestellt, sowohl die Masse des Polschuhs mPS , als auch die der Wicklung mW zu berücksichtigen.

rPKPS =
D2,A

2
− hPS (5.5a)

v = 2πrPKPS
nmax

60
(5.5b)

Fr = (mPS +mW ) ar = (mPS +mW )
v2

rPKPS
(5.5c)

Abschließend sei noch einmal erwähnt, dass die hier vorgestellten Abschätzungen nicht die genaue
Verifizierung mittels detaillierter Modellierungsmethoden ersetzen, sondern lediglich einen Anhalts-
punkt innerhalb einer elektromagnetischen Optimierung geben, ob ein potentielles Maschinendesign
überhaupt ausführbar sein kann. Auch diese Größe wird in den nachfolgenden Kapiteln mit dem
berechneten Wert der EM1 als Grenzwert definiert und darauf normiert. Somit gilt

σPKPS,max = 1 p.u. (5.6)

5.1 Randbedingungen durch das Fahrzeug

In diesem Abschnitt wird zunächst das Fahrzeugkonzept in welchem die EM2 zum Einsatz kommen
soll erläutert, um anschließend dazu die notwendigen Randbedingungen, sowie zu erreichenden Ziele
für die Maschine zu definieren.
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Fahrzeugkonzept

Das fiktive Konzept, welches in dieser Arbeit für die EM2 verfolgt wird, ist der Einsatz als Vorderach-
se. Dabei ist das Ziel den Gesamtverbrauch des elektrischen Antriebssystems eines Allradfahrzeugs in
kundennahen Fahrzyklen, wie zum Beispiel der Worldwide harmonized Light vehicles Test Procedu-
re (WLTP) [1], zu minimieren. Dabei wird die EM2 auf Grund ihrer sehr geringen Schleppverluste als
Achsantrieb an der Vorderachse genutzt, während an der Hinterachse eine auf Effizienz getrimmte Ma-
schine positioniert ist. Die Lastpunkte eines kundennahen Fahrzyklus liegen für einen vollelektrischen
Sportwagen im Niedrig- bzw. Mittellastbereich und können somit vollständig über die Hinterachse
gefahren werden. Die Vorderachse befindet sich hierbei nahezu die ganze Zeit über im Schleppbe-
trieb und um die Effizienz des Antriebsstranges zu maximieren, sollten dabei so wenig Verluste wie
möglich anfallen. Da bei der EESM, im Gegensatz zur PSM, die Erregung im Rotor vollständig ab-
geschaltet werden kann, fallen im Schleppbetrieb nur mehr Reibungsverluste innerhalb der Maschine
an. Die Vorderachse kommt dabei nur mehr dann zum Einsatz, wenn der Fahrer vom Fahrzeug viel
Leistung anfordert. Dies wäre zum Beispiel bei einem Sprint von 0 auf 100 km/h oder im Betrieb
auf der Rennstrecke der Fall. In diesem „Boost“-Modus muss die Maschine jedoch in der Lage sein,
ihre Performance über einen, je nach Lastfall, entsprechend langen Zeitraum abzuliefern. Dement-
sprechend müssen, um die Dauerleistung der Maschine zu gewährleisten, die Verluste in bestimmten,
zyklusrelevanten Betriebspunkten möglichst gering gehalten werden.

Randbedingungen und Ziele

Aus dem gewählten Fahrzeugkonzept resultieren natürlich auch entsprechende Anforderungen an die
EM2 bezüglich ihres Bauraums, ihrer Performance, sowie ihrer Effizienz und ihrer Geräuschanre-
gung. Dabei steht ihr ein im Fahrzeug vorhandenes Hochvolt (HV)-System zur Verfügung, mit dessen
Randbedingungen die Maschine zu funktionieren hat. Für diese Arbeit wurden die baulichen Rah-
menbedingungen und das HV-System basierend auf bereits ausgeführten Fahrzeugen definiert. Aus
Geheimhaltungsgründen werden Sie als normierte Werte in Bezug zur EM1 dargestellt. Die neu aus-
zulegende Maschine hat fast 40 % weniger Bauraum zur Verfügung. Dafür steht ein HV-System mit
89 % mehr Batteriespannung UDC zur Verfügung, wobei jedoch der maximale Strangstrom I1,max

um 26 % gesenkt werden muss. Um eine technische Ausführbarkeit der Maschine zu gewährleisten,
müssen die am Anfang dieses Kapitels beschriebenen Abschätzungsfunktionen bezüglich Thermik und
Mechanik des Rotors im selben Rahmen wie bei der EM1 liegen. Auch der Füllfaktor des Wicklungs-
bereichs der Rotorwicklung kCu,2 darf nicht zu stark von dem der bereits ausgeführten Maschine
abweichen, da es ansonsten nicht möglich ist, die Wicklung im angestrebten Bereich unterzubringen.
Auf Grund eines performanteren Kühlsystems im Stator der Maschine im Vergleich zur EM1, ist eine
Erhöhung der Stromdichte der Statorwicklung J1 möglich. Zusätzlich zu diesen Bedingungen müssen
auch noch Ziele bezüglich der zu erreichenden Performance und Effizienz der Maschine festgelegt wer-
den. Ausgangspunkt hierfür bilden das von der Maschine zu erreichende Spitzendrehmoment Mmax ,
sowie die maximale Leistung Pmax und die maximale Drehzahl nmax . Das Drehmoment der Maschine
soll mindestens knapp 80 % der EM1 betragen, mit einer maximalen Leistung von 90 %. Um aber
die gewünschte Höchstgeschwindigkeit des Fahrzeugs zu erreichen, muss die maximale Drehzahl der
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Tabelle 5.1: Anforderungen der EM2 im Verhältnis zur EM1

Größe EM1 EM2

Bauraum

Eisenlänge lFE 1 ≤ 0.7
Statoraußendurchmesser D1,A 1 0.91

HV-System

Batteriespannung UDC 1 1.89
Maximaler Strangstrom I1,max 1 0.74

Ausführbarkeit

Verlustdichte Erregerwicklung ρv,2,W 1 ≤ 1
Normalspannung Polschuhübergang σPKPS 1 ≤ 1
Füllfaktor Erregerwicklung kCu,2 1 ≈ 1
Stromdichte Statorwicklung J1 1 ≤ 1.75

Performance

Spitzendrehmoment Mmax 1 ≥ 0.79
Maximalleistung Pmax 1 ≥ 0.90
Drehzahl nmax 1 1.18

Maschine um 18 % steigen. All diese Bedingungen sind in Tabelle 5.1 zusammengefasst. Zusätzlich
zu diesen Performance Anforderungen sind, noch einige Punkte im Teillastbereich für die Auslegung
der EM2 relevant. Dabei stehen besonders die Dauerleistung und die akustische Anregung im Fokus.
Hierzu wurden einige für den späteren Betrieb der Maschine, relevante Betriebspunkte ausgewählt.
Um die Dauerleistung der Maschine zu gewährleisten, sollen in drei, im Teillastbereich verteilten Last-
punkten, sowohl die Gesamtverluste Pv,EM , als auch die Verluste im Rotor Pv,2 minimiert werden,
weil der Rotor auf Grund der schlechten Anbindung an ein Kühlmedium die thermisch, kritischste
Komponente der Maschine darstellt. Zusätzlich gilt es an zwei weiteren Betriebspunkten die Dreh-
momentwelligkeit zu minimieren, um die akustischen Anregungen im Fahrzeug durch die E-Maschine
möglichst gering zu halten, weil diese von Insassen als störend empfunden werden können. Sollte die
EM2, aus welchen Gründen auch immer, doch einmal die primäre Antriebsmaschine des Fahrzeugs
darstellen, wurde zusätzlich ein kundennaher Betriebspunkt definiert, in welchem die Maschine mit
möglichst hohem Wirkungsgrad ηEM operieren soll. Die Betriebspunkte in Relation zu den Maximal-
werten von Drehmoment Mmax und Drehzahl nmax und die zugehörigen Optimierungskriterien für die
EM2 sind in Tabelle 5.2 zusammengefasst. Damit sind sowohl die Randbedingungen, als auch die Ziele
für die EM2 bis auf die Strangwindungszahl w vollständig definiert. Diese stellt einen Freiheitsgrad
für die Auslegung der Maschine dar und wird deshalb erst im nächsten Abschnitt passend zu den
Anforderungen der EM2 gewählt.
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Tabelle 5.2: Anforderungen für Dauerleistung, Akustik und Effizienz der
EM2

Name n/nmax M/Mmax Kriterium

Dauerleistung 1 (DL1) 0.15 0.61 min
�
P

(DL1)
v,EM

�
, min

�
P

(DL1)
v,2

�
Dauerleistung 2 (DL2) 0.3 0.61 min

�
P

(DL2)
v,EM

�
, min

�
P

(DL2)
v,2

�
Dauerleistung 3 (DL3) 1 0.19 min

�
P

(DL3)
v,EM

�
, min

�
P

(DL3)
v,2

�
Akustik 1 (NVH1) 0.2 0.22 min

�
M

(NVH1)
pp

�
Akustik 2 (NVH2) 0.2 0.66 min

�
M

(NVH2)
pp

�
Kundennah 1 (KN1) 0.4 0.33 max

�
η
(KN1)
EM

�

5.2 Auslegungsprozess

Dieses Kapitel beschreibt den Auslegungsprozess zum Erhalt des letztendlichen Maschinendesigns
der EM2. Der Ablauf erfolgt dabei nach den in Kapitel 2 beschriebenen Methodiken. Jedoch wird
hierbei nicht der Weg einer vollkommen neuen Auslegung für die Maschine gewählt, sondern die
ausgiebig in Kapitel 4 analysierte EM1 soll zuerst so skaliert werden, dass sie den Randbedingungen
der EM2 ungefähr entspricht. Anschließend erfolgt eine Designoptimierung mittels der in Abschnitt 2.3
beschriebenen Vorgehensweise durch ein Meta-Modell und dem NSGA-II als Optimierungsalgorithmus.
Abschließend wird aus den resultierenden, pareto-optimalen Designs der fiktive Prototyp ausgewählt,
welcher im anschließenden Abschnitt vorgestellt wird.

5.2.1 Skalierung der EM1

Um ein funktionierendes Grobkonzept der EM2 zu erhalten, soll die EM1 mit den in Gleichung (2.1)
angeführten Skalierungsbedingungen angepasst werden. Dazu wird sich primär auf das maximale Dreh-
moment Mmax der Maschine fokussiert. Dabei müssen zuerst die Bauraum- und HV-bedingten Einflüs-
se auf dieses berücksichtigt werden, um anschließend eine geeignete Strangwindungszahl w zu wählen,
welche am besten zu den gestellten Anforderungen passt. Der maximale Erregerstrom I2,max , sowie
die Anzahl an Windungen pro Pol wp bleiben dabei unverändert, um die Dichte der Wicklungsverluste
im Rotor äquivalent zu halten. Ausgehend vom Spitzendrehmoment der EM1 ergibt sich

Mmax = MEM1 · lfe,EM2

lfe,EM2
·
�
DEM2

DEM1

�2

· I1,EM2

I1,EM1
· wEM2

wEM1
(5.7)

= 1����
M

· 0.7����
lFE

· (0.91)2� �� �
D

· 0.74����
I1,max

· wEM2

wEM1
(5.8)

= 0.43 · wEM2

wEM1
(5.9)
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Die dazu am nächsten liegende, ausführbare Windungszahl ist wEM2 = 2, welche auf

Mmax = 2 · 0.43 = 0.86 (5.10)

führt und somit die Anforderung bezüglich des maximalen Drehmoments (≥ 0.79) erfüllen würde.
Andere infrage kommende Strandwindungszahlen wären wEM2 = 1.5 oder wEM2 = 2.25 gewesen.
Diese hätten jedoch ein zu niedriges oder zu hohes Drehmoment zur Folge gehabt. Für die Leistung
der EM2 ergibt sich dadurch

Pmax = PEM1 · DEM2

DEM1
· UDC,EM2

UDC,EM1
· wEM1

wEM2
(5.11)

= 1����
P

· 0.91����
D

· 1.89����
UDC

· 0.5����
w

= 0.86 (5.12)

Dieser Wert erreicht zwar nicht die geforderten 90 % der EM1, aber es ist davon auszugehen, dass mit
der anschließenden Designoptimierung dieses Ziel erreicht werden kann und darum wird die Wahl der
Strangwindungszahl endgültig auf

wEM2 = 2 (5.13)

festgelegt. Zur Umsetzung dieser Windungszahl muss lediglich die Anzahl der Leiter pro Nut wN

erhöht werden. Diese skalierte Variante der EM1 wurde dann, unter Verwendung gleicher Material-
parameter, Korrekturfaktoren und entsprechend dem Durchmesser skalierter Blechgeometrie in der
Berechnungstoolkette simuliert und die Ergebnisse lagen im mit der Skalierung erwarteten Bereich.
Um aber die hohen Anforderungen, welche Porsche an eine E-Maschine stellt, zu erfüllen, wurde sich
dazu entschlossen für die nachfolgende Optimierung folgende Änderungen bezüglich des Konzepts der
Maschine vorzunehmen

• Verwendung eines dünneren Elektroblechs, um die Eisenverluste durch Wirbelströme weiter zu
reduzieren

• Einsatz einer Hairpin-Wicklung an Stelle einer Runddraht-Wicklung im Stator zur Erhöhung
des Kupferfüllfaktors innerhalb der Nut. Dies führt zu einer gesteigerten Stromtragfähigkeit und
besseren Industrialisierbarkeit der Wicklung.

Hierbei bleiben lediglich die Verluste zur Stromverdrängung zu beachten, da sich diese beim Einsatz
von Rechteckprofilleitern deutlich stärker ausprägen können, als bei aus Litzen aufgebauten Rund-
drahtleitern. Auf Grund der geänderten Materialien und der angepassten Wicklungskonfiguration wer-
den aus vorherigen Auslegungen bekannte Korrekturfaktoren bezüglich Eisenverluste, Wickelkopflän-
ge, usw. eingesetzt. Somit ist das Grobkonzept der EM2 festgelegt und es kann zu einer Optimierung
dessen übergangen werden.

5.2.2 Optimierung

Der in diesem Kapitel angewendete Optimierungsprozess folgt derselben Vorgangsweise, die in Ab-
schnitt 2.3 erläutert wurde. Nachdem zuvor bereits die zu optimierenden Größen inklusive Neben-
bedinungen vorgestellt wurden, müssen nun noch die Eingangsgrößen definiert werden. Diese stellen
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die veränderlichen Variablen dar, welche der Optimierungsalgorithmus so zu verändern versucht, dass
die Zielgrößen bestmöglich erreicht werden. Diese Eingangsgrößen setzen sich zusammen aus einem
Teil der Parameter des CAD-Modells der EESM, sowie der Eisenlänge lFE und der Windungszahl der
Erregerwicklung pro Pol wp . Es werden deshalb nicht alle Parameter des CAD-Modells variiert, weil
dies teilweise nicht notwendig ist. Die Variation kleiner Radien an Übergängen von Blechabschnitten
hat zum Beispiel für das elektromagnetische Verhalten der Maschine kaum einen Einfluss, aber würde
die Komplexität des Optimierungsproblems weiter erhöhen. Diese Radien sind ohnehin zumeist über
Anforderungen aus der Mechanik definiert, um die mechanischen Spannungen in bestimmten Gebieten
des Blechs gering zu halten und es reicht diese im Nachgang an die Optimierung auf die mechanischen
Anforderungen anzupassen. Danach kann eine erneute elektromagnetische Simulation erfolgen, um
deren Einfluss zu ermitteln, welcher aber nicht groß ausfallen sollte. Von den 53 Parametern, welche
das in Berechnungstoolkette hinterlegte CAD-Modell besitzt, werden deshalb in dieser Optimierung
lediglich 21 variiert und bilden gemeinsam mit der Eisenlänge lFE und der Windungszahl der Erre-
gerwicklung pro Pol wp den Eingangsvektor x. Dieser ist mit einigen maßgeblichen Größen nochmals
in Gleichung (5.14) angeführt.

x = (D1,A, D1,I , D2,I , bN , hN , δ0, . . . , α, bPK , hPK , hPS , lFE , wp) (5.14)

Diesen Parametern muss allerdings noch ein zulässiger Wertebereich D zugewiesen werden, da sonst
einerseits unzulässige Wertekombinationen auftreten können, welche physikalisch gar nicht möglich
sind oder in Regionen des Designraums gesucht wird, von denen im Vorhinein klar ist, dass dort keine
relevanten Ergebnisse zu erwarten sind. Dazu braucht es gute Kenntnisse über das Verhalten des
verwendeten CAD-Modells, aber auch ein gewisses Gespür des Anwenders. Die Literatur [48, 59] liefert
einige Anhaltspunkte und Richtwerte, an denen sich orientiert werden kann. Ist der Parameterraum D
definiert, kann mit den in Abschnitt 5.1 beschriebenen Zielen der Vektor der Kostenfunktionen e(x),
nach Gleichung (5.15), aufgestellt werden.

e(x) = (e1(x), e2(x), . . . , e8(x), e9(x)) (5.15)

=
�
min

�
P

(DL1)
v,EM

�
, min

�
P

(DL1)
v,2

�
, . . . , min

�
M (NVH2)

pp

�
, max

�
η
(KN1)
EM

��
(5.16)

Damit kann unter Berücksichtigung der, ebenfalls in Abschnitt 5.1, beschriebenen Rand- bzw. Neben-
bedingungen das gesamtheitliche Optimierungsproblem als

min
x∈D

e(x)

u.B.v. lFE ≤ 0.7

Mmax ≥ 0.79,

Pmax ≥ 0.90

ρv,2,W ≤ 1

σPKPS ≤ 1

kCu,2 ≈ 1

J1 ≤ 1.75

(5.17)
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Tabelle 5.3: Einstellungen für die Strom- bzw. Drehwinkelstützstellen,
sowie für die beschleunigte Abschätzung des maximalen Drehmoments

Name Wert

Verdrehschritte ϑ 1 20
Id -Stützstellen 13
Iq -Stützstellen 7
Ie -Stützstellen 8

Mmin,fm/Mmax 0.95
φfm -15◦

beschrieben werden. Um dieses Problem in der Praxis zu lösen, wurden zuerst mittels Latin Hypercube
Sampling (LHS) 5000 verschiedene Maschinendesigns generiert, welche anschließend in der Toolkette
berechnet wurden. Die dazu verwendeten Einstellungen bezüglich Strom- und Verdrehwinkelstütz-
stellen sind in Tabelle 5.3 angeführt. Die Parameteridentifikation einer einzelnen Maschine bestand
demnach aus 14560 statischen FEM-Berechnungen. Da in der Berechnung auch der in Abschnitt 3.1.3
vorgestellte Ablauf zur schnellen Abschätzung des maximalen Drehmoments zum Einsatz kommt, sind
in Tabelle 5.3 auch die Einstellungen bezüglich des minimal zu erwartenden Drehmoments Mmin,fm

und des für die dazugehörige Berechnung genutzten Stromwinkels φfm dargestellt. Die Verarbeitung
von 3400 Designs dauerte ca. 82 Stunden und dabei wurde für 800 Designs die komplette Stützstellen-
matrix ausgewertet. Die restlichen 2600 dieser 3400 Varianten sind entweder in der Modellerstellung
gescheitert, weil die Parameterkonfiguration eine ungültige Geometrie zur Folge hatte oder weil die
Abschätzung des maximalen Drehmoments zu gering ausgefallen ist. Im Schnitt dauerte die Auswer-
tung eines der 800 vollständig identifizierten Maschinendesigns somit 6 Minuten und 9 Sekunden und
zeigt deutlich, wie effizient diese Berechnungsmethodik sein kann. Vergleicht man diese Zeit mit der
durchschnittlichen Berechnungsdauer von ca. 30 Minuten, welche ein einzelnes Design zur vollständi-
gen Berechnung benötigt, ergibt sich durch den Einsatz der Abschätzung des maximalen Drehmoments
der Maschine eine Reduktion um den Faktor fünf. Zusätzlich profitiert die gesamte Methodik dabei
besonders vom Einsatz einer großen Anzahl an Rechenkernen. Von den 5000 Designs wurde letzt-
endlich für 1146 Maschinen die vollständige Parameteridentifikation durchgeführt. Um aber vor dem
Anlernen eines Meta-Modells noch etwas mehr Information zur Verfügung zu haben, wurden mittels
LHS weitere 800 Designvorschläge erzeugt, welche 173 relevante EESM-Varianten lieferten. Mit den
Daten von nun knapp über 1300 identifizierten Maschinen wurde das erste Meta-Modell trainiert und
anschließend mit dem NSGA-II verknüpft. Mithilfe des angelernten Modells war der Optimierungsalgo-
rithmus in der Lage 3200 verschiedene Maschinenvarienten in lediglich 32 Sekunden auszuwerten. Dies
entspricht einer Beschleunigung um ca. 9800 % im Vergleich zur detaillierten Auswertung eines mittels
der Toolkette berechneten Designs. Da zu diesem Zeitpunkt die Vorhersagequalität des Meta-Modells
mit einer mittleren Abweichung über alle Zielgrößen von 5.1 % zwar zufriedenstellend war, aber noch
Verbesserungspotential hatte, brauchte es weitere vollständig identifizierte Designs, um diese zu stei-
gern. Dazu wurden allerdings keine weiteren Maschinenvarianten mittels LHS erzeugt, sondern die
nach einem Durchlauf des NSGA-II gefundenen Designs genutzt und anschließend in der vollständi-

1Für ein 1/6 einer elektrischen Periode
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Abbildung 5.1: Optimierungsergebnisse unterschiedlicher Ziel- und
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gen Berechnungstoolkette nachgerechnet, um ihre Plausibilität zu verifizieren. Dieser Vorgang wurde
iterativ wiederholt, bis letztendlich 3473 Designs mittels der semi-analytischen Toolkette berechnet
wurden und der Optimierungsalgorithmus eine Vielzahl an Pareto-optimalen Designs gefunden hat-
te. Dabei kam es jedoch zwischenzeitlich zu dem Phänomen, dass der Optimierungsalgorithmus, um
den Füllfaktor der Erregerwicklung zu senken, das Wicklungsgebiet so weit ausgedehnt hat, dass sich
dieses schon gar nicht mehr unter dem Polschuh befand. Dies war mitunter auf Grund des Aufbaus
des CAD-Modells möglich. Dagegen konnte allerdings, mittels analytischer Abschätzungen, eine Vor-
hersage getroffen werden, ob eine Parameterkombination ein gültiges Wicklungsgebiet erzeugt. Diese
Information wurde dann ebenfalls dem Optimierungsalgorithmus zugeführt und dadurch war dieser
wieder in der Lage valide Designs zu liefern. Eine Erläuterung zu dieser geometrischen Abschätzung
findet sich im Anhang A.1. Ein Überblick über das Verhalten zwischen einer Auswahl an Eingangs-
und Zielgrößen dieser Optimierung zueinander ist in Abbildung 5.1 dargestellt. Dabei stellt jeder
Punkt ein einzelnes, mittels FEM ausgewertetes Design dar. Die Punkte besitzen einen Farbverlauf
von Blau zu Gelb, welcher das Fortschreiten der Optimierung symbolisieren soll. Die anfänglichen
Auswertungen der Toolkette werden in Blau dargestellt, während immer später berechnete Maschi-
nen zunehmend in Gelb aufgetragen sind. Dadurch ist der Verlauf der einzelnen Größen während der
Optimierung und dementsprechend die Konvergenz des Optimierungsalgorithmus gut zu erkennen.



KAPITEL 5. AUSLEGUNG FÜR EINEN SPORTWAGENANTRIEB 102

Dabei sei erwähnt, dass es sich hierbei um einen ungefilterten Zustand handelt, bei dem auch Designs
angezeigt werden, welche nicht sämtliche Anforderungen an die EM2 erfüllen. Die Referenzdaten der
Normierung stellen dabei dar. Für die Akkustik-Betriebspunkte wurde während der Optimierung ein
betriebspunktabhängiger Grenzwert der Drehmomentwelligkeit von 0.0176 p.u. in Bezug auf Mmax

der EM1 definiert. Zusätzlich ist der im nächsten Abschnitt vorgestellte fiktive Prototyp bereits mit
einer schwarzen Raute eingezeichnet, um darzustellen, wo sich dieser innerhalb Punktewolke befindet.
Im ersten Bild, welches die Verluste im Betriebspunkt DL2 und das maximale Drehmoment einer
Maschine gegenüberstellt, ist erkennbar, dass die minimalen Verluste in diesem Betriebspunkt P (DL2)

v,EM

die Tendenz besitzen, mit steigendem Drehmoment Mmax zu sinken, bis sie annähernd konstant blei-
ben. Im zweiten Bild ist der Trend zu erkennen, dass die Verluste im DL1 P

(DL1)
v,EM deutlich mit der

maximalen Stromdichte im Stator J1 korrelieren. Der Grund dafür ist, dass bei diesem Betriebspunkt
die Kupferverluste dominant sind und eine Reduktion der Stromdichte somit auch einen großen Ein-
fluss auf die Gesamtverluste besitzt. Im dritten Plot ist der Einfluss der Kontur des Polschuhs auf
den Drehmomentrippel im Betriebspunkt NVH1 erkennbar. δ0 stellt dabei den Luftspalt in der Pol-
schuhmitte dar und δmax den Luftspalt an der Polschuhaußenkante. Der Trend zeigt eindeutig, dass je
größer die Differenz zwischen diesen beiden ist, desto stärker sinkt die Drehmomentwelligkeit in dem
Betriebspunkt. Jedoch führt dies auch zu einer Zunahme der Verluste in den Dauerlastbetriebspunk-
ten, sodass hier ein Kompromiss zwischen diesen beiden Anforderungen gefunden werden musste. Im
vierten Bild ist die maximale Leistung Pmax einer Maschine über dem Statorinnendurchmesser D1,I

aufgetragen und, wie zu erwarten, steigt diese ebenfalls linear mit diesem an und es konnten sogar Wer-
te über denen der EM1 bei einem geringeren Durchmesser erreicht werden. Das vorletzte Diagramm
zeigt, wie sich die Normalspannung am Polschuhübergang σPKPS im Verhältnis zum Kupferfüllfaktor
der Erregerwicklung kCu,2 verändert. Je geringer der Füllfaktor, desto weniger Platz bleibt für den
Polkern erhalten bzw. desto größer muss der Polschuh werden und dadurch steigt die Normalspannung
an. Dementsprechend musste versucht werden ein Maschinendesign mit dem größtmöglichen, ausführ-
baren Kupferfüllfaktor zu finden, um die Normalspannung nicht zu groß werden zu lassen und somit
die Anforderungen bestmöglich zu erfüllen. Das letzte Bild zeigt die Korrelation zwischen dem Be-
triebspunkten DL2, sowie KN1 und verdeutlicht, dass niedrigere Verluste im Dauerlastpunkt mit einer
höheren Effizienz in einem typischen, kundennahen Betriebspunkt korrelieren. Filtert man nun alle
Designpunkte nach den in Gleichung (5.17) definierten Nebenbedingungen, entsteht Abbildung 5.2.
Die Anzahl der validen Designs ist somit nur ein Bruchteil der insgesamt berechneten. In dieser Abbil-
dung ist gut der Trend zu höheren Drehmomenten Mmax und niedrigeren Stromdichten J1 bemerkbar,
da diese maßgeblich die Verluste in den Dauerlastpunkten, sowie die Effizienz im kundennahen Punkt
beeinflussen. Für die Differenz der Luftspaltlänge an Polmitte und Polkante wurde letztendlich eine
absolute Grenze von 0.5 p.u. eingeführt, da ansonsten die Außenkante des Polschuhs nicht mehr zur
Befestigung einer Wicklungsstütze gereicht hätte. Unter all diesen verbliebenen Designs wurde der
eingezeichnete Prototyp gewählt, weil dieser, unter Einhaltung aller definierten Randbedingungen,
die geringsten Verluste in den thermisch kritischen Dauerlastbetriebspunkten DL1 bzw. DL2 zeigte.
Dieser wird im folgenden Abschnitt vorgestellt.
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Abbildung 5.2: Optimierungsergebnisse unterschiedlicher Ziel- und
Eingangsgrößen gefiltert nach den Nebenbedingungen

5.3 Fiktiver Prototyp

Dieser Abschnitt stellt den, aus der Optimierung resultierenden, fiktiven Prototypen EM2 dar, wel-
cher die Anforderungen eines Sportwagenantriebs bestmöglich erfüllt. Dieses Maschinendesign wurde,
wie zuvor beschrieben, deshalb ausgewählt, weil es bei Einhaltung sämtlicher Randbedingungen bzgl.
Performance, Ausführbarkeit, usw. die geringsten Verluste innerhalb der Dauerleistungspunkte auf-
gewiesen hat und dementsprechend ohne zusätzliche Simulation dafür am vielversprechendsten für
die Erfüllung der thermischen Grenzwerte ist. Zuerst werden die Eigenschaften der EM2 mit den
Anforderungen verglichen und bewertet, um anschließend die dazugehörigen Kennlinien und Kenn-
felder darzustellen. Dabei wird wieder von der normierten Darstellung der Werte Gebrauch gemacht.
Eine Gegenüberstellung der von den geforderten und erreichten Eigenschaften der EM2 ist in Ta-
belle 5.4 zu sehen. Alle Werte sind dabei in Bezug auf die EM1 angegeben. Die Verlustleistungen
in den Betriebspunkten DL1, DL2 und DL3 wurden auf die Maximalleistung der EM1 bezogen und
der Wirkungsgrad im Punkt KN1 auf den entsprechenden Wirkungsgrad der Referenzmaschine in
diesem Punkt. Es ist ersichtlich, dass der zur Verfügung stehende Bauraum mit einer Eisenlänge von
lFE = 0.7 p.u. vollständig ausgenutzt wird, weil durch die größere Luftspaltfläche das selbe Dreh-
moment bei weniger Strom erzeugt werden kann und somit die Verluste sinken. Mit Mmax = 0.868
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Tabelle 5.4: Eigenschaften der EM2 inkl. zugehöriger Anforderungen

Größe Anforderung in p.u. Wert in p.u. Bezugsgröße

lFE ≤ 0.7 0.7 l
(EM1)
FE

Mmax ≥ 0.79 0.868 M
(EM1)
max

Pmax ≥ 0.90 1 P
(EM1)
max

ρv,2,W ≤ 1.0 1 ρ
(EM1)
v,2,W

σPKPS ≤ 1.0 0.91 σ
(EM1)
PKPS

kCu,2 ≤ 1.0 1 k
(EM1)
Cu,2

J1 ≤ 1.75 1.42 J
(EM1)
1

P
(DL1)
v,EM min 0.026 P

(EM1)
max

P
(DL1)
v,2 min 0.011 P

(EM1)
max

P
(DL2)
v,EM min 0.028 P

(EM1)
max

P
(DL2)
v,2 min 0.012 P

(EM1)
max

P
(DL3)
v,EM min 0.020 P

(EM1)
max

P
(DL3)
v,2 min 0.006 P

(EM1)
max

M
(NVH1)
pp ≤ 0.0176 0.0157 M

(EM1)
max

M
(NVH2)
pp ≤ 0.0317 0.0317 M

(EM1)
max

η
(KN1)
EM max 1 η

(KN1,EM1)
EM

p.u. übertrifft der Prototyp die Anforderungen für das maximale Drehmoment sogar um fast 10 %
und selbiges gilt auch bei der Maximalleistung Pmax . Die Verlustdichte der Erregerwicklung stimmt
exakt mit der EM1 überein, da auch der maximale Erregerstrom gleichgeblieben ist und der Einfluss
einer veränderten Windungszahl pro Pol wp gleichermaßen in den Wicklungswiderstand R2 , sowie
in das Wicklungsvolumen mit eingeht. Damit hebt sich dessen Einfluss für diese Kennzahl auf. Die
Normalspannung am Übergang von Polkern zu Polschuh konnten in Bezug auf die EM1 sogar um 9 %
reduziert werden. Grund dafür ist ein verringerter Luftspaltdurchmesser, sowie ein breiterer Polkern.
Diese Änderungen sollten sich vorteilhaft auf die Drehzahlfestigkeit der Maschine auswirken und sind
ein gutes Indiz dafür, dass auch die Erhöhung der maximalen Drehzahl auf nmax = 1.18 p.u. kein
Problem für die Maschine darstellt. Der zur Verfügung stehende Wicklungsbereich wird mit kCu,2 =
1 p.u. im gleichen Maß ausgenutzt wie bei der EM1 und somit sollte das Unterbringen der Wick-
lung in diesem Bereich auch kein Problem in der Herstellung der Maschine darstellen. Die potentielle
Stromdichte von J1 = 1.75 p.u. muss nicht vollständig ausgereizt werden, weil sie, wie bereits im
vorherigen Abschnitt diskutiert, negativen Einfluss auf die Verluste in den Dauerlastbetriebspunkten
hat. Die minimalen Gesamtverluste Pv,EM in den Dauerbetriebspunkten DL1, DL2 und D3 liegen bei
2.0 bis 2.8 % der Maximalleistung der EM1. Dabei entfallen in den ersten beiden Punkten knapp 43
% dieser Verluste auf die Rotorwicklung, während es im letzten Punkt nur mehr exakt 30 % sind. Das
liegt daran, dass der letzte Dauerlastpunkt bei maximaler Drehzahl platziert ist und sich somit schon
im Feldschwächbereich befindet. Dabei wird der Erregerstrom reduziert und dementsprechend sinken
auch die Gesamtverluste im Rotor. Auch die NVH-Anforderungen kann die EM2 erfüllen und im Falle
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Abbildung 5.3: Kurzschlusskennlinie der EM2 bei I2 = I2,max bezogen auf
I1,max und nmax der EM2

des NVH1-Betriebspunkts sogar noch etwas unterbieten. Da die Maschine allerdings ohne Schrägung
ausgeführt ist, weil diese in der Berechnungstoolkette noch nicht berücksichtigt werden kann, gibt
es hierbei sicherlich noch Möglichkeiten, die Drehmomentwelligkeit weiter zu reduzieren. Im kunden-
nahen Betriebspunkt KN1 kann exakt derselbe Wirkungsgrad wie bei der Referenzmaschine erreicht
werden und dieser Umstand stellt ein zufriedenstellendes Ergebnis diesbezüglich dar. Im Anschluss
werden nun die Kurzschluss-, sowie Grenzkennlinie und das Effizienzkennfeld der EM2 dargestellt und
erläutert.

Kurzschlusskennlinie

Abbildung 5.3 zeigt den Verlauf der Kurzschlusskennlinie der EM2 bei Betrieb mit vollem Erregerstrom
I2,max . Wie zu erwarten nimmt der q-Anteil des Stroms mit steigender Drehzahl immer weiter ab
bis nur noch ein reiner d-Anteil vorhanden ist. Mit 62 % des maximalen Statorstroms I1,max ist die
Amplitude des Kurzschlussstroms auch in einem absolut unkritischen Bereich für sowohl die Maschine,
als auch den dahinterliegenden Pulswechselrichter. Der Maximalwert wird bereits bei n ≤ 0.1 p.u.
erreicht und bleibt über das gesamte Drehzahlband nahezu konstant.

Grenzkennlinie

Die bei maximalem Erregerstrom I2,max ermittelte Grenzkennlinie ist in normierter Darstellung in Ab-
bildung 5.4 abgebildet. Ihre Werte und Achsen sind jeweils auf die Maximalwerte der EM2-spezifischen
Größen normiert. Das maximale Drehmoment kann bis zu ca. einem Drittel der Maximaldrehzahl ge-
halten werden, bevor der Feldschwächbereich einsetzt. Dabei fällt es mit einem 1/n -Verlauf auf einen
Wert von ungefähr 0.3 p.u. ab. Die Leistung hingegen steigt linear bis zum Eckpunkt und von dort
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Abbildung 5.4: Grenzkennlinie der EM2 bezogen auf nmax, Mmax und
Pmax der EM2

nur mehr langsam, bis ihr Maximalwert bei n = 0.7 p.u. erreicht ist. Von dort aus fällt sie wieder ab,
um bei nmax einen Wert von 98 % der Maximalleistung einzunehmen.

Effizienzkennfeld

Das Effizienzkennfeld der EM2 ist in Abbildung 5.5 dargestellt und die Achsen sind ebenfalls auf die
Maximalwerte der Maschine normiert. Bereiche unter 60 % Wirkungsgrad werden hierbei nicht darge-
stellt. Dies ist bei sehr niedrigen Drehzahlen und sehr niedrigen Momenten der Fall. Der Wirkungsgrad
liegt im weiten Teilen über 90 % und besitzt einen Spitzenwert von 97.5 %. Wie für die EESM ty-
pisch, liegt der Bereich der höchsten Effizienz bei niedrigen bis mittleren Momenten und mittlerer bis
hoher Drehzahl. Selbst bei maximaler Drehzahl sind so Wirkungsgrade von 96 % möglich. Zusätzlich
sind in Abbildung 5.6 die Erregerverluste Pv,2,W in jedem Betriebspunkt in Prozent der maximalen
Leistung Pmax dargestellt. Es ist klar ersichtlich, dass die Verluste und somit auch der Erregerstrom
linear in Richtung höherer Drehmomente ansteigen, bis der maximale Erregerstrom erreicht ist. Dabei
betragen die Erregerverluste 2 % der Maximalleistung der EM2. Damit ist gezeigt worden, dass eine
EESM die Anforderungen an einen Sportwagenantrieb zufriedenstellend erfüllen kann und somit eine
attraktive Alternative zur bisher auf dem Markt dominanten PSM darstellt, sofern detaillierte Analy-
sen von Mechanik und Thermik zeigen, dass die Maschine in dieser Art und Weise ausführbar ist. Nun
soll abschließend im folgenden Abschnitt noch ein Fazit zum Inhalt dieser Arbeit gegeben werden.
Dieses beinhaltet dabei auch einen Ausblick zu möglichen Themen, welche in Zukunft interessant zu
betrachten wären.
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Abbildung 5.5: Effizienzkennfeld der EM2 bezogen auf nmax und Mmax
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6 Fazit und Ausblick

Abschließend sollen die wichtigsten, in dieser Arbeit gewonnenen Erkenntnisse noch einmal zusam-
mengefasst werden, um so einen schnellen Überblick über diese zu ermöglichen. Zusätzlich wird noch
ein Ausblick auf mögliche in Zukunft zu beleuchtende Themen gegeben, die auf den Inhalten dieser
Arbeit aufbauen können.

• Nachdem anfänglich der Aufbau und das mathematische Modell der EESM erläutert wurden,
konnte in Abschnitt 1.3 festgehalten werden, dass sie, trotz diverser vorteilhafter Eigenschaf-
ten, in heutigen automobilen Fahrzeugen noch immer sehr selten vertreten ist. Jedoch wird
ihr für die Zukunft auf Grund ihrer Vorteile hinsichtlich Ökologie und Kosten großes Potential
zugeschrieben [9, 20, 54].

• Abschnitt 2.3 präsentiert eine zeitgemäße Mehrzieloptimierungsmethodik zur Auslegung des
elektromagnetischen Designs einer EESM mittels Meta-Modellen, welche in der Industrie als
etabliert gelten. Diese können, wie in Kapitel 5 sichtbar, während einer Optimierung zu einer
enormen Beschleunigung bei der Auswertung einzelner Maschinendesigns, im Vergleich zur her-
kömmlichen Berechnung mittels FEM, führen. Für eine akkurate Vorhersage der Performance
eines Designs müssen jedoch im Voraus jedoch mit Hilfe der Methoden der statistischen Ver-
suchsplanung ausreichend viele Daten über das Verhalten der EESM im zu betrachtenden Pa-
rameterraum generiert werden, welche anschließend zum Training des Meta-Modells beitragen.

• Um das Generieren dieser Daten möglichst zeiteffizient zu gestalten, wurde in Kapitel 3 ein
semi-analytisches Berechnungsverfahren vorgestellt und weiterentwickelt, welches schnelle, sta-
tionäre FEM-Berechnungen mit einem intelligenten, analytischen Post-Processing koppelt, um
innerhalb kurzer Zeit möglichst akkurate Vorhersagen über das Verhalten und die Verluste ei-
ner EESM treffen zu können. Diese Vorhersagen beinhalteten die Leerlauf-, Kurzschluss- und
Grenzkennlinie, sowie ein beliebiges Kennfeld unter einer gewünschten Betriebsstrategie. Für die
Zukunft wäre denkbar die berechneten Verlustarten um die betriebspunktabhängigen Verluste
des PWR zu erweitern und so eine Betriebsstrategie für die minimalen Verluste des gesamten
Antriebssystems zu implementieren. Eine Erweiterung dieser Toolkette, welche in Zukunft im-
plementiert werden könnte, ist die Berücksichtigung einer möglichen Schrägung der Maschine
innerhalb der Berechnung.

• Einen großen Beitrag zur zeitsparenden FEM-Berechnung liefert der Aufbau des Modells aus
seinen kleinsten symmetrischen Elementen, weil dadurch nur ein Sechstel der ansonsten notwen-
digen Verdrehwinkel berechnet werden muss. Zusätzlich wurde in Abschnitt 3.1.3 eine Methode

109
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zur schnellen Abschätzung des maximalen Drehmoments einer Maschine präsentiert, welche in ei-
ner Optimierung im Vorausgang zu der rechenintensiven Parameteridentifikation des Verfahrens
genutzt werden kann, um zu entscheiden, ob das Design überhaupt weiter verfolgt werden soll.
Dies führte in der Berechnungspraxis zu einer enormen Zeitersparnis, da nur Designs vollständig
analysiert wurden, welche das geforderte Drehmoment höchstwahrscheinlich erfüllen konnten.

• Um in der semi-analytischen Berechnung der Maschine deren Effizienz möglichst genau bestim-
men zu können, müssen sämtliche im Betrieb auftretenden Verlustarten berücksichtigt werden.
Dazu zählen auch durch das Takten des PWR auftretende Oberschwingungsverluste. Da die-
se numerisch nur durch die sehr zeitaufwendige transiente FEM-Berechnung ermittelt werden
können, wurde das in [72] vorgestellte analytische Abschätzungsverfahren genutzt und um ei-
ne Methodik zur Berücksichtigung der Eisenverluste im Rotor auf Grund dessen geometrischen
Aufbaus erweitert. Da aber auch der in der Rotorwicklung fließende Erregerstrom durch ein
getaktetes Schaltmodul innerhalb eines PWR eingeprägt werden kann, besitzt der dort fließende
Strom auch höherfrequente Anteile in seinem Spektrum, welche zu zusätzlichen Verlusten füh-
ren. Um diese berücksichtigen zu können, ist ebenfalls ein analytisches Verfahren entwickelt und
präsentiert worden. Jedoch bedarf es für Bestimmung der Vorhersagegenauigkeit dessen noch
einen Abgleich mittels transienter FEM, da die auftretenden Verluste noch zu hoch erscheinen.

• Zur Verifikation der Ergebnisse des zuvor vorgestellten Berechnungsverfahrens wurde ein Mes-
sabgleich der Leerlauf-, Kurzschluss- und Grenzkennlinie, sowie eines Effizienzkennfelds eines
von einem anderen Hersteller zur Verfügung gestellten EESM-Prototypen durchgeführt. Dabei
wurden sowohl die Verläufe, als auch die Verluste der vermessenen Betriebspunkte verglichen.
Die Verläufe von Leerlauf- und Kurzschlusskennlinie zeigten sehr gute Übereinstimmung mit
denen der Simulation und der Verlauf der Grenzkennlinie ebenfalls eine gute Genauigkeit. Auch
die Prädiktion der Verluste innerhalb im Leerlauf, sowie innerhalb des Effizienzkennfeldes waren
sehr zufriedenstellend. Allerdings zeigte die Simulation deutliche Abweichungen zur Messung
in den Betriebszuständen der Kurzschluss- und Grenzkennlinie. Die möglichen Ursachen dafür
wurde am Ende von Kapitel 4 diskutiert und der Schluss gezogen, dass die vom Hersteller gelie-
ferten Messungen für einen Verlustabgleich nicht vollständig geeignet sind, weil es im Messaufbau
und während der Durchführung einige Umstände gab, die die Genauigkeit der Messung diesbe-
züglich in Frage stellen. Darum wäre für eine weitere Validierung der Berechnungsmethodik in
Zukunft ein zusätzlicher Verlustabgleich interessant, wobei hierbei auf die korrekte Aufnahme
der Verlustmessungen geachtet werden sollte.

• Schlussendlich ist in Kapitel 5 ein fiktiver EESM-Prototyp als Antrieb für einen Sportwagen der
Porsche AG ausgelegt worden. Dazu wurden anfänglich die für das Fahrzeug geltenden Rand-
bedingungen definiert und anschließend die notwendigen Eigenschaften der Maschine abgeleitet.
Basierend auf diesen wurde die Auslegung in zwei Schritten durchgeführt. Zuerst wurde die
in Kapitel 4 zur Verifikation genutzte Maschine hinsichtlich der neuen Randbedingungen ska-
liert und anschließend eine Optimierung ihrer elektromagnetischen Eigenschaften mittels der
in Abschnitt 2.3 beschriebenen Methodik durchgeführt. Durch die Kombination von zeiteffizi-
enter Berechnung und moderner Optimierungsmethodik konnte innerhalb von kurzer Zeit ein
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zufriedenstellendes Design gefunden werden, welches im Anschluss dazu als fiktiver Prototyp
präsentiert und an seinen Anforderungen gemessen wurde. Es konnte gezeigt werden, dass eine
EESM in der Lage, ist alle für ein Sportfahrzeug erforderlichen Eigenschaften zu erfüllen und
somit in Zukunft eine valide Alternative zur bisher herkömmlichen PSM darstellt.

• Obwohl Thermik und Mechanik der EESM keinen grundlegenden Bestandteil dieser Arbeit dar-
stellen, wurden für die Designoptimierung trotzdem zwei analytische Abschätzungsfunktionen
entwickelt, welche einen groben Vergleichswert eines neuen Maschinendesigns in Bezug auf die
bereits ausgeführte Referenzmaschine aus Kapitel 4 erlauben. Dadurch konnte sichergestellt
werden, dass das finale Design bezüglich dieser Eigenschaften in einem plausiblen Bereich liegt.
Allerdings bedarf es im Nachgang dieser Arbeit trotzdem einer detaillierten Analyse des ther-
mischen und mechanischen Verhaltens, um die Betriebsfestigkeit der ausgelegten Maschine zu
verifizieren.



A Anhang

A.1 Begrenzung des zulässigen Wicklungsgebiets

Während des Optimierungsprozesses für die EESM2 kam es auf Grund des Aufbaus des CAD-Modells
zu dem Phänomen, dass die Außenkante des Wicklungsgebiets über das Ende des Polschuhs hinaus-
geragt ist. Der Optimierungsalgorithmus hat diesen Weg höchstwahrscheinlich deshalb eingeschlagen,
um den Füllfaktor des Erregerwicklungsgebiets zu senken. Dieser Aufbau wäre in der Realität aller-
dings nicht umsetzbar und ist somit ungültig. Deshalb musste ein Weg gefunden werden, um dem
Optimierungsalgorithmus mitzuteilen, dass solche Designs ungeeignet sind. Dazu wurde, basierend
auf den Parametern des Rotormodells nach Abbildung A.1, eine Bedingung entwickelt, welche gültige
Designs erfüllen müssen. Diese ist in Gleichung (A.1) angeführt.

hCu ≥ hCu,min (A.1)

Der Parameter hCu muss dabei einen Minimalwert hCu,min übersteigen, um sicherzustellen, dass die
Wicklung im korrekten Bereich liegt. Zur Ermittlung dieses Minimalwerts müssen zuerst die drei in
Abbildung A.1 eingezeichneten Punkte P1 = (x1, y1), P2 = (x2, y2) und P3 = (x3, y3) ermittelt werden.
Die Koordinaten des ersten Punktes P1 errechnen sich dabei mit dem Rotoraußendurchmesser D2,A ,
der Polschuhhöhe hPS , dem Polbedeckungswinkel α und dem minimalen Abstand der Wicklung zur
Polkante dmin zu

x1 =
D1,A

2
sin (α)− dmin (A.2a)

y1 =
D1,A

2
− hPS (A.2b)

und die für den Punkt P2 mit dem Abstand der Wicklung von der Querachse aCu und dem Polwinkel
τp zu

x2 = 0 (A.3a)

y2 =
aCu

sin(τp/2)
(A.3b)

Die Koordinaten des dritten Punktes P3 sind der Schnittpunkt zweier von P1 und P2 ausgehender
Geraden. Die zum Punkt P1 zugehörige Gerade verläuft parallel zur x-Achse und besitzt somit die
Geradengleichung �

X1

Y1

�
=

�
x1

y1

�
+ λ1

�
0

−1

�
(A.4)
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Die zweite Gerade verläuft von Punkt P2 parallel zur Querachse und somit ergibt sich ihre Gleichung
zu �

X2

Y2

�
=

�
x2

y2

�
+ λ2

�
1

tan(τp/2)

�
(A.5)

Zur Bestimmung des Schnittpunkts dieser Geraden müssen die Gleichungen gleichgesetzt und anschlie-
ßend einer der Parameter λ1 bzw. λ2 ermittelt werden.�

x1

y1

�
+ λ1

�
0

−1

�
=

�
x2

y2

�
+ λ2

�
1

tan(τp/2)

�
(A.6)

Der Parameter λ2 kann dabei direkt zu
λ2 = x1 − x2 (A.7)

bestimmt werden. Somit ergeben sich die Koordinaten von P3 zu�
x3

y3

�
=

�
x2

y2

�
+ (x1 − x2)

�
1

tan(τp/2)

�
(A.8)

Der Parameter hcu,min lässt sich somit entsprechend Gleichung (A.9) berechnen.

hcu,min = y1 − y3 (A.9)

=

�
D1,A

2
− hPS

�
− (y2 + (x1 − x2) tan(τp/2)) (A.10)

=

�
D1,A

2
− hPS

�
−
�

aCu

sin(τp/2)
+

�
D1,A

2
sin (α)− dmin

�
tan(τp/2)

�
(A.11)

Dadurch ist sichergestellt, dass das Wicklungsgebiet in einem validen Bereich liegt, solange

hCu ≥
�
D1,A

2
− hPS

�
−
�

aCu

sin(τp/2)
+

�
D1,A

2
sin (α)− dmin

�
tan(τp/2)

�
(A.12)

gilt.



ANHANG A. ANHANG 114

hPS

Querachse

Längsachse

α
2

D2,A

x

y

τp
2

aCu

τp
2

P2

P3

hCu

hCu,min

P1

dmin

Abbildung A.1: Skizze zur Berechnung der erlaubten Grenzen des
Wicklungsgebiets
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