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Kurzfassung

Die Elektromobilität soll in naher Zukunft eine Mobilitätswende einleiten. Der dazu be-
nötigte elektrische Antriebsstrang setzt sich aus Hochvoltbatterie, Inverter und elektri-
scher Maschine zusammen. Der Inverter ist das leistungselektronische Kernelement und
ist für bidirektionale Energiewandlung zwischen Batterie und Motor verantwortlich. Die
Leistungsfähigkeit der Halbleiter im Inverter ist sehr eng mit dem Thermalmanagement
verknüpft. Bei jedem Schaltvorgang entstehen Verluste, die eine Wärmeentwicklung zur
Folge haben. Zusätzlich tritt auch Stromwärmeverlustleistung auf, die während der lei-
tenden Phase des Halbleiters anfällt und oft mit dem Begriff Durchlassverlust bezeichnet
wird. Diese Verlustwärmen müssen sehr rasch abgeführt werden, da die Temperaturen
der verbauten Halbleiterbauelemente (zusammengefasst zu Invertermodulen) eine defi-
nierte Grenztemperatur nicht überschreiten dürfen.
In der Automobilindustrie herrscht ein sehr starker Kostendruck und der Verbau von
überdimensionierten Invertermodulen stellt einen klaren Wettbewerbsnachteil dar. Daher
ist es unerlässlich, aus den Modulen eine größtmögliche Leistungstrajektorie sicher ab-
rufen zu können. Der Schlüssel dazu ist das Thermalmanagement. Eine zuverlässige
Betriebsstrategie im thermischen Grenzbereich kann am Markt einen entscheidenden
Vorteil bringen.
In dieser Arbeit wird eine modellprädiktive Derating-Strategie entwickelt werden, die
direkt das erzeugte Drehmoment in Abhängigkeit der Halbleitertemperaturen limitieren
kann. In einer Erweitertung sollen auch die Parameter der Bauteilkühlung im Derating
berücksichtigt werden.
Zusätzlich soll aus der präditkiven Regelung auch das aktuell maximal mögliche Dreh-
moment aus der Sicht des Inverters rückgemeldet werden.
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Abstract

Electromobility is set to trigger a mobility turnaround in the near future. The electric
powertrain required for this consists of a high-voltage battery, inverter and electric mo-
tor. The inverter is the core power electronics element and is responsible for bidirectional
energy conversion between battery and motor. The performance of the semiconductors
in the inverter is very closely linked to thermal management. Losses occur during each
switching operation, resulting in heat generation. In addition, current heat dissipation
also occurs during the conductive phase of the semiconductor and is often referred to by
the term conduction loss. These heat losses must be dissipated very quickly, since the
temperatures of the installed semiconductor components (combined to form inverter
modules) must not exceed a defined temperature limit.
In the automotive industry, there is very strong cost pressure and the installation of
oversized inverter modules represents a clear competitive disadvantage. It is therefore
essential to be able to safely retrieve the greatest possible power trajectory from the
modules. The key to this is a thermal management. A reliable operating strategy in the
thermal limit range can provide a decisive advantage on the market.
In this work, a model-predictive derating strategy will be developed that can directly
limit the generated torque as a function of semiconductor temperatures. In an extensi-
on, the device cooling parameters will also be considered in the derating.
In addition, the current maximum possible torque from the point of view of the inverter
is to be fed back from the predictive control.
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Kapitel 1

Einleitung

Die Elektromobilität soll in naher Zukunft eine Mobilitätswende einleiten. Im Zentrum
dieser Entwicklung steht der Elektromotor. Der dazugehörige elektrische Antriebsstrang
setzt sich aus Hochvoltbatterie, Inverter und elektrischer Maschine zusammen. Der
Inverter ist das leistungselektronische Kernelement und ist für bidirektionale Energie-
wandlung zwischen Batterie und Motor verantwortlich. Die Leistungsfähigkeit der Halb-
leiter im Inverter ist sehr eng mit dem Thermalmanagement verknüpft. Bei jedem
Schaltvorgang entstehen Verluste, die eine Wärmeentwicklung zur Folge haben. Zu-
sätzlich tritt auch Stromwärmeverlustleistung auf, die während der leitenden Phase des
Halbleiters anfällt und oft mit dem Begriff Durchlassverlust bezeichnet wird. Diese Ver-
lustwärmen müssen sehr rasch abgeführt werden, da die Temperaturen der verbauten
Halbleiterbauelemente (zusammengefasst zu Invertermodulen) eine definierte Grenz-
temperatur nicht überschreiten dürfen.

1.1 Problemstellung
Als Ausgangspunkt der Betrachtungen wird die in Abb. 1.1 dargestellte Systemskizze
eines Invertermoduls herangezogen. Aus einer Kennlinie wird je nach Drehzahl ein maxi-
mal zur Verfügung stehendes Drehmoment ermittelt. Bei Erreichen der thermischen
Grenze eines Invertermoduls wird eine Leistungsdrosselung (Derating) umgesetzt. Die
aktuelle Derating-Strategie sieht vor, das maximal verfügbare Drehmoment des Motors
in linearer Abhängigkeit der Halbleitertemperaturen zu beschränken.
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Abbildung 1.1: Systemskizze mit modellprädiktivem Derating

1.2 Ziel der Arbeit
Auf Basis eines modellprädiktiven Regelalgorithmus soll eine verbesserte Derating-
Strategie für das Thermalmanagement gefunden werden. Dazu sollen zwei konkrete
Anwendungsfälle untersucht werden.
Im ersten Anwendungsfall steht nur das angeforderte Drehmoment Mreq als manipulier-
bare Größe zur Verfügung und das zugehörige System ist in Abb. 1.1 dargestellt. Aus
der Rückmeldung der Halbleitertemperaturen T Jct soll eine modellprädiktive Regelung
auf die thermische Grenze entwickelt und eine geeignete Derating-Strategie gefunden
werden. Zusätzlich soll eine maximale Leistungskurve berechnet und an das Fahrzeug
rückgemeldet werden. Als Erweiterung sollen auch zukünftige Drehmomentanforderun-
gen bzw. vom Fahrzeug zur Verfügung gestellte Informationen über die Kühlmittel-
temperatur TCool und den Kühlmittelvolumenstrom V̇ berücksichtigt werden.
Im zweiten Anwendungsfall, dargestellt in Abb. 1.2, soll neben dem Drehmoment auch
die Kühlmitteltemperatur und der Kühlmittelvolumenstrom als Stellgrößen verfügbar
sein. Hier soll untersucht werden, ob die zusätzlichen Stellgrößen eine verbesserte ther-
mische Ausnutzung des Invertermoduls ermöglichen. Ziel ist eine optimierte Derating-
Strategie zu finden, die auch die Kosten der zusätzlichen Stellgrößen berücksichtigt.
Analog zum ersten Anwendungsfall soll wieder eine maximale Leistungskurve berech-
net und an das Fahrzeug rückgemeldet werden.
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Abbildung 1.2: Systemskizze für Mitberücksichtigung der Kühlmittelgrößen im
Derating

Im ersten Teil der Arbeit wird ein geeignetes mathematisches Modell für das Problem
entwickelt, das auf den bei Magna Powertrain verfügbaren internen Dokumenten und
einem Überblick über den Stand der Technik bei der Verwendung von thermischen
Modellen für leistungselektronische Komponenten beruht. Auf dieser Grundlage wird
für jeden der beiden spezifischen Anwendungsfälle eine prädiktive Derating-Strategie
entwickelt.

Ziel dieser Arbeit ist es, einen Beitrag zur Beantwortung der folgenden Forschungsfragen
zu leisten.

1. Welche Informationen über zukünftige Leistungsanforderungen stehen zur Ver-
fügung und können in der prädiktiven Regelung des Inverters mitberücksichtigt
werden?

2. Inwiefern kann ein prädiktiver Regelalgorithmus die Performance eines Inverter-
moduls an den thermischen Grenzen gegenüber dem Status quo erhöhen?

3. Ist es möglich, durch die explizite Berücksichtigung thermischer Beschränkungen
einen sichereren Betrieb für diesen Grenzfall zu gewährleisten?
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1.3 Stand der Technik
Der thermische Schutz des Inverters spielt in der praktischen Anwendung eine zentrale
Rolle, da das Bauteil innerhalb von Sekunden zerstört werden kann. Stand der Technik
ist die Verwendung von eindimensionalen thermischen Knotenmodellen, die auf Basis
eines Temperatursensors die Temperatur von kritischen Stellen bestmöglich schätzen. In
den letzten Jahren wurden einige Anstrengungen unternommen, diese Knotenmodelle
zu erweitern. Typischerweise werden nur die Sperrschichttemperaturen der Halbleiter
überwacht.

Blasko et al. [1] entwickelte ein thermisches Ersatzmodell mit drei Knotenpunkten für
einen dreiphasigen Inverter aus Datenblättern des Herstellers. In dem Modell wird nur
eine einzige Temperatur im gesamten Inverter geschätzt. Die Derating-Strategie sieht
vor, dass bei Erreichen des Temperaturlimits zunächst die Schaltfrequenz und anschlie-
ßend die Ströme limitiert werden können. Ein Absenken der Schaltfrequenz verringert
zwar die Wärmeverluste im Inverter, jedoch leidet die Qualität der generierten sinus-
förmigen Ströme darunter und in Folge entstehen größere Verluste im Elektromotor.
Für eine isolierte Betrachtung des Inverters ist ein Absenken der Schaltfrequenz eine
geeignete Derating-Strategie, jedoch aus der Sicht des gesamten elektrischen Antriebs-
strangs ist diese Methode nicht immer optimal. Um die Komplexität des Modells redu-
zieren zu können und dennoch ein genaues Ersatzmodell für den gesamten Drehzahl-
bereich zu erhalten, wird die berechnete Verlustleistung mit einer nichtlinearen Funk-
tion in Abhängigkeit der Drehzahl multipliziert. Damit können thermische Extrem-
belastungen bei hohen Drehmomentanforderungen in Kombination mit niedrigen Dreh-
zahlen oder im Stillstand überwacht werden.

Murdock et al. [2] erweiterte das thermische Modell von Blasko et al. mit dem Ziel, die
thermisch-mechanischen Belastungen im Inverter ebenfalls zu limitieren. Die Schalt-
vorgänge verursachen in den Halbleiterbauelementen permanente Aufwärm- bzw. Ab-
kühlungszyklen. Als Konsequenz treten bei hohen Temperaturschwankungen sehr große
mechanische Belastungen, bedingt durch die unterschiedlichen Wärmeausdehnungs-
koeffizienten der verbauten Materialien, im Modul auf. Der entwickelte Regelalgorith-
mus sieht je nach Arbeitspunkt unterschiedliche Kontrollaktionen vor. Neben dem
bekannten thermischen Schutz der Halbleiter werden auch die Amplituden der Temper-
aturschwankungen überwacht. Bei Detektion von zu großen Temperaturoszillationen
wird ebenfalls zunächst die Schaltfrequenz und anschließend der Strom limitiert.
In einer Erweiterung der Arbeit wird in [3] eine State-Machine vorgestellt, die in den
normalen Betrieb des Inverters nur eingreift, wenn thermische Grenzen verletzt werden.
Besonders der Eingriff an den thermisch anspruchsvollen Punkten wird sehr genau
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erläutert. Zusätzlich werden physikalische Verlustleistungsberechnungen und die vor-
gestellten Regelgesetze diskutiert.

Weckert & Stielow [4] stellen eine thermische Regelstrategie für einen Inverter in Fahr-
zeuganwendungen vor. Besonders bei Anwendungen in der Automobilbranche sind die
Arbeitspunkte des Inverters sehr vielfältig und schwer vorherzusagen. Für jeden Halb-
leiter im Inverter wird ein eindimensionales thermisches Netzwerk vierter Ordnung
entwickelt. Die Kontrollstrategie sieht vor, die thermischen Belastungen im Modul zu
reduzieren. Gleichzeitig wird die Leistung nicht limitiert, daher kann nur die Schalt-
frequenz der Pulsweitenmodulation manipuliert werden. Neben der weit verbreiteten
SPWM wird auch das Potential von einer diskontinuierlichen PWM (FT60) unter-
sucht. Der thermische Regelalgorithmus wird parallel zu einer feldorientierten Rege-
lung implementiert und kann die Schaltfrequenz direkt beeinflussen. Eine Reduktion
der Schaltfrequenz führt zu einer Erhöhung der Stromwelligkeit in der Statorwicklung,
daher müssen adäquate Grenzen gesetzt werden.
Das Ziel dieser Strategie ist eine längere Lebensdauer zu erzielen. Ein Regelstrecke
parallel zur feldorientierten Regelung wird implementiert und diese kann direkt die
Schaltfrequenz beeinflussen. Als Pulsweitenmodulation wird das diskontinuierliche Ver-
fahren FT60 verwendet. Die Autoren versprechen sich eine Steigerung der Effizienz des
Inverters.

Lemmes, Driesen & Vanassche [5] stellen eine modellbasierte thermische Management-
strategie für den gesamten Antriebsstrang vor. Im Gegensatz zu den bisher vorgestellten
konventionellen Derating Ansätzen, wird die Sollwertvorgabe als beschränktes Optimier-
ungsproblem mit Berücksichtigung der thermischen Zuständen formuliert. Das Tempe-
raturmodell schützt sowohl Motor als auch Inverter vor kritischen Überlastsituationen,
ohne jedoch die Leistung frühzeitig zu limitieren. Dieser ganzheitliche Ansatz kann die
Gesamteffizienz des kompletten Antriebsstrangs erhöhen. Eine experimentelle Validie-
rung auf einem Prüfstand bestätigt diese Überlegungen für einen ausgewählten Fahr-
zyklus.

Falck [6] stellt einen thermischen Regler für die aktive Beeinflussung der Temperatur-
schwankungen aufgrund der Schaltvorgänge in den Halbleitern vor. Das Ziel dieser
Arbeit ist es, die Lebensdauer zu erhöhen. Die Innovation besteht darin, dass keine
Leistungslimitierung vorgenommen wird, sondern nur temporär die Schaltfrequenz er-
höht, um geringere Temperaturschwankungen zu erhalten. Diese neue Reglerstruktur
kann als Erweiterung einer feldorientierten Regelung implementiert werden.
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Ein physikalisch sinnvolles Knotenmodell wird auf Basis eines Temperatursensors inner-
halb des Inverters vorgestellt, allerdings wird bei diesem Ansatz die Kühlung des Moduls
nicht aktiv berücksichtigt.

Eindimensionale thermische Knotenmodelle werden zur Temperaturüberwachung von
leistungselektronischen Bauteilen in der Literatur sehr verbreitet eingesetzt. Im Ver-
gleich mit der Finite-Elemente-Methode (FEM) können diese Modelle nur sehr bedingt
Aussagen über die wechselseitige Beeinflussung und Temperaturverteilung in den ver-
schiedenen Materialschichten liefern. Bahman, Ma & Ghimire [7] versuchen die Lücke
zwischen den beiden Ansätzen zu schließen, da die Simulation von transienten Belas-
tungszyklen mit der FEM sehr zeitintensiv ist. Bahman modelliert ein detailliertes drei-
dimensionales thermisches Knotenmodell, das die thermische Kopplung zwischen den
Halbleitern in den verschiedenen Materialschichten berücksichtigt. In einem Vergleich
mit einer FEM-Simulation kann eine signifikant schnellere Rechenzeit bei sehr kleinem
Fehler aufgezeigt werden.

Van d. Broeck [8] stellt eine Methode zur aktiven thermische Beeinflussung der Halb-
leitertemperaturen in einem Invertermodul vor. Als Stellgrößen können die Schalt-
frequenz und der Gate-Widerstand am IGBT beeinflusst werden. Dabei wird der nahe-
zu lineare Zusammenhang zwischen den Schaltverlusten und dem Gate-Widerstand in
einem IGBT ausgenützt und kann bei jedem IGBT separat manipuliert werden. Die
Schaltfrequenz kann nur bei allen Halbleiterbauelementen gleichzeitig geregelt werden.
Der limitierende Faktor dieser Methode ist der zusätzliche Hardwareaufwand im Gate-
Driver und kann nicht bei jedem Inverter angewendet werden.

1.3.1 Erkenntnisse aus dem Stand der Technik
Eine gängige Methode zur Reduktion der Verluste im Inverter ist in der Literatur das
Absenken der Schaltfrequenz. Dabei kann die entstehende Erwärmung direkt beeinflusst
werden. Erst in einem zweiten Schritt werden die maximalen Ströme beschränkt, was
im Extremfall eine Begrenzung auf Null mit sich zieht. Für eine isolierte thermische
Betrachtung des Inverters ist so eine Strategie sehr zielführend.
Die Verwendung eines Foster-Modells zur Schätzung der Halbleitertemperaturen ist
gängige Praxis. Erst in den letzten Jahren wurden einige Anstrengungen unternommen
genauere Modelle in der aktiven Temperaturüberwachung einzusetzen.
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Der in dieser Arbeit angedachte Ansatz das Drehmoment als manipulierbare Größe im
thermischen Modell zu berücksichtigen, ist in der Literatur bisher noch nicht untersucht
worden. Die gleichzeitige Berechnung der aktuellen verfügbaren maximalen Leistungs-
trajektorie ist ebenfalls eine Randerscheinung. Einen Einblick in die Komplexität der
thermischen Überwachung des gesamten Antriebsstrangs geben Lemmens, Driesen &
Vanassche in [5].
Allerdings gibt es darüber hinaus noch zahlreiche weiter Indikatoren, wie z. B. die
Kühlmitteltemperatur, die Wärmeentwicklung am Zwischenkreiskondensator oder an
den Bus-Bars, die für den Einsatz in der Automobilindustrie zusätzlich einen Einfluss
auf die Leistungsfähigkeit des Inverters haben.



Kapitel 2

Grundlagen

Die für diese Diplomarbeit notwendigen Grundlagen werden im folgenden Kapitel syste-
matisch erarbeitet. Zunächst wird die Funktionsweise des elektrischen Antriebsstrangs
näher erläutert. Der Fokus in diesem Kapitel liegt auf der Funktionsweise des Inverters
und der Modellierung eines zugehörigen Temperaturmodells.

2.1 Elektrischer Antriebsstrang
Wie in Abb. 2.1 dargestellt, besteht ein moderner elektrischer Antriebsstrang in einem
Fahrzeug aus einer Hochspannungsbatterie, einem Wechselrichter, einem Motor, Sen-
soren und einem Steuerungssystem. Für den Elektromotor gibt es zahlreiche unter-
schiedliche Bauformen. Die folgenden Betrachtungen konzentrieren sich auf eine für die
Automobilindustrie entwickelte Permanentmagnet-Synchronmaschine (PMSM) mit im
Rotor vergrabenen Permanentmagneten. Weitere Ausführungen der Bauformen finden
sich in der Literatur [9] [10] [11].

MotorInverterUDCBatterie

Regelung

Sollwerte

Mreq

iu,iv,iw ωmech, Mact

Abbildung 2.1: Prinzipskizze eines elektrischen Antriebsstrangs

Die Hochvoltbatterie versorgt den Inverter mit einer konstanten Zwischenkreisspannung
UDC . Der Inverter erzeugt aus den Sollwerten der feldorientierten Regelung eine Span-
nung mit variabler Frequenz, die ein Drehfeld im Elektromotor hervorruft.
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2.2 Raumzeigertheorie
In der Antriebstechnik wird für die mathematische Beschreibung des elektrischen Motors
sehr häufig die Raumzeigerdarstellung verwendet. Dabei werden die physikalischen
Größen eines elektrischen Antriebs wie Strom, Spannung oder magnetische Flüsse als
Zeiger in einer komplexen Ebene dargestellt. Der zeitliche Verlauf spielt dabei keine
Rolle, da bereits die Lage des Raumzeigers den momentanen Zustand in der Maschine
vollständig beschreibt.

Ein beliebiges symmetrisches Dreiphasensystem ohne Nulleiter, definiert durch
auvw = [au av aw]T kann unter Erfüllung der Bedingung

au(t) + av(t) + aw(t) = 0 (2.1)

für t ≥ 0 eindeutig durch einen rotierenden Raumzeiger dargestellt werden [12]. Für
die vollständige Beschreibung des Systems reichen jedoch bereits zwei komplexe Kom-
ponenten aus. Das vektorielle Dreiphasensystem kann durch die sogenannte Clarke-
Transformation aus Glg. 2.2 in ein orthogonales Koordinatensystem transformiert werden
[13].

�
aα

aβ

�
=

�
1 −1

2 −1
2

0
√

3
2 −

√
3

2

�  au

av

aw

 (2.2)

Das sogenannte statorfeste Koordinatensystem, kurz α, β−Koordinatensystem, hat die
Form aαβ = aα+j·aβ. Dabei liegt die reelle Achse α auf der Achse des Wicklungsstranges
u, wie in Abb. 2.2 dargestellt.

α

β d

q

u

v

w

θ

Rotor

Abbildung 2.2: Skizze der Raumzeigerdarstellung
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Die zweite wichtige Transformation ist die sogenannte Park-Transformation, kurz dq−
Transformation dargestellt in Glg. 2.3 [14]. Dabei kann das statorfeste Koordinaten-
system in ein mit der Drehwinkelgeschwindigkeit θ̇ rotierendes System überführt werden.
Der Rotorlagewinkel θ beschreibt die aktuelle Verdrehung gegenüber dem statorfesten
Koordinatensystem. �

ad

aq

�
=

�
cos(θ) sin(θ)

− sin(θ) cos(θ)

� �
aα

aβ

�
(2.3)

Die zugehörigen Rücktransformationen aus dem dq−Koordinatensystem in die drei-
phasige Darstellung uvw sind in Glg. 2.4 und Glg. 2.5 dargestellt.�

aα

aβ

�
=

�
cos(θ) − sin(θ)
sin(θ) cos(θ)

� �
ad

aq

�
(2.4)

 au
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2

√
3

2
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2 −
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�

aα

aβ

�
(2.5)

2.3 Permanentmagneterregte Synchronmaschine
Eine permanentmagneterregte Synchronmaschine besteht aus einem feststehenden Außen-
teil (Stator) und einem rotierenden Innenteil (Rotor). Eine Skizze des Querschnitts ist
in Abb. 2.3 zu sehen.

Stator

Luftspalt

Rotor

Permanentmagnet

θ

ψP M

uu
uv
uw v

u

w

Abbildung 2.3: Prinzipskizze einer PMSM mit Polpaarzahl 1

Im Stator befindet sich bei Polpaarzahl (p = 1) ein um 120◦ = 2π
3 versetztes dreiphasiges

Wicklungssystem, durch das Strom fließt. Bei Maschinen mit p ≥ 1 ergibt sich für die
Wicklung ein Versatz von 120◦

p
.
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Im Gegensatz dazu gibt es im Rotor keine Wicklung, sondern Permanentmagnete er-
zeugen ohne Energiezufuhr ein magnetisches Gleichfeld. Typischerweise werden hierfür
Neodym-Eisen-Bor (NdFeB)-Magnete verwendet. Außerdem können durch die Permanent-
magnete keine Stromverluste im Rotor auftreten, weshalb der Wirkungsgrad eines
solchen Maschinentyps besonders hoch ist.
PMSM werden im drehzahlvariablen Betrieb immer an einem Inverter betrieben. Ein
Motor- bzw. Generatorbetrieb ist möglich. Das Drehmoment wird durch das Vor- oder
Nachlaufen des Rotordrehfeldes relativ zum Stator-Drehfeld erzeugt. Über die drei Pha-
senanschlüsse werden die drei Stränge (u, v, w) mit einer um 120° versetzten sinus-
förmigen Wechselspannung versorgt. Durch die Anordnung der Statorwicklung wird ein
Drehfeld durch die räumliche Überlagerung der drei zeitlich veränderlichen Magnet-
felder erzeugt. Abhängig von der Polpaarzahl dreht sich der Motor in einer elektri-
schen Periode nur um den Bruchteil 1

p
einer Umdrehung. Daraus ergibt sich eine unter-

schiedliche elektrische und mechanische Winkelgeschwindigkeit. Der Zusammenhang ist
in Glg. 2.6 dargestellt.

ωel = p · ωmech (2.6)

2.3.1 Modellierung und Ersatzschaltbild
Wenn die Statorwicklung in einem Sternpunkt ohne Sternpunktleiter zusammengeschal-
tet ist, kann die Spannungsgleichung für jede Phase wie in Glg. 2.7a bis c beschrieben
werden. Vereinfachend wird die Wicklung als symmetrisch betrachtet. Die Induktivitä-
ten sind konzentriert und der Statorwiderstand Rs ist für alle drei Phasen identisch.
Daraus ergeben sich die Grundgleichungen für jede Phase einer PMSM nach der Kirch-
hoffsche Maschenregel.

uu = Rsiu + dψu

dt
(2.7a)

uv = Rsiv + dψv

dt
(2.7b)

uw = Rsiw + dψw

dt
(2.7c)

Dabei sind uuvw = [uu uv uw]T die Phasenspannungen und iuvw = [iu iv iw]T die
Phasenströme. Die Flussverkettungen ψuvw = [ψu ψv ψw]T der Phasen setzen sich
aus drei Komponenten zusammen. Erstens durch den Strom, der durch die Wicklung
selbst fließt, zweitens durch die induzierten Spannungen aufgrund der benachbarten
Statorwicklungen und drittens durch die Anteile der magnetischen Flüsse, die durch
die Permanentmagnete verursacht werden [15].
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Wie in Abb. 2.2 gezeigt, reichen bereits zwei orthogonale komplexe Gleichungen für
eine vollständige mathematische Beschreibung aus. Mit Hilfe der vorgestellten Clarke-
Transformationen und unter der Annahme, dass das Drehstromsystem symmetrisch und
nullsystemfrei ist, können die Grundgleichungen in das statorfeste αβ-Koordinatensystem
transformiert werden. Der große Vorteil ist die Möglichkeit, Ströme, Spannungen und
magnetische Flüsse durch komplexe Zahlen darzustellen.

uαβ = Rsiαβ +
dφ

αβ

dt
(2.8)

Durch Aufteilung des Real- und Imaginärteils ergeben sich die Spannungsgleichungen
im statorfesten Koordinatensystem wie folgt:

uα = Rsiα + dψα

dt
(2.9a)

uβ = Rsiβ + dψβ

dt
. (2.9b)

Neben der Beschreibung im statorfesten Koordinatensystem können die Gleichungen
auch im rotorfesten Koordinatensystem angegeben werden. Dabei wird die d−Achse in
Richtung des Permanentmagnetflusses des Rotors gelegt. Die feldorientierte Regelung
nutzt dies, um die Wechselgrößen durch Gleichgrößen beschreiben zu können. Daraus er-
gibt sich die Notwendigkeit, jederzeit die Winkelposition des Rotors zu kennen. Hierfür
werden Rotorpositionssensoren verwendet.
Der sich daraus ergebende große Vorteil ermöglicht die Verwendung konventioneller
Regelalgorithmen wie PI-Regler oder Zustandsregler. Darüber hinaus können der ma-
gnetische Fluss und das Drehmoment unabhängig voneinander geregelt werden.
Gemäß der in Abb. 2.4 dargestellten Ersatzschaltung können die Gleichungen für die
Statorspannung entsprechend den dq−Komponenten im rotorflussfesten Koordinaten-
system dargestellt werden.

id iq

ud

Rs

uq

RsLd Lq

−ωelLqiq

−ωelLdid

ωelΦM

Abbildung 2.4: Stationäres Ersatzschaltbild einer PMSM im dq-
Koordinatensystem
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udq = Rsidq +
dψ

dq

dt
+ jωelψdq

(2.10)

Die Entkopplung der linearisierten Gleichung aus Glg. 2.10, in dq−Richtung erlaubt
schlussendlich die separate Regelung der Ströme id und iq.

ud = Rsid + Ld
dψd

dt
− ωψq (2.11a)

uq = Rsiq + Lq
dψq

dt
+ ωψd (2.11b)

Beim linearen Modell gibt es definitionsgemäß keine Sättigungseffekte, so dass die
Maschinenparameter konstant sind. Daraus ergeben sich die Gleichungen Glg. 2.12a
und b für den magnetischen Fluss im dq−Koordinatensystem. Darin ist ΦM der Ma-
gnetfluss der Permanentmagnete.

ψd = Ldid + ΦM (2.12a)
ψq = Lqiq (2.12b)

Das innere Drehmoment einer PMSM kann im dq−Koordinatensystem, siehe Glg. 2.13,
als Produkt aus Statorfluss und Statorstrom berechnet werden. Dabei wird nur mit Luft-
spaltgrößen gerechnet. Mechanische Verluste, wie z.B. Reibungsverluste in den Lagern,
werden nicht berücksichtigt. Bei sinusförmigen Strömen und einer symmetrischen Sta-
torwicklung ist das Drehmoment gegeben durch

Mi = 3
2ψ

dq
× idq

= 3
2(ψd + jψq) × (id + jiq)

= 3
2p(ψdiq + idψq)

= 3
2p (ΦM iq + idiq(Ld − Lq)) . (2.13)

Der erste Term aus Glg. 2.13 entspricht dem Synchronmoment und ist proportional zum
Produkt aus Permanentmagnetfluss und der Stromkomponente iq. Der zweite Term
stellt das Reluktanzmoment dar, das proportional zur Differenz der Induktivitäten
und dem Produkt aus den Stromkomponenten id und iq ist. Bei niedrigen Drehzah-
len entsteht das Drehmoment vorwiegend durch das Synchronmoment, hingegen ist das
Reluktanzmoment bei hohen Drehzahlen dominant.
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Die vollständige mathematische Beschreibung einer permanenterregten Synchronmaschine
erhält man mit der Bewegungsgleichung des Rotors. Wie in Glg. 2.14 dargestellt, folgt
diese als die Differenz vom inneren Drehmoment Mi und Lastmoment MLast. Dabei ist
J das Massenträgheitsmoment des Rotors.

Mi − MLast = J
dωmech

dt
= J

p

d

dt
ωel (2.14)

2.3.2 Modellerweiterungen
Die vorgestellten linearisierten Spannungsgleichungen aus Glg. 2.11a und b mit kon-
stanten Parametern können nur bedingte Genauigkeit liefern. In der Realität treten
in der elektrischen Maschine zahlreiche nichtlineare Effekte auf, die für eine genauere
mathematische Beschreibung berücksichtigt werden müssen.
Zu den wichtigsten nichtlinearen Effekte gehören:

• Sättigungseffekte

• Wirbelströme und Hystereseerscheinungen

• Stromverdrängungseffekte

• Temperatureinflüsse

• Kreuzkopplungseffekte

Die Induktivitäten Ld und Lq ändern sich in Abhängigkeit von der Last. Der Haupt-
grund dafür sind Sättigungseffekte. Die Ströme der dq−Achsen verlaufen in densel-
ben Statorblechen. Ein Strom in d−Richtung bewirkt eine Vorsättigung und bei einem
zusätzlichen Strom in q−Richtung tritt eine Sättigung früher ein. Eine vollständige
Entkopplung der Induktivitäten ist in der Realität nicht möglich, daher treten durch
die gegenseitige Beeinflussung auch zusätzliche Kreuzkopplungen auf.
Der Statorwiderstand hängt nicht nur von der Temperatur, sondern auch von der Fre-
quenz des elektrischen Stroms ab. Bei höheren Frequenzen treten Stromverdrängungs-
effekte in der Statorwicklung auf, die den Statorwiderstand zusätzlich erhöhen.
Auch der Permanentmagnetfluss im Luftspalt ist keine konstante Größe. Im Allgemeinen
hängt dieser Anteil von iq ab und beschreibt die Kreuzkoppeleigenschaften der Maschi-
ne. Der restliche Fluss schließt sich direkt im Rotor und ist nur für das Sättigungs-
verhalten des Motors relevant. Eine genauere Beschreibung dieser Effekte ist in [16] zu
finden.
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2.4 Inverter
Der Inverter kann ein Dreiphasensystem mit variabler Amplitude und Frequenz er-
zeugen. Dies ist für den Betrieb variablen einer permanenterregten Synchronmaschine
unerlässlich. Der in dieser Arbeit betrachtete Inverter basiert auf einer Schaltung mit
drei Halbbrücken und ist in Abb. 2.5 schematisch dargestellt.
Jede Halbbrücke besteht jeweils aus zwei Bipolartransistoren mit isolierter Gate Elektrode
(IGBT) und zugehörigen antiparallelen Freilaufdioden. Anstelle von IGBTs können die
Schalter auch als Leistungs-MOSFETs ausgeführt werden. Über die Klemmenanschlüsse
des Inverters kann ein dreiphasiger Elektromotor angeschlossen werden. Die Schaltung
wird mit der annähernd konstanten Zwischenkreisspannung UDC versorgt. Die Zwi-
schenkreiskapazität UZK wirkt als kleiner Energiespeicher und glättet zusätzlich die
Spannung.
Die Schalter mit dem Anschluss an dem positiven Pol der Spannungsquelle werden als
Highside-Schalter bezeichnet und die Schalter mit dem Anschluss an dem negativen
Pol haben die Bezeichnung Lowside-Schalter. Die Leistungsschalter einer Halbbrücke
dürfen nie gleichzeitig geschlossen sein, da sonst ein Kurzschluss entsteht. Zur Sicher-
heit gibt es während des Schaltvorgangs ein kurzes Zeitintervall, in dem beide Schalter
offen sind. Diese Verriegelungszeit beträgt in der Regel einige Mikrosekunden.
Aus der Topologie des Inverters ergeben sich somit acht mögliche Schalterstellungen.
Durch ein geeignetes Verfahren zur Ansteuerung der IGBTs S1 bis S6 über die Gates g1
bis g6 kann am Ausgang des Inverters eine im Mittel sinusförmige Wechselspannung mit
variabler Frequenz erzeugt werden. Für die Ansteuerung der Gates wird ein pulsweiten-
moduliertes Signal verwendet. Zur Modellierung stehen verschiedene Modulationsverfahren
zur Verfügung. Die weitere Arbeit wird sich jedoch auf die Raumzeigermodulation kon-
zentrieren.

g1

g2

g3

g4

g5

g6

S1

S2

S3

S4

S5

S6

UDCUZK

Highside

Lowside
Sternpunkt

Halbbrücke

+

-

iu

iv

iw

HB1 HB2 HB3

Abbildung 2.5: Skizze Schaltungsaufbau im Inverter
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2.4.1 Raumzeigermodulation
Typischerweise müssen aus den gewünschten Spannungsraumzeiger der feldorientierten
Regelung geeignete Schaltsignale zur Ansteuerung der Gates erzeugt werden.
In Abb. 2.6 sind die sechs möglichen Basisvektoren V1 − V6 in Binärzahlen und zwei
Positionen, wo der Ausgang kurzgeschlossen ist, dargestellt. Jeder Eintrag steht für die
Schalterstellung (0 offen, 1 geschlossen) des Highside IGBT einer Halbbrücke und der
Lowside-Schalter erhält das negierte Signal.

α

β V2(1,1,0)V3(0,1,0)

V1(1,0,0)V5(0,1,1)

V6(1,0,1)V5(0,0,1)

V0(0,0,0)
V7(1,1,1)

UDC√
3

2UDC

3

uα,ref

uβ,refuref

θu

1
2

3

4
5

6

Abbildung 2.6: Skizze Spannungshexagon

Der Bereich zwischen zwei Basisvektoren wird als Sektor bezeichnet. Durch Mittelung
der begrenzenden Vektoren innerhalb einer Schaltperiode kann ein beliebiger Vektor in
diesem Sektor erzeugt werden. Dabei bestimmen die aktiven Zeiten der jeweiligen Basis-
vektoren den Winkel des erzeugten Spannungsraumzeigers. Wird ein zusätzlicher Null-
vektor hinzugefügt, kann auch die Amplitude innerhalb des Spannungskreises variiert
werden.
Um den aktuellen Sektor zu bestimmen, wird der gewünschte Spannungsraumzeiger in
Polarkoordinaten umgerechnet, wie in den Glg. 2.15a und b.

uref =
�

u2
α,ref + u2

β,ref (2.15a)
θu = arctan(uα,ref , uβ,ref ), θu ∈ [0, 2π] (2.15b)

Aus der Amplitude uref und dem Winkel θu kann der aktuelle Sektor im Spannungs-
sechseck mit Glg. 2.17 bestimmt werden. Die Zeitintervalle T0 −T7 dienen als Zwischen-
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größe für die Bestimmung der Ansteuersignale der Gates. Für die endgültige Erzeugung
der Schaltsignale ist noch ein Modulator erforderlich.

uref = T0V0 + T1V1 + T6V6 + T7V7

Ts

(2.16)

s =
�

3θu

π
+ 1

�
, s ∈ {1, 2, 3, 4, 5, 6} (2.17)

Bei der Raumzeigermodulation können die Zeitintervalle als Projektion des entsprechenden
Spannungsraumzeigers auf die zum Sektor gehörenden Raumzeiger berechnet werden.
Exemplarisch für den Spannungsraumzeiger uref in Abb. 2.6 können die Zeitintervalle
der begrenzenden Vektoren T1 und T6 wie folgt berechnet werden.

T1 =
√

3
2 mTs sin

�
θu − (s − 1)π

3

�
(2.18a)

T6 =
√

3
2 mTs sin

�
sπ

3 − θu

�
(2.18b)

Die Tastverhältnisse (Duty-Cycle) d1 − d3 ergeben sich aus Tab. 2.1 und den zuvor
berechneten Zeitintervallen.

Tabelle 2.1: Berechnung der Tastverhältnisse
Sektor s d1 d2 d3

1 T1+T2+T0/2
Ts

T2+T0/2
Ts

T0/2
Ts

2 T1+T0/2
Ts

T1+T2+T0/2
Ts

T0/2
Ts

3 T0/2
Ts

T1+T2+T0/2
Ts

T2+T0/2
Ts

4 T0/2
Ts

T1+T0/2
Ts

T1+T2+T0/2
Ts

5 T2+T0/2
Ts

T0/2
Ts

T1+T2+T0/2
Ts

6 T1+T2+T0/2
Ts

T0/2
Ts

T1+T0/2
Ts

Der Modulationsindex m gibt in Glg. 2.18a und b die bezogene Phasenspannungs-
amplitude an. Als Bezugsgrößen werden in der Literatur unterschiedliche Werte an-
genommen. Für die Raumzeigermodulation wird in dieser Arbeit die halbe Zwischen-
kreisspannung herangezogen. Der Wert des Modulationsindex kann bis zu 1.154 betra-
gen, wie in Glg. 2.19 dargestellt.

mmax = uref

UDC

2
=

1√
3UDC

UDC

2
= 2√

3
≈ 1.154 (2.19)
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2.4.2 Halbleiterbauelemente
Der IGBT ist ein steuerbares Halbleiterschaltelement mit den drei Anschlüssen Gate,
Emitter und Kollektor. In Abb. 2.7a ist das Schaltzeichen und in Abb. 2.7b ist das
vereinfachte Ersatzschaltbild eines IGBT dargestellt. Während des Einschaltvorgangs
wird eine positive Gate-Emitter Spannung UGE an das Gate angelegt. Diese liegt typi-
scherweise im Bereich von +15V. Sobald UGE den Schwellwert Uthreshold des MOSFET
im IGBT erreicht, bildet sich ein leitender Kanal und der Kollektorstrom Ic steigt pro-
portional zur Gate-Emitter Spannung an.
Beim Ausschaltvorgang wird zunächst eine Spannung von 0V an das Gate angelegt.
Sobald die Schwellspannung Uthreshold unterschritten wird, bildet sich der leitende Ka-
nal wieder zurück.

Gate (G)

Collector (C)

Emitter (E)
(a) Schaltzeichen IGBT

UGE

UCE

Ic

G

C

B

E
(b) Stark vereinfachtes Ersatzschaltbild

eines IGBT

Abbildung 2.7: Charakteristik IGBT

Eine Diode ist ein passives Bauelement und das Schaltzeichen ist in Abb. 2.8a dar-
gestellt. Sie besteht aus zwei unterschiedlich dotierten Halbleitern. Typischerweise werden
sie in der Leistungselektronik als Gleichrichter für Wechselspannungen oder als Freilauf-
dioden eingesetzt. Der positive Pol wird als Anode und der negative Pol als Kathode
bezeichnet. Üblicherweise ist die Diode nur in einer Richtung leitend (Durchlassrich-
tung) und in die andere sperrt sie (Sperrrichtung). Diese Funktionalität kann die Diode
nur bis zur Durchbruchspannung Uthreshold aufrechterhalten. Wie in Abb. 2.8b gezeigt,
kann bis zum Durchbruch nur ein sehr geringer Strom fließen.

2.4.3 Struktureller Aufbau eines Inverters
In Abb. 2.9 wird ein Querschnitt durch den strukturellen Aufbau eines Inverters dar-
gestellt. Es ist deutlich zu erkennen, wie die Halbleiter, IGBT und Diode, auf der
Oberseite mit dem Kupfersubstrat verlötet sind. Das wärmeleitende Medium zwischen
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Anode (+) Kathode (-)

I

U

(a) Schaltzeichen
Diode

Sperrbereich
bereich

Durchlass-Durchbruch-
bereich

I

U0

(b) Vereinfachte Diodenkennlie

Abbildung 2.8: Charakteristik Diode

Leistungsmodul und dem Kühlkörper verbessert die Wärmeabfuhr und erfüllt gleichzei-
tig die Funktion der elektrischen Isolierung zum Kühlkörper. Um einen guten Wärme-
übergang zwischen dem Kühlkörper und Kühlmittel zu gewährleisten, wird durch eine
Pin-Fin-Struktur verwendet und die Oberfläche vergrößert. Die einzelnen Pins werden
vom Kühlwasser umströmt. Die Pin-Fin-Struktur ist so ausgelegt, dass der Wärme-
übergang zwischen Kühler und Kühlwasser für einen nominell vorgegebenen Volumen-
strom V̇ optimal ist.

∼ 5mm

Kühlkörper

IGBT
Diode
Lötschicht

Bonddraht

Keramik
Kupfersubstrat
Grundplatte
Wärmeleitpaste

Abbildung 2.9: Struktureller Aufbau Inverter

Für einen sicheren Betrieb darf die maximale Sperrschichttemperatur der Halbleiter
nicht überschritten werden. Zudem gibt es weitere Belastungen, die zu dauerhaften
Schäden führen können. Eine der häufigsten Ursachen für mechanisches Versagen ist
das Ablösen der Bonddrähte eines Halbleiters, in der Regel aufgrund von Temperatur-
schwankungen. Wie in Abb. 2.10 dargestellt, gibt es in der Regel mehrere parallele
Bonddrähte, wobei die Ablösung eines Drahtes noch nicht zum Versagen führt, sondern
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zu einer erhöhten Belastung der übrigen Drähte, bis sich schließlich auch der letzte
Bonddraht löst. Die thermische Wechselbelastung kann auch die Lötschicht schädigen
und zur Ablösung eines Halbleiters führen. Infolgedessen verschlechtert sich die Kühlung
bis hin zum Ausfall.

IGBT

Diode

Bonddrähte

Abbildung 2.10: Bondrähte in einer Halbbrücke
Quelle:

www.powersystemsdesign.com/articles/superior-assembly-technology/22/5855
(abgerufen am 13.10.2021))

2.4.4 Wärmemanagement Inverter
Für die Simulation der Wärmeentwicklung in leistungselektronischen Bauteilen stehen
leistungsfähige Programme in Form von Computational Fluid Dynamics, kurz CFD, zur
Verfügung. Das reale Bauteil wird geometrisch modelliert und jedem Material werden
Werte wie Wärmeleitfähigkeit, spezifische Wärmekapazität, Dichte und Strahlungs-
eigenschaften der Oberflächen zugeordnet. Diese Simulationen eignen sich hervorragend
für die Auslegung des Inverters, aber diese Modelle sind nicht in der Lage, den Betrieb
in Echtzeit thermisch zu überwachen. Daher werden thermische Ersatzmodelle entwi-
ckelt, um die Halbleitertemperaturen auf der Grundlage der anfallenden Verlustleistung
zu schätzen.

2.4.4.1 Verlustleistungen im Inverter

Hauptverantwortlich für die Erwärmung innerhalb eines Invertermoduls sind die anfal-
lenden Verlustleistungen. Im Inverter ist es die Differenz zwischen der aufgenommenen
und der abgegebenen Leistung. Im Motorbetrieb entspricht sie der Diskrepanz zwischen
der von der Hochspannungsbatterie aufgenommenen Leistung und der an den elektri-
schen Motor abgegebenen Leistung. Im generatorischen Betrieb ist die Leistungsbilanz
genau andersherum.
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Bei einem IGBT treten während einer Schaltperiode in der Regel zwei Formen der
Verlustleistung auf. Das sind zum einen die Schaltverluste PSwt, die während des Einschalt-
bzw. Ausschaltvorgangs auftreten. Diese hängen hauptsächlich vom Strom, der Zwischen-
kreisspannung und der aktuellen Sperrschichttemperatur ab. Zum anderen die Leitungs-
verluste PCond im eingeschalteten Zustand, die durch das Tastverhältnis, den Laststrom
Ic und die Sperrschichttemperatur bestimmt werden. Stark vereinfacht sind die anfal-
lenden Verluste für eine Schaltperiode in Abb. 2.11 dargestellt.

UCE Ic
Eon Eoff

LeitungsverlusteSchaltverluste Schaltverluste
t

Abbildung 2.11: Vereinfachte Ein- bzw. Ausschaltcharakteristik IGBT

Beim Einschaltvorgang steigt der Kollektorstrom Ic schnell an und die Kollektor-Emitter-
Spannung UCE sinkt. Dabei schwingt der Strom über, das passiert aufgrund des hinzu-
gefügten Stroms der Diode. Dieser Übergang von Spannung und Strom erzeugt Verluste.
Beim Ausschaltvorgang verhält sich der IGBT genau umgekehrt. Die kompletten Leis-
tungsverluste PIGBT eines IGBT sind in Glg. 2.20 dargestellt.

PIGBT = P̄ Swt
IGBT + P̄ Cond

Diode. (2.20)

Bei der Diode fallen ebenfalls Leitungsverluste an. Daneben gibt es noch Erholungs-
verluste, die auftreten, wenn die Diode vom leitenden in den sperrenden Zustand über-
geht. Erst nach der vollständigen Entladung sperrt die Diode wieder und die Zeit bis
dahin wird als Reverse-Recovery-Time bezeichnet. Während dieser Zeit kann der Di-
odenstrom in umgekehrter Richtung fließen und verursacht Verluste. Die Verluste, die
während des Sperrvorgangs auftreten werden als Erholungsverluste bezeichnet. In den
weiteren Betrachtungen werden die Erholungsverluste ebenfalls als Schaltverluste be-
zeichnet. In Abb. 2.12 sind die Verluste der Diode über eine Schaltperiode dargestellt.
Die zugehörige Gesamtverlustleistung für eine Schaltperiode lässt sich wie in Glg. 2.21
dargestellt zusammenfassen.

PIGBT = P̄ Swt
IGBT + P̄ Cond

Diode. (2.21)
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Für die folgenden Berechnungen der Verlustleistungen werden diese Vereinfachungen
angenommen.

• Die Verriegelungszeit der Transistoren werden vernachlässigt.

• Mehrere parallele Schalter innerhalb einer Halbbrücke werden zu einem zusammen-
gefasst.

Uf

If

Erec,

t

Erholungverluste

Leitungsverluste

Abbildung 2.12: Vereinfachte Darstellung der Verlustleistungen in einer Diode

2.4.4.2 Augenblickliche Verlustleistungen

Die augenblicklichen Verlustleistungen sind der Oberbegriff für die Verluste, die in den
Halbleitern während einer Schaltperiode auftreten. Zur Bestimmung der augenblick-
lichen Verlustleistungen, die auch als Instantaneous-Losses bezeichnet werden, müs-
sen zunächst die aktuellen Ströme der Halbleiter der jeweiligen Halbbrücke bestimmt
werden. Innerhalb einer PWM-Periode fließen die in Glg. 2.22a bis d angegebenen Strö-
me, wenn die Stromamplitude an der Phasenklemme positiv ist.

IIGBT,High = abs (IIGBT ) (2.22a)
IDiode,High = 0 (2.22b)
IIGBT,Low = 0 (2.22c)
IDiode,Low = abs (IDiode) (2.22d)
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Für einen negativen Strom an der Phasenklemme erhält man die in Glg. 2.23a bis d
angegebenen Ströme.

IIGBT,High = 0 (2.23a)
IDiode,High = abs (IDiode) (2.23b)
IIGBT,Low = abs (IIGBT ) (2.23c)
IDiode,Low = 0. (2.23d)

Zur Berechnung der augenblicklichen Verlustleistung werden die Ströme über eine Schalt-
periode als konstant angesehen. Zu diesem Zweck werden die gemittelten Ströme in
Glg. 2.24a bis h in Abhängigkeit von der momentanen Stromrichtung und dem aktuellen
Tastverhältnis berechnet.

Für Ii > 0
IIGBT High,avg = abs (IIGBT ) di (2.24a)
IDiodeHigh,avg = 0 (2.24b)
IIGBT Low,avg = 0 (2.24c)
IDiodeLow.avg = abs (IDiode) (1 − di) (2.24d)

Für Ii < 0
IIGBT High,avg = 0 (2.24e)
IDiodeHigh,avg = abs (IDiode) (1 − di) (2.24f)
IIGBT Low,avg = abs (IIGBT ) di (2.24g)
IDiodeLow,avg = 0 (2.24h)

Die Schaltverluste werden durch die Ein- und Ausschaltenergien Eon bzw. Eoff der
IGBT und den Erholungsverluste Erec der Dioden bestimmt. In Glg. 2.25a und b sind die
Bestimmungsgleichungen dargestellt. Die Ermittlung der Ein- und Ausschaltenergien
der IGBT und der Erholungsverluste der Dioden kann mit Hilfe von Doppelpulstests
erfolgen.

P Swtg
IGBT = fP W M (Eon + Eoff ) (2.25a)

P Swtg
Diode = fP W MErec (2.25b)

Die augenblicklichen Leitungsverluste können für einen IGBT und einer Diode wie in
Glg. 2.26a und b angegeben werden. Der erste Term in den Gleichungen steht für den
Spannungsabfall Udrp,IGBT am IGBT und der zweite Term für die Leitungsverluste.
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P Cond
IGBT =IIGBT,avg [Udrp,IGBT (TIGBT ) + IIGBT,avgRIGBT (TIGBT )] di (2.26a)

P Cond
Diode =IDiode,avg [Udrp,Diode (TDiode) + IDiode,avgRDiode (TDiode)] (1 − di) (2.26b)

Die gesamten momentanen Leistungsverluste der Halbleiter sind die Summe der Schalt-
und Leitungsverluste und sind in Glg. 2.27a und b dargestellt.

P insta.
IGBT = P Swtg

IGBT + P Cond
IGBT (2.27a)

P insta.
Diode = P Cond

Diode + P Swtg
Diode (2.27b)

2.4.4.3 Gemittelte Verlustleistungen

In den aktiven Phasen des Halbleiters steigt die Temperatur an und in den inaktiven
Phasen sinkt sie wieder ab. Dies führt zu oszillierenden Temperaturamplituden, die bei
den augenblicklichen Verlustleistungen berücksichtigt werden. Bei ausreichend hoher
elektrischer Frequenz des erzeugten Stroms an den Motorklemmen nähert sich die Am-
plitude der Temperaturschwingung dem Wert 0, und es stellt sich ein stabiler Zustand
der Halbleitertemperatur ein.
Die thermische Kapazität des Invertermoduls wirkt wie ein Tiefpassfilter auf den Tem-
peraturverlauf des Halbleiters. Bei höheren elektrischen Frequenzen geht die Temperatur-
kurve in eine stationäre Temperatur über. Daher können die Verluste über eine elektri-
sche Periode gemittelt werden. Für einen IGBT und eine Diode können die gemittelten
Verlustleistungen durch Integration der augenblicklichen Verlustleistungen über eine
elektrische Periode in Glg. 2.28a und b bestimmt werden.

P̄ Cond
IGBT = 1

T0

� T0

t=0
P insta.

IGBT dt (2.28a)

P̄ Swt
IGBT = 1

T0

� T0

t=0
P insta.

Diode dt (2.28b)

Unter Verwendung der Raumzeigermodulation aus Kap. 2.4.1 können die über eine
elektrische Periode gemittelten Ströme in Glg. 2.29a bis d bestimmt werden. Eine de-
taillierte Herleitung der Bestimmungsgleichungen findet sich in [17].
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IIGBT,avg = IIGBT

� 1
2π

+ 1
8 · m · cos (φ)

�
(2.29a)

IDiode,avg = IDiode

� 1
2π

− 1
8 · m · cos (φ)

�
(2.29b)

IIGBT,peak = I2
IGBT

�1
8 − m cos(3φ) π

60 + π

3 · cos (φ) · m
�

(2.29c)

IDiode,peak = I2
Diode

�1
8 − m cos(3φ) π

60 − π

3 · cos (φ) · m
�

(2.29d)

Die tatsächlichen auftretenden gemittelte Verluste in den Halbleitern können mit
Glg. 2.30a bis d bestimmt werden.

P̄ Cond
IGBT = RIGBT (TIGBT,max)I2

IGBT,peak

�
1
8 + m · cos(φ)

3π
− m · cos(3φ)

60π

�

UIGBT (TIGBT,max)IIGBT,peak

�
1

2π
+ m · cos(φ)

8

�
(2.30a)

P̄ Swt
IGBT = 1

π
fP W M [Eon (IIGBT,peak, TIGBT,max) + Eoff (IIGBT,peak, TIGBT,max)](2.30b)

P̄ Cond
Diode = RDiodeI

2
Diode,peak

�
1
8 − m · cos(φ)

3π
+ m · cos(φ)

60π

�

+UDiodeIDiode,peak

�
1

2π
− m · cos(φ)

8

�
(2.30c)

P̄ Swt
Diode = 1

π
fP W MErec (IDiode,peak, UDC , TDiode,max) (2.30d)

Die gemittelte Verlustleistung lässt sich wiederum wie in Glg. 2.31a und b dargestellt
zusammenfassen.

P̄ avg.
IGBT = P̄ Cond

IGBT + P̄ Swt
IGBT (2.31a)

P̄ avg.
Diode = P̄ Cond

Diode + P̄ Swt
Diode (2.31b)

Die im Halbleiter entstehende Wärmemenge kann durch die Integration der Verlust-
leistung, dargestellt in Glg. 2.32, berechnet werden.

Q =
� t

0
PV (t)dt, [Ws] (2.32)

Die berechneten Verlustleistungen bilden die Grundlage für die in Kap. 2.4.5 behandelten
thermischen Ersatzmodelle.
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2.4.5 Thermische Ersatzmodelle
Der Wirkungsgrad von Invertermodulen in der Automobilindustrie kann bis zu 99%
betragen. Die im Inneren auftretenden Verlustleistungen müssen dennoch als Wärme
abgeführt werden. Die temperaturkritischen Komponenten sind dabei die Halbleiter-
elemente, die eine maximale Temperatur nicht dauerhaft überschreiten dürfen.
Der Wärmetransport in elektronischen Bauteilen lässt sich mit Hilfe von elektrischen
Größen sehr gut beschreiben. In Tab. 2.2 ist die Analogie kompakt zusammengefasst.

thermische Größe Symbol Einheit elektrische Größe Symbol
Verlustleistung PV W Stromquelle I
Temperatur T °C elektrisches Potential φ

Temperaturdifferenz ΔT K elektrische Spannung U
thermischer Widerstand Rth K/W elektrischer Widerstand R
Wärmekapazität Cth Ws/k Kondensator C
Thermische Energie E Ws elektrische Ladung Q

Tabelle 2.2: Analogie elektrisches Ersatzschaltbild

Der Aufheizkurve eines Bauteils kann in einem Ersatzschaltbild, wie in Glg. 2.33 dar-
gestellt, als Aufladevorgang eines Kondensators bestimmt werden.

T (t) = PV Rth(1 − e− t
τ ) + TA, mit τ = RthCth (2.33)

Für eine detailliertere Beschreibung der Temperaturverläufe bei dynamischen Vorgän-
gen, müssen zusätzliche Kapazitäten und thermische Widerstände mitberücksichtigt
werden. Diese sogenannten RC-Netzwerke bilden im Inverter den Wärmetransport von
der Sperrschicht zur Umgebung ab. Die thermische Impedanz Zth stellt einen verallge-
meinerten zeitabhängigen thermischen Widerstand dar.

Zth = Rth(1 − e− t
τ ) (2.34)

2.4.5.1 Cauer-Modell

Das Cauer-Modell basiert auf der eindimensionalen Modellierung des Wärmeleitungs-
problems durch die einzelnen Materialschichten. In Abb. 2.13 ist zu erkennen, dass
alle Kapazitäten mit der Masse verbunden sind. Dabei repräsentiert jedes RC-Element
eine einzelne Materialschicht und bietet an den Knoten eine direkte physikalische Inter-
pretierbarkeit. Daher haben die Komponenten auch ihren fixen Platz im Ersatzschalt-
bild. In der Realität ist das Wärmeleitungsproblem nicht eindimensional und die kor-
rekte Bestimmung der RC-Glieder ist sehr zeitaufwendig.
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Tjct

Tbez

R1,C

C1,C

R2,C

C2,C

Rn,C

CC,n

Zth

Abbildung 2.13: Schaltbild eines Cauer-Modells

Die thermischen Zeitkonstanten (τth = RthCth) der RC-Glieder haben sehr unter-
schiedliche Größenordnungen und können im Sekunden- oder auch Minutenbereich lie-
gen [18]. Eine mathematische Beschreibung der thermischen Impedanz in geschlosse-
ner Form, ist besonders für größere Netzwerke sehr aufwendig und ist beispielhaft in
Glg. 2.35 dargestellt.

Zth(t) = 1
sC1,C + 1

R1,C+ 1
sC2,C + 1

R2,C + 1
sC3,C + 1

...

(2.35)

2.4.5.2 Foster-Modell

Diese Darstellungsform ist sehr anschaulich, jedoch wird in Herstellerdatenblätter sehr
oft ein transformiertes Ersatzschaltbild angegeben. Wie in Abb. 2.14 ersichtlich, besteht
dieses sogenannte Foster-Modell aus einer Reihenschaltung von RC-Gliedern. Bezüglich
der Klemmen hat dieses Modell dieselben Eigenschaften wie ein Cauer-Modell.
Der große Nachteil dieser Darstellung liegt im Verlust der physikalischen Interpretier-
barkeit der einzelnen Knoten. Im Allgemeinen ist nur der Temperaturverlauf am Ort
der Verlustleistungsentstehung von Bedeutung, da dieser auch gleichzeitig der wärmste
Punkt im Netzwerk darstellt.

Tjct

Tbez

R1,F

C1,F

R2,F

C2,F

Rn,F

Cn,F

Zth

Abbildung 2.14: Schaltbild eines Foster-Modells
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Die Anordnung der einzelnen RC -Elemente ist beliebig und dient nur zur Veranschauli-
chung der thermischen Zeitkonstanten. Die gesamte thermische Impedanz des Netzwerks
lässt sich in Glg. 2.36 sehr einfach in geschlossener Form darstellen.

Zth =
n�

i=1
Ri,F (1 − e

− t
τi ) (2.36)

Das Foster-Modell stellt ein reines Verhaltensmodell der Sperrschichttemperatur ge-
genüber eines Bezugspunktes Tbez dar. Der Punkt muss so gewählt werden, dass er als
thermisch weit entfernt angenommen werden kann. Für das Invertermodul ist Kühl-
mittel am Eingang des Kühlkörpers ein geeigneter Bezugspunkt.

TJct = PV Zth + Tbez (2.37)

Beide Ersatzmodelle sind äquivalent und die Überführung der Modelle durch Partial-
bruchzerlegung bzw. Polynomdivision in die jeweilige andere Darstellungsform ist prin-
zipiell möglich. Jedoch kann bei der Überführung des Foster-Modells in ein Cauer-
Modell keine physikalische Interpretierbarkeit zurückgewonnen werden. In der Literatur
finden sich dazu einige Arbeiten [19].

2.4.6 Konvektiver Wärmeübergang
Der Wärmeübergang zwischen dem Kühlkörper und Kühlmittel ist konvektiv. Dabei
wird die entstehende Wärme von den Halbleitern quer zur Strömungsrichtung geleitet
und von den Fluidschichten aufgenommen. Der Wärmestrom vom Kühlkörper in das
Fluid kann mit Glg. 2.38 beschrieben werden [20].

Q̇ = αA(TF − TW ) (2.38)

Q̇ ... konvektiv übertragener Wärmestrom [W ]
α ... Wärmeübergangskoeffizient

�
W

m2K



A ... Wärmeübertragende Fläche [m2]
TF ... Fluidtemperatur hinreichend weit weg vom Festkörper in [K]
TW ... Kühlkörpertemperatur in [K]

Der Wärmeübergangskoeffizient α ist entscheidend dafür, dass die in den Halbleitern
erzeugte Wärme schnell genug abgeführt werden kann. Er ist keine Materialkonstante
und hängt von der Art der Strömung, der Strömungsgeschwindigkeit der Flüssigkeit,
den geometrischen Bedingungen und den Oberflächeneigenschaften ab. Für die Berech-
nung des Wärmeübergangs werden dimensionslose Kennzahlen herangezogen.
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Die Reynoldszahl Re liefert in Glg. 2.39 ein Kriterium für die Art der vorliegenden Strö-
mung. Überschreitet die Reynoldszahl einen Fluid spezifischen Wert ist die Annahme
einer laminarer Strömung nicht mehr zulässig.

Re = ρvL

η
= vL

ν
(2.39)

ρ ... Dichte
�

kg
m3



v ... Strömungsgeschwindigkeit

�
m
s



L ... charakteristische Länge [m]
η ... dynamische Viskosität

�
kg
ms



ν ... kinematische Viskosität

�
m2

s



Die Art der Strömung ist für die Bestimmung des Wärmeübergangskoeffizienten ent-
scheidend. Dafür wird die Nußelt-Zahl Nu herangezogen. Sie ist das Verhältnis des
thermischen Widerstands durch Leitung Rth,L in der Grenzschicht, wenn diese vollstän-
dig in Ruhe wäre, zum tatsächlichen thermischen Widerstand des Wärmeübergangs
Rth,α.

Nu = αL

λF

= Rth,L

Rth,α

(2.40)

λF ... Wärmeleitfähigkeit des Kühlmittels
�

W
mK



Für die Bestimmung der absoluten Halbleitertemperaturen muss die Erwärmung des
Kühlmittels durch die einzelnen Phasen berücksichtigt werden. Dazu wird die addierte
Verlustleistung aus zwei IGBTs und Dioden einer Phase durch den Massenstrom wie in
Glg. 2.41 dargestellt dividiert.

ΔTcool = Q̇

V̇ ρ(Tcool)cp(Tcool)
(2.41)

ΔTcool ... Erwärmung des Kühlmittels [K]
cp ... spez.Wärmekapazität

�
J

◦C



Die geometrischen Abmessungen des Kühlkörpers werden nicht berücksichtigt. Zusätz-
lich gelten die getroffenen Annahmen nur für laminare Strömungen. In [21] wird ein
analytisches Wärmeübergangsmodell für Kühlkörper mit Pin-Fins zur Vergrößerung
vorgestellt. Dabei wird versucht die Geometrie und die komplexen Strömungsvorgänge
analytisch zu beschreiben. Einschränkend kann das vorgestellte mathematische Modell
nur für diesen Kühlkörpertyp angewendet werden.



Kapitel 3

Thermisches Modell des Inverters

In diesem Kapitel wird für einen Inverter ein thermisches Ersatzmodell entwickelt und
für eine modellprädiktive Derating-Strategie erweitert. Zunächst wird kurz auf die
Zustandsraumdarstellung eingegangen, die als Darstellungsform des Modells gewählt
wird. Ausgehend von dem bekannten Foster-Modell aus Kap. 2.4.5.2 wird dieses erwei-
tert und in eine geeignete Form für die Auslegung der Regelung gebracht.

3.1 Zustandsraumdarstellung
Lineare dynamische Systeme können mit Hilfe eines Zustandsraummodells beschrieben
werden. Anstelle einer linearen oder nichtlinearen Differentialgleichung n-ter Ordnung
erhält man im zeitkontinuierlichen Zustandsraummodell n Differentialgleichungen erster
Ordnung.

3.1.1 Zustandsdarstellung linearer zeitkontinuierlicher
Systeme

Jedes lineare zeitinvariante dynamische System mit vektoriellen Eingangs- und Ausgangs-
größen lässt sich allgemein durch eine Zustandsdifferentialgleichung und Ausgangs-
gleichung, siehe Glg. 3.1a und b, beschreiben.

ẋ = Ax + Bu + Ed (3.1a)
y = Cx + Du + Fd (3.1b)

Darin ist A ∈ Rn×n die sogenannte Systemmatrix, B ∈ Rn×r die Eingangsmatrix, C
∈ Rm×n die Ausgangsmatrix, D ∈ Rm×r die Durchgangsmatrix, E ∈ Rn×q die System-
störmatrix und F ∈ Rm×q die Ausgangsstörmatrix.
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Weiters ist x ∈ Rn×1 der Zustandsvektor, u der Stellvektor ∈ Rr×1 , y der Ausgangs-
größenvektor ∈ Rm×1 und d der Störgrößenvektor ∈ Rq×1.

3.1.2 Zustandsdarstellung linearer zeitdiskreter Systeme
In der Realität können Messgrößen nur diskret abgegriffen werden und für die Implemen-
tierung auf Digitalrechnern werden zeitdiskrete Systeme verwendet. Im Gegensatz zur
zeitkontinuierlichen Formulierung werden die Differentialgleichungen durch Differenzen-
gleichungen ersetzt. Ein lineares zeitinvariantes zeitdiskretes Zustandsraummodell kann
durch die folgenden Differenzengleichungen beschrieben werden [22].

xk+1 = Axk + Buk + Edk (3.2a)
yk = Cxk + Duk (3.2b)

3.2 Mathematische Modellbildung
Das zeitkontinuierliche lineare Zustandsraummodell aus Kap. 3.1.1 wird als Ausgangs-
punkt für die weiteren Überlegungen verwendet. Für ein thermisches Ersatzmodell
werden die thermischen Widerstände und Kapazitäten der verbauten IGBTs und Dioden
in den Datenblättern der Halbleiterhersteller angegeben. Die gewählte Darstellungsform
ist hierbei meist ein Foster-Modell. Exemplarisch ist in Tab. 3.1 ein Ausschnitt der Her-
stellerangaben für ein solches Modell angegeben.

1 2 3 4
RIGBT 0.044 0.046 0.009 0.009
τth,IGBT 0.046 0.388 0.001 1.273
RDiode 0.034 0.043 0.011 0.075
τth,Diode 0.012 0.064 0.0003 0.639

Tabelle 3.1: Transiente thermische Impedanz von IGBT und Diode

Jedes einzelne RC-Element hat aufgrund der thermischen Kapazität ein PT1-Übertragungs-
verhalten. Die Reihenfolge der RC-Glieder spielt im Foster-Modell bekanntlich keine
Rolle, so dass die vier PT1-Übertragungsfunktionen von IGBT und Diode einfach sum-
miert werden können. Exemplarisch ist dieser Vorgang für einen IGBT in Glg. 3.3
dargestellt.

RCIGBT =
N�

i=1

RIGBT

1 + sτ IGBT
(3.3)
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Die Überführung einer Übertragungsfunktion in eine äquivalente Zustandsraumdarstellung
ist sehr leicht möglich. Der Zusammenhang der beiden Darstellungsformen ist in Glg. 3.4
dargestellt.

H (s) = Z (s)
N (s) = z1s

n−1 + . . . zn−1s + bn

a1sm−1 + · · · + am−1s + am

= C (sI − A)−1 B + D (3.4)

Die Erwärmung eines Halbleiters führt innerhalb der Halbbrücke auch zu einer Er-
wärmung aller anderen Halbleiter. Diese Kopplungen müssen ebenfalls in dem mathe-
matischen Modell berücksichtigt werden. Eine schematische Skizze ist in Abb. 3.1 dar-
gestellt. Die entsprechenden Übertragungsfunktionen der thermischen Kopplungen wur-
den experimentell bestimmt. Die Bestimmung selbst war nicht Teil dieser Arbeit. Durch
die Transformation jedes einzelnen RC-Glieds in ein eigenes Zustandsraummodell erhält
man eine Vielzahl an Modellen.

Highside-IGBT

Lowside-IGBTLowside-Diode

Highside-Diode

Halbbrücke

Abbildung 3.1: Wärmekopplungen innerhalb einer Halbbrücke

3.2.1 Überführung in ein Zustandsraummodell
Die einzelnen Zustandsraummodelle müssen nun in eine passende Form für ein Gesamt-
modell gebracht werden. Exemplarisch wird dieser Schritt für den IGBT der Highside
beschrieben. Zunächst werden die Eingrößen-Zustandsraummodelle der einzelnen RC-
Elemente, welche die Selbsterwärmung des IGBT beschreiben, in einer Systemmatrix
diagonal angeordnet. Zusätzlich wird die Kopplung mit der Highside-Diode durch zwei
RC-Elemente berücksichtigt. Jeweils eine RC-Glied kann die Kopplung mit den Lowsi-
de-Halbleitern beschreiben.
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Insgesamt führt das auf ein Zustandsraummodell des IGBT mit 8 Zuständen und dieses
ist in Glg. 3.5a bis f dargestellt.

ẋIGBT,High = AIGBT,HighxIGBT,High + BIGBT,HighPV erlust (3.5a)
ΔTIGBT = CIGBT,HighxIGBT,High (3.5b)

mit

AIGBT,High = diag [a1, . . . , a8] (3.5c)

BIGBT,High =


b1 b2 b3 b4 0 0 0 0
0 0 0 0 b5 b6 0 0
0 0 0 0 0 0 b7 0
0 0 0 0 0 0 0 b8


T

(3.5d)

CIGBT,High = [c1, . . . , c8] (3.5e)

PV erlust =

����
PIGBT,High

PDiode,High

PIGBT,Low

PDiode,Low

���� (3.5f)

Die darin definierten Variablen stellen die Einträge der zusammengefassten Eingrößen-
Zustandsraummodelle der RC-Elemente dar. Die Systemmatrix ist eine 8 × 8 Diago-
nalmatrix, die Dimension der Eingangsmatrix ist 8 × 4 und die der Ausgangsmatrix
ist 1 × 8. Die Systemeingangsgröße beschreibt die anfallenden Verlustleistungen aller
Halbleiter innerhalb der Halbbrücke. Die Ausgangsgleichung gibt den Temperaturan-
stieg des IGBT, der durch die Verlustleistungen innerhalb der Halbbrücke verursacht
wird.
Eine Überführung aller Zustandsraummodelle der RC-Elemente einer Halbbrücke in
ein Gesamtmodell, führt auf ein System mit 29 Zuständen. Diese Anzahl an System-
zuständen entspricht genau den 29 RC-Elementen, die darin berücksichtigt sind. Das
vollständige Foster-Modell als Zustandsraummodell einer Halbbrücke ist in Glg. 3.6a
und b angegeben.

ẋHB,F = AHB,F x + BHB,F PV erlust (3.6a)
ΔTHB,F = CHB,F x (3.6b)

3.2.2 Reduktion der Modellordnung
Für die spätere Auslegung der modellprädiktiven Derating-Strategie, muss das mathe-
matische Modell so kompakt wie möglich formuliert werden. Zu diesem Zweck wird
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die Balanced-Truncation-Methode angewendet. Auf diese Weise wird eine Annäherung
niedrigerer Ordnung an das ursprüngliche Modell berechnet. Zustände, die eine relativ
geringe Auswirkung auf die Gesamtmodellreaktion haben, werden vernachlässigt. Eine
genauere Erläuterung findet sich in [23] und [24].
Auf das thermische Modell aus Glg. 3.6a und b angewendet, kann ohne Genauigkeitsver-
lust eine Reduktion auf 9 Zustände durchgeführt werden. Die reduzierten Matrizen des
Zustandsraummodells sind nun vollbesetzt. Die Einträge der reduzierten Systemmatri-
zen haben keinen direkten Bezug mehr zu den ursprünglichen einzelnen RC-Elementen.
Das reduzierte Modell muss in weiterer Folge noch erweitert werden.

3.2.3 Erweiterungen des Inverter Temperaturmodells
Zunächst wird die gemessene Kühlmitteltemperatur Tcool am Einlass als zusätzliche
Systemeingangsgröße definiert. Sie ist Bezugstemperatur des Foster-Modells. Um die
Dynamik einer Kühlmitteländerung abbilden zu können, wird ein weiterer Systemzu-
stand definiert. Dieser hat ein PT1-Übertragungsverhalten. Die Systemausgangsgrößen
entsprechen nun den absoluten Halbleitertemperaturen des Inverters.

Hb3
Hb2

Hb1 Einlass Kühlmittel

Auslass Kühlmittel

Abbildung 3.2: Pin-Fin-Struktur des Kühlkörpers

Das Kühlmittel umströmt die Pin-Fin-Struktur des Kühlkörpers und kühlt nachein-
ander die Halbbrücken 1 − 3. Auf Abb. 3.2 ist die Strömungsrichtung des Kühlmittels
durch den Kühlkörper dargestellt. Die Kühlung der Halbbrücken nimmt aufgrund der
Kühlmittelerwärmung ab, die durch die Verlustleistung jeder Phase verursacht wird. Für
eine Berücksichtigung im Modell wird der Kühlmitteldurchfluss V̇ benötigt Diese Größe
wird auch als Systemeingangsgröße im Zustandsraummodell definiert. Die Ermittlung
der Kühlmittelerwärmung kann mit Glg. 2.41 berechnet werden. Die Dynamik der Er-
wärmung wird ebenfalls durch einen Zustand im Zustandsraummodell berücksichtigt.
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Der erweiterte Eingangsgrößenvektor ist in Glg. 3.7 dargestellt.

uk =

������������

P̄IGBT,High,1
P̄Diode,High,1
P̄IGBT,Low,1
P̄Diode,Low,1

Tcool

V̇

ΔT

������������
(3.7)

3.2.4 Zusammenhang zw. Drehmoment und Verlustleistung
Das Ziel dieser Arbeit ist es, eine modellprädiktive Derating-Strategie zu finden, die das
Drehmoment in Abhängigkeit von den Halbleitertemperaturen direkt reduzieren kann.
Dazu muss der Zusammenhang zwischen dem Drehmoment des Motors und der anfal-
lenden Verlustleistung im Inverter gefunden werden. In Kap. 2.4.4.1 wurden schon die
zwei Anteile der Verlustleistung vorgestellt. Die Verlustleistungen für eine Halbbrücke
sind in Glg. 3.8 dargestellt. Die folgende Modellierung des Zusammenhangs beschränkt
sich auf die gemittelten Verluste der Halbleiter einer Halbbrücke, da dies analog für die
Berechnung der augenblicklichen Verluste gilt.

PV erlust =

����
P̄IGBT,High,1
P̄Diode,High,1
P̄IGBT,Low,1
P̄Diode,Low,1

���� (3.8)

Die Parameterabhängigkeiten sind in Glg. 3.9a und b angegeben. Hauptverantwortlich
für diese Verlustart sind die gemittelten Ströme über eine elektrische Periode. Daneben
haben auch die aktuellen Halbleitertemperaturen einen großen Einfluss auf die Verluste.

P̄ Cond
IBT = f1 (IIGBT,P eak, TIGBT,max, RIGBT , UIGBT , m, cos (φ)) (3.9a)

P̄ Cond
Diode = f2 (IDiode,P eak, TDiode,max, RDiode, UDiode, m, cos (φ)) (3.9b)

Neben den Halbleitertemperaturen hat die Schaltfrequenz den größten Einfluss auf die
Schaltverluste. Die Parameterabhängigkeiten der gemittelten Schaltverluste sind allge-
mein in Glg. 3.10a und b angegeben.

P̄ Swt
IGBT = f3 (fP W M , Eon, Eoff , TIGBT,max) (3.10a)

P̄ Swt
Diode = f4 (fP W M , Erec, TDiode,max) (3.10b)
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Der Schlüssel für den gesuchten Zusammenhang ist der Phasenstrom IP hase. Er ist
auf der einen Seite für die Verlustleistung im Inverter und gleichzeitig auch für die
Drehmomentbildung im Motor verantwortlich. Der Zusammenhang ist allerdings nicht
eindeutig, denn ein Drehmoment kann im dq−Koordinatensystem aus unendlich vielen
Stromkombinationen Msoll (id, iq) erzeugt werden.
Für einen effizienten Betrieb ist die Kombination mit der geringsten Stromamplitude
iMT P A =

�
i2
d + i2

q optimal. Diese Betriebsstrategie wird als maximal Torque per Ampere
(MTPA) bezeichnet und zahlreiche Abhandlungen in der Literatur befassen sich mit die-
sem Thema [25] [26].
Das Hauptziel ist dabei die Minimierung der ohmschen Verluste in der Statorwicklung.
Eine Skizze des MTPA-Verlaufs kann in Abb. 3.3 für das dq−Koordinatensystem be-
trachtet werden. Der blaue Halbkreis stellt die maximale Stromamplitude und die grüne
Ellipse die maximal mögliche Spannungsamplitude dar. Innerhalb dieser Geometrien
befinden sich für eine elektrische Frequenz alle möglichen Betriebspunkte für eine elek-
trische Frequenz. Entlang der orangen Trajektorien kann ein konstantes Drehmoment
aus einer Vielzahl von Stromkombinationen erzeugt werden. Die optimale Kombination
in Bezug auf die Stromamplitude wird durch die MTPA-Linie in dunkelrot dargestellt.
Daneben existieren zahlreiche weitere Regelstrategien beispielsweise solche mit dem
Ziel, die Verluste im Motor zu minimieren. Hierzu wird auf die Literatur verwiesen [27].

iq

id0

Spannungsgrenze Stromgrenze

MTPA
konstante Drehmomenttraj.

Abbildung 3.3: MTPA-Trajektorie

Die folgenden Untersuchungen beschränken sich auf die MTPA-Betriebsstrategie und
diese stellt den benötigten eindeutigen Zusammenhang zwischen dem geforderten Dreh-
moment und den Phasenströmen dar. Für die betrachtete Maschine liegen die optimalen
Stromsollwerte in tabellarischer Form als Funktion von Drehmoment und Drehzahl vor.
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Abbildung 3.4: id-Sollwerte über Drehzahl und Drehmoment

Für eine geschlossene Formulierung werden jeweils die Tabellenwerte für id und iq durch
ein Flächenpolynom als Funktion von Drehmoment und Drehzahl approximiert, siehe
Glg. 3.11a und b. Exemplarisch ist das Flächenpolynom des Stroms in d−Richtung in
Abb. 3.4 dargestellt.

id = fid (Mreq, ωel) (3.11a)
iq = fiq (Mreq, ωel) (3.11b)

Für die vollständige mathematische Modellierung, müssen noch die Berechnungsarten
der augenblicklichen und gemittelten Verlustleistungen aus Kap. 2.4.4.1 in dem Zu-
standsraummodell berücksichtigt werden. Die Berechnung erfolgt gleichzeitig und in
Abhängigkeit der aktuellen elektrischen Frequenz werden diese linear interpoliert. In
Abb. 3.5 ist eine Skizze der Interpolation dargestellt.

1

0 fel

P Avg.

P Insta.

flim

Abbildung 3.5: Interpolation der Verlustleistung

Die Grenzfrequenz flim stellt jene elektrische Frequenz dar, oberhalb der die Verlust-
leistungsberechnung zu 100% auf der Berechnung der gemittelten Verluste beruht. Der
Faktor dfac bestimmt in Glg. 3.12a bis d das Verhältnis der beiden Berechnungsarten.
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P̃Igbt,High = dfac · P Insta.
IGBT,High + (1 − dfac) · P̄ Avg.

IGBT,High (3.12a)
P̃Diode,High = dfac · P Insta.

Diode,High + (1 − dfac) · P̄ Avg.
Diode,High (3.12b)

P̃Igbt,Low = dfac · P Insta.
IGBT,Low + (1 − dfac) · P̄ Avg.

IGBT,Low (3.12c)
P̃Diode,Low = dfac · P Insta.

Diode,Low + (1 − dfac) · P̄ Avg.
Diode,Low (3.12d)

dfac = max

�
fGrenz

fist

, 1
�

(3.12e)

Schließlich kann das abschließende Zustandsraummodell für den Entwurf einer modell-
prädiktiven Derating-Strategie, die das Drehmoment in Abhängigkeit von den aktuellen
Halbleitertemperaturen direkt reduzieren kann, in Glg. 3.13a bis c formuliert werden.

ẋ = AHBcx + BHBcũ (3.13a)
THb = CHBcx (3.13b)

mit

ũ =

������������

P̃Igbt,High

P̃Diode,High

P̃Igbt,Low

P̃Diode,Low

Tcool

V̇

ΔT

������������
(3.13c)
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3.2.5 Modelldiskretisierung
Die kontinuierliche Zustandsgleichung aus Glg. 3.13a und b der einzelnen Phasen kann
mit Hilfe des expliziten Euler-Verfahrens diskretisiert werden. Diese Methode ist ein
Verfahren erster Ordnung und die einfachste Näherungslösung von Anfangswertproble-
men. Der auftretende Fehler bei der Diskretisierung ist proportional zur Schrittweite.
Eine genauere Erläuterung findet sich in der Literatur [28].

xk+1 = xk + dt · fP (uk, xk) , mit dt = Ts

Ns

(3.14a)

tk+1 = tk + Nsdt (3.14b)

In Glg. 3.14a und b ist Ns die Schrittweite und pro Zeitschritt werden Ns = 5 Integrations-
schritte berechnet. Die Darstellung des diskreten Zustandsraums in Glg. 3.15a und b
schließt die mathematische Modellbildung ab.

xk+1 = AHBxk + BHBũk (3.15a)
yk+1 = CHBxk+1 (3.15b)



Kapitel 4

Modellprädiktive Regelung

Das Konzept der modellprädiktiven Regelung ist ein relativ neues Regelungskonzept
und wird oft als Model Predictive Control (MPC) bezeichnet. Es steht für einen Ober-
begriff, der mehrere Methoden vereint. Erste Entwürfe wurden in den 1980er Jahren
vorgestellt. Der Algorithmus, der meist mit einem großen Rechenaufwand verbunden
ist, gewinnt in den letzten Jahren immer mehr an Bedeutung.
Bei dieser Methode wird die Eingangsgröße eines dynamischen Systems auf der Grund-
lage eines mathematischen Modells gewählt, das in die Zukunft prädiziert. Eine gängige
Wahl dafür ist das Zustandsraummodell.

4.1 Einführung in die modellprädiktive Regelung
Die Wahl der Stellgröße uk beruht bei der modellprädiktiven Regelung auf einer Lösung
eines dynamischen Optimierungsproblems. Dieses Problem wird in jedem Zeitschritt
gelöst und kann aktuell gemessene oder geschätzte Systemgrößen berücksichtigen. Im
Allgemeinen wird das Optimierungsproblem nicht nur für den aktuellen Zeitschritt, son-
dern auch für mehrere zukünftige Zeitschritte gelöst. In Abb. 4.1 ist das zeitliche Schema
eines MPC dargestellt. Dabei ist der Prädiktionshorizont Np jener Zeithorizont für den
das zukünftige Systemverhalten prädiziert wird. Eine optimierte Eingangstrajektorie
wird allerdings in der Regel nur für den Steuerungshorizont Nc berechnet und für die
restlichen Np −Nc Zeitschritte wird die Stellgröße konstant gehalten. Der erste Wert der
optimierten Stellgröße wird schlussendlich auf die Regelstrecke aufgebracht. Im nächs-
ten Zeitschritt wiederholt sich die Optimierung und das Problem wird einen Zeitschritt
in die Zukunft verschoben. Daraus resultieren die synonymen Begriffe receding horizon
control (RHC) und moving horizon control (MHC).
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NpNc

Prädiktionshorizont
Steuerhorizont
Abtastschritt

Referenztrajektorie

Prädizierter Systemausgang

ZukunftVergangenheit

Prädizierte StellgrößenVergangene Stellgrößen

k k+1

Abbildung 4.1: Funktionsprinzip einer modellprädiktiven Regelung

4.1.1 Mathematische Modellierung linearer MPC
Für die folgenden Untersuchungen werden die Zeithorizonte Np bzw. Nc als konstant be-
trachtet und die weiteren Erläuterungen halten sich an [29] [30]. Es wird angenommen,
dass das mathematische Systemmodell m1 Eingangsgrößen, q1 Ausgangsgrößen und
n1 Systemzustände hat. Zusätzlich werden die Vektor-Inkremente Δxm1

k = xk − xk−1,
Δuk = uk − uk−1 und Δyk+1 = yk+1 − yk definiert. Das Zustandsraummodell für die
Vektorinkremente ist in Glg. 4.1a und b beschrieben.

Δxm1
k+1 = Am1Δxm1

k + Bm1Δuk (4.1a)
Δyk+1 = Cm1Δxm1

k+1 = Cm1Am1Δxm1
k + Cm1Bm1Δuk (4.1b)

Das vorgestellte Zustandsraummodell aus Kap. 3.1.2 wird mit der Ausgangsgleichung
erweitert, um eine Prädiktion des zukünftigen Systemverhaltens zu ermöglichen. Da-
durch ergibt sich der neue Zustandsvektor wie folgt:

�
Δxm1

k+1
yk+1

�
� �� �

xk+1

=
�

Am1 oT
m1

Cm1Am1 1

�
� �� �

A

�
Δxm1

k

yk

�
� �� �

xk

+
�

Bm1

Cm1Bm1

�
� �� �

B

Δuk (4.2a)

yk =
�

om1 1
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�
Δxm1

k

yk

�
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Dabei ist in Glg. 4.2a und b om1 ein Nullvektor mit einer Länge gleich der Anzahl m1
an Systemzuständen. Das Triplett (A, B, C) wird als augmentiertes Modell bezeichnet,
das für den Entwurf der prädiktiven Regelung verwendet wird. Eine Erweiterung des
Systemmodells auf den Mehrgrößenfall ist sehr leicht möglich und für die Erläuterung
wird auf die Literatur verwiesen [30].

4.1.1.1 Modellprädiktive Regelung

Nach der Formulierung des mathematischen Modells besteht der nächste Schritt bei
der Entwicklung einer modellprädiktiven Regelung darin, das prädizierte Systemver-
halten auf Basis der manipulierbaren Größe zu berechnen. Es wird angenommen, dass
der aktuelle Zeitpunkt den Index k hat und der aktuelle Zustandsvektor xk durch eine
Messung bekannt ist. Die diskreten Zustandsgrößen für die zukünftigen Zeitpunkte k1
bis kP lassen sich unter Berücksichtigung der optimierten Eingangsgrößen im Kontroll-
horizont wie folgt berechnen.

xk+1|k = Am1xk + Bm1Δuk (4.3a)
xk+2|k = Am1xk+1|p + Bm1Δuk+1

= A2
m1xk + Am1Bm1Δuk + Bm1Δuk+1 (4.3b)

...
xk+Np|k = ANp

m1xk + ANp−1
m1 Bm1Δuk + ANp−2

m1 Bm1Δuk+1

+ · · · + ANp−Nc
m1 Bm1Δuk+Nc−1 (4.3c)

In Glg. 4.3a ist xk+1|k der prädizierte Zustandsvektor zum Zeitpunkt k1 auf Basis der
Systeminformation zum Zeitpunkt k. Basierend auf den prädizierten Zustandsvariablen
kann mit Glg. 4.4a bis c die prädizierten Systemausgangsgrößen ermittelt werden.

yk+1|k = CAxk + CBΔuk (4.4a)
yk+2|k = CA2xk + CABΔuk + CBΔuk+1 (4.4b)

...
yk+2|Np = CAN

p xk + CANp−1BΔuk + CANp−2BΔuk+1

+ · · · + CANp−NcBΔuk+Nc−1 (4.4c)

Es ist zu beachten, dass alle vorhergesagten Variablen in Form der aktuellen Zustands-
variablen xk und der zukünftigen Regelungsinkremente Δuk+j, wobei j = 0, 1, ...Nc − 1
sind.
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Mit der Definition der Vektoren in Glg. 4.5a und b kann das augmentierte Zustands-
raummodell in kompakter Form angegeben werden.

ΔU = [Δuk Δuk+1 ... Δuk+Nc−1]T (4.5a)

Y =
�
yT

k+1|k yT
k+2|k yT

k+3|k ... yT
k+Np|k


T
(4.5b)

Die berechneten zukünftigen Systemoutputs werden in Glg. 4.6 in einer kompakten
Matrixschreibweise angegeben.

Y = Fxk + ΦΔU (4.6)

Die Matrizen F und Φ sind definiert in Glg. 4.7a und b.

F =



Cm1Am1

Cm1A2
m1

Cm1A3
m1...

Cm1ANp
m1

 (4.7a)

Φ =



Cm1Bm1 0 · · · 0
Cm1Am1Bm1 Cm1Bm1 · · · 0
Cm1A2

m1Bm1 Cm1Am1Bm1 · · · 0
... ... . . . ...

Cm1ANp−1
m1 Bm1 Cm1ANp−2

m1 Bm1 · · · Cm1ANp−Nc
m1 Bm1

 (4.7b)

4.1.1.2 Optimierung

Bei einem gegebenen Referenzsignal yk,ref besteht das Ziel des modellprädiktiven Rege-
lung darin, das prädizierte Ausgangssignal innerhalb des Prädiktionshorizonts so nahe
wie möglich an die Referenztrajektorie heranzuführen. Das Ziel besteht dann darin, den
Regelungsvektor ΔU so zu bestimmen, dass eine Fehlerfunktion zwischen dem Sollwert
und dem vorhergesagten Systemausgang minimiert wird. Unter der Annahme, dass der
Vektor in Glg. 4.8 die Sollwerttrajektorie enthält, kann eine skalare Kostenfunktion J

definiert werden, die das Regelziel widerspiegelt.

Yref =
�
yk+1,ref yk+2,ref yk+3,ref ... yk+Np,ref


T
(4.8)

J = (Yref − Y)T Qy (Yref − Y) + ΔUT RΔU (4.9)
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Der erste Term in Glg. 4.9 ist mit dem Ziel verbunden, den Fehler zwischen dem prä-
dizierten Systemausgang und dem Referenzsignal zu minimieren. Während der zweite
Term die Länge des Vektors ΔU widerspiegelt. Die Matrix R ist eine Gewichtungsma-
trix mit der Form R = rINc×Nc , worin r ein Tuning-Parameter für das gewünschte Ver-
halten des geschlossenen Regelkreises ist. Für r = 0 berücksichtigt die Kostenfunktion
nicht wie groß ΔU wird. Bei einer starken Gewichtung von r prüft die Funktion wie
groß ΔU sein könnte, wenn der Regelfehler reduziert wird.

Durch Einsetzen von Glg. 4.6 in die Kostenfunktion 4.9 ergibt sich eine Abhängigkeit
zwischen den gemessenen Systemzuständen und den prädizierten Stellgrößen.

J = (Yref − Fxk)T Qy (Yref − Fxk) − 2ΔUT ΦT Qy (Yref − Fxk)
+ΔUT

�
ΦT QyΦ + R

�
ΔU (4.10)

Mit der Matrix R können alle Systemeingänge individuell gewichtet werden. In glei-
cher Weise können mit der Gewichtungsmatrix Qy die Systemausgänge durch ΔU
kontrolliert werden. Eine höhere Gewichtung führt zu einer höheren Sensitivität des
Reglers gegenüber dem Regelfehler.
Die optimale Stellgrößentrajektorie erhält man, wenn die erste Ableitung der Kosten-
funktion J nach ΔU auf Null gesetzt wird.

∂J

∂ΔU = −2ΦT (Yref − Fxk) + 2
�
ΦT Φ + R

�
ΔU = 0 (4.11)

Mit Glg. 4.12 kann die optimale Lösung der Stellgrößentrajektorie gefunden werden.
Der erste Term entspricht der Sollwertänderung, während der zweite Teil der Zustands-
rückführung im Rahmen der prädiktiven Regelung entspricht.

ΔU =
�
ΦT QyΦ + R

�−1
ΦT Qy (Yref − Fxk) (4.12)

Es ist gängige Praxis, das Referenzsignal Yref über den Prädiktionshorizont Np als
konstant anzusehen.

Yref = [1 1 · · · 1]� �� �
Np

yk,ref = Υyk,ref (4.13)

Die optimale Trajektorie der Systemeingangsgröße kann mit der folgenden Gleichung
berechnet werden.
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Δuk = [Im1 om1 ... om1 ]� �� �
Nc

(ΦT QyΦ + R)−1ΦT Qy(Yref − Fxk)

= Kyyk,ref − Kmpcxk (4.14)

Die Gleichung des geschlossenen Regelkreises kann durch das Einsetzen des Regel-
gesetzes Glg. 4.14 in das augmentierte Zustandsraummodell aus Glg. 4.2 ermittelt
werden.

xk+1 = Axk − BKmpcxk + BKyyk,ref

= (A − BKmpc) xk + BKyyk,ref (4.15)

Die Pole des geschlossenen Regelkreises können mit der charakteristischen Gleichung in
Glg. 4.16 bestimmt werden.

det [λI − (A − BKmpc)] = 0 (4.16)

4.1.1.3 Allgemeine Beschränkungen

Die große Stärke eines modellprädiktiven Regelalgorithmus liegt in der expliziten Be-
rücksichtigung von Nebenbedingungen. Dabei gibt es drei Hauptarten von Beschrän-
kungen, die hauptsächlich Anwendung finden. Dazu gehören Beschränkungen für Ein-
gangs, Zustands- oder Ausgangsgrößen. In der weiteren Arbeit werden exemplarisch
Beschränkungen für die Ausgangsvariable wie in Glg. 4.17 formuliert.

Ymin ≤ Fxk + ΦΔuk ≤ Ymax (4.17)

Die modellprädiktive Regelung hat das Ziel einen Parametervektor ΔU zu finden, der
die Kostenfunktion in Glg. 4.18 unter Berücksichtigung der definierten Beschränkungen
in Glg. 4.19 minimiert.

J = (Yref − Fxk)T (Yref − Fxk) − 2ΔUT ΦT (Yref − Fxk) + ΔUT
�
ΦT Φ + R

�
ΔU
(4.18)

 M1
M2
M3

 ΔU ≤
 N1

N2
N3

 (4.19)



4.1 Einführung in die modellprädiktive Regelung 46

Die Indizes 1 − 3 in Glg. 4.19 stehen für die drei genannten Arten von Beschränkungen.
Der Term in Glg. 4.18 ΦT Φ + R ist eine positiv definite Hesse Matrix. Die Kosten-
funktion ist quadratisch in ΔU und die Beschränkungen sind linear. Daraus resultiert
in Glg. 4.20 ein quadratisches Optimierungsproblem, zu dessen Lösung bekannte mathe-
matischen Methoden verwendet werden können [31].

MΔU ≤ γ (4.20)

4.1.1.4 Warmstart-Strategie

Für die Optimierung werden in jedem Zeitschritt adäquate Anfangswerte xini
k+1 und uini

k+1
benötigt. Eine passende Wahl ist für eine schnelle und zuverlässige Lösung des Algorith-
mus essentiell. Die Referenztrajektorie eignet sich in vielen Fällen nicht als brauchbare
Anfangsbedingung. Eine viel bessere Möglichkeit für diskrete MPC-Probleme bietet die
Warmstart-Strategie. Die optimale Lösung aus dem vorangegangenen Zeitschritt wird
als Anfangswert der neuen Optimierung herangezogen. Dabei wird vorausgesetzt, dass
die Lösung im vorigen Zeitschritt der vorgegebenen Referenztrajektorie folgt. So kann
unter Berücksichtigung der dynamischen Beschränkungen ein Optimierungsproblem in
gelöst werden.

(xk+1, uk+1) = SPQ(xini
k+1, uini

k+1, xref
k , uref

k ) (4.21a)
xini

k+1 = xk (4.21b)
uini

k+1 = uk (4.21c)

Die Lösung der Optimierungsaufgabe ist in der Regel mit einem hohen numerischen
Rechenaufwand verbunden und limitiert den Einsatz. Trotz dieser Erschwernis, wird
eine nichtlineare modellprädiktive Regelung gegenüber linearen MPC bevorzugt, da
diese nichtlineare Dynamiken und Beschränkungen explizit behandeln können.
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4.1.2 Übergang zur nichtlinearen modellprädiktiven Regelung
Liegt ein lineares mathematisches Modell mit linearen Nebenbedingungen und einer
quadratischen Kostenfunktion vor, kann ein linearer modellprädiktiver Regler entwor-
fen werden. Dies führt zu einem konvexen Optimierungsproblem und die Kostenfunktion
hat ein einziges globales Minimum. Viele bewährte Algorithmen können verwendet
werden, um dieses Optimum zu finden.
Eine Vielzahl an mathematischer Probleme führt zu nichtlinearen Systembeschreibun-
gen. Dennoch gibt es Möglichkeiten, die vorteilhafte Eigenschaften des konvexen Opti-
mierungsproblems auszunutzen.
Liegt ein nichtlineares System mit linearen Beschränkungen und einer quadratischen
Kostenfunktion vor, kann ein adaptiver MPC oder Gain-scheduling-MPC ausgelegt
werden [32]. Beim adaptiven MPC wird das System in jedem Zeitschritt um den aktuellen
Arbeitspunkt linearisiert. Besonders für nicht hochgradig nichtlineare Systeme kann
diese Option sehr vorteilhaft sein. Die Anzahl der Zustände und Beschränkungen muss
für jeden Arbeitspunkt identisch sein.
Der Gain-scheduling-MPC ist als ein Satz unabhängiger linearer MPC-Regler konzi-
piert, die den Einsatz in einem breiten Bereich von Betriebspunkten ermöglichen. Jeder
MPC kann ein anderes Modell und Beschränkungen enthalten. Dieser Ansatz kann be-
sonders vorteilhaft für Systeme sein, die mit nur einem Prädiktionsmodell keine zufrie-
denstellenden Ergebnisse liefern. Bei der Implementierung wird für definierte Arbeits-
punkte jeweils ein MPC-Regler entworfen. Dann wird ein sogenanntes scheduling-Signal
definiert, das zwischen den einzelnen Reglern umschalten kann.
Wenn keine lineare Approximation des nichtlinearen Modells möglich ist, kann ein nicht-
linearer modellprädiktiver Regler (NMPC) entworfen werden.
Diese Methode ist die präziseste, da die genaueste Systembeschreibung verwendet wird.
Daher sind auch die Prädiktionen präziser und das führt zu besseren Regelungsprozessen.
Werden zusätzlich noch nichtlineare Beschränkungen und eine nichtlineare Kosten-
funktion definiert, so handelt es sich um ein nicht konvexes Optimierungsproblem. Es
können zahlreiche lokale Minima existieren und die Suche nach dem globalen Optimum
kann sehr schwierig werden. Der Rechenaufwand für einen NMPC ist sehr hoch und
erschwert den Einsatz in Echtzeitsystemen.
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4.1.3 Formulierung nichtlinearer MPC
Die Formulierung des nichtlinearen Problems kann analog zum linearen MPC aus
Kap. 4.1.1 erfolgen. Für das Zustandsraummodell kann ein allgemeines nichtlineares
System, wie in Glg. 4.22a und b dargestellt, definiert werden.

xk+1 = fNL (xk, uk) (4.22a)
yk = gNL (xk, uk) (4.22b)

Für das nichtlineare System können in bekannter Weise allgemeine Beschränkungen
definiert werden, siehe Glg. 4.23a bis c.

xk ∈ X (4.23a)
uk ∈ U (4.23b)
yk ∈ Y (4.23c)

Als Beurteilungskriterium der Optimierung dient wieder eine skalare Kostenfunktion.
Diese Funktion kann auch in nichtlinearer Form formuliert werden, siehe Glg. 4.24.
Im Allgemeinen hat eine nicht quadratische Kostenfunktion jedoch mehr als ein Opti-
mum. Daher ist es bei der Optimierung bestenfalls möglich, nur lokale Extremwerte
zu finden. Die Suche nach den globalen Extremwerten ist für eine optimale Lösung des
nichtlinearen Optimierungsproblems unerlässlich.

JT =
N−1�
n=0

dk(xn, un) (4.24)
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4.2 Modellprädiktves Derating in Abhängigkeit des
Drehmoments

Ziel der modellprädiktiven Derating-Strategie im Inverter ist der Schutz der Halbleiter-
elemente vor Übertemperaturen. Die entstehende Erwärmung ist primär von den Strömen
über die Sperrschichten der Halbleiter abhängig. Diese resultieren aus einer Dreh-
momentanforderung des Fahrzeugs an den Motor. Das zugrunde liegende Zustands-
raummodell wurde in Kap. 3.2.4 erarbeitet und ist in Glg. 4.25a und b noch einmal
kompakt zusammengefasst.

xk+1 = AHBxk + BHBũk (4.25a)
yk+1 = CHBxk+1 (4.25b)

4.2.1 Auslegung einer modellprädiktiven Derating-Strategie
Für jede der drei Halbbrücken wird separat ein modellprädiktiver Regler ausgelegt. Im
Laufe der Untersuchungen hat sich gezeigt, dass die modellprädiktive Derating-Strategie
auf diese Weise robuster ist.

4.2.1.1 Modellstruktur

Die verwendete Modellstruktur ist in Abb. 4.2 dargestellt. Die Drehmomentanforderung
des Fahrzeugs Mreq dient als Eingangsgröße in die modellprädiktiven Regler der drei
Halbbrücken. Somit ergeben sich in jedem Zeitschritt drei optimale Stellgrößen. Das
Minimum dieser drei Größen ist aus thermischer Sicht des Inverters das maximal ab-
rufbare Drehmoment und limitiert somit die feldorientierte Regelung. Diese Bedingung
stellt sicher, dass die Temperaturgrenzen der Halbleiter im Betrieb nicht verletzt werden
können.
Wenn die Drehmomentanforderung keine thermischen Grenzen überschreitet, wird diese
direkt in jeder der drei Phasen durch die Regelung wieder ausgegeben. Im thermi-
schen Grenzfall wird genau das maximale Drehmoment zurückgemeldet, welches den
temperaturkritischen Halbleiter auf seiner Maximaltemperatur hält.

4.2.1.2 Beschränkungen

Die große Stärke einer modellprädiktiven Regelung ist die explizite Berücksichtigung
von Beschränkungen. Für die geschätzten Halbleitertemperaturen am Systemausgang
darf eine definierte Maximaltemperatur nicht überschritten werden. Der Kern der modell-
prädiktiven Derating-Strategie ist der Schutz der Halbleiter vor Übertemperaturen.
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MPC Pha1 MPC Pha2 MPC Pha3

min

Thermalmodell
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Abbildung 4.2: Modellstruktur der Derating-Strategie

Diese Größen sind die Ausgangsgrößen des Zustandsraummodells. Daher werden für
die jeweils zwei IGBTs und zwei Dioden einer Halbbrücke eine maximale Ausgangstem-
peratur als Beschränkung in Glg. 4.26a bis e definiert.

TDiode,High,1 ≤ Tmax + e (4.26a)
TIgbt,Low,1 ≤ Tmax + e (4.26b)

TDiode,Low,1 ≤ Tmax + e (4.26c)
TDiode,Low,1 ≤ Tmax + e (4.26d)

mit

Tmax = 145◦C (4.26e)

Das Derating ist eine sicherheitskritische Anwendung im Fahrzeug, die die Bauteil-
sicherheit gewährleistet. Eine modellprädiktive Regelung mit sogenannten harten Rand-
bedingungen kann dazu führen, dass in der Optimierung keine Lösung gefunden wird.
Dies muss unbedingt verhindert werden, daher werden die definierten Nebenbedingungen
aufgeweicht.
Die Definition einer Slack-Variable e in Glg. 4.26a bis d erlaubt eine Verletzung der
Temperaturgrenzen der Halbleiter. Die Überschreitung der Temperaturgrenzen ist nur
zulässig, um eine Lösung in der Optimierung zu gewährleisten. Daher ist es die Aufgabe
der Kostenfunktion, die weichen Randbedingungen entsprechend zu gewichten.

4.2.1.3 Kostenfunktion

Die Kostenfunktion ist das zentrale Element der modellprädiktiven Regelung. Hier wird
das Gütekriterium für die Optimierung definiert. In jedem Zeitschritt wird anschließend
die Kostenfunktion minimiert und somit eine optimale Stellgröße gefunden.
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Wie in Kap. 4.1.1 für einen linearen MPC-Algorithmus vorgestellt, kann auch in die-
sem Anwendungsfall eine quadratische Kostenfunktion definiert werden. Im ersten Term
wird die Abweichung des Drehmoments von der Fahrzeuganforderung und dem stellba-
ren Drehmoment innerhalb der thermischen Grenzen berücksichtigt. Der zweite Term
gewichtet die Slack-Variable, welche die Temperaturgrenzen verletzen. Solange keine
thermischen Limits verletzt werden ist dieser Term Null.

J1 =
Np�
j=1

α1(uk − uref )2 +
Np�
j=1

α2e
2 (4.27)

Die Parameter α1 und α2 in Glg. 4.27 sind Gewichtungsfaktoren. Ihnen kommt bei der
Optimierung eine zentrale Rolle zu, denn sie bestimmen das Verhalten der Stellgröße
maßgeblich.
Die Einhaltung der thermischen Grenzen ist für den Erfolg der Derating-Strategie un-
erlässlich. Sobald ein Halbleiter die Maximaltemperatur erreicht, muss aus Sicht des
Inverters das maximal stellbare Drehmoment in der feldorientierten Regelung reduziert
werden. Entscheidend ist dabei, dass zuerst das mögliche Drehmoment reduziert wird
und nicht von vornherein eine Slack-Variable zugelassen wird. Diese Reduktion ergibt
sich aus der Kostenfunktion. Die Wahl der Gewichtungsfaktoren ist in Tab. 4.1 ange-
geben. Die finalen Werte der Faktoren ergeben sich aus einer Variation der Parameter
und erzielen das beste Ergebnis hinsichtlich der Einhaltung der thermischen Grenzen.

Parameter Wert
Gewichtung Drehmomentabweichung α1 0.01
Gewichtung Slack-Variable α2 50

Tabelle 4.1: Gewichtungsfaktoren der Derating-Strategie

Die wesentlich stärkere Gewichtung der Slack-Variable stellt sicher, dass der primäre
Bauteilschutz durch die Reduktion des Drehmoments erfolgt. Das Zulassen der Slack-
Variable soll auch die Robustheit der Regelung gewährleisten.

4.2.2 Maximale Leistungstrajektorie
Die maximale Leistungstrajektorie ist eine Erweiterung der Derating-Strategie. Sie soll
in jedem Zeitschritt das aktuell maximal mögliche Drehmoment unter Berücksichtigung
der aktuellen Halbleitertemperaturen zurückgeben. Dazu wird für jede Halbbrücke ein
weiterer MPC-Regler in Serie entwickelt. Eine Skizze der erweiterten Reglerstruktur ist
in Abb. 4.3 dargestellt. Aus dem Minimum der drei MPC-Reglern der Derating-Strategie
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Halbbrücke, i

1
z

1
z

MPC
Derating

MPC
max. Trajektorie

Mreq

MHB

MHB

Mi

Mmax,i

(a) Regelerstruktur erweitertes Derating

M1

M2

M3

Mmax,1

Mmax,2

Mmax,3

min

min

MHB

Mmax,HB

(b) Gesamtstruktur

Abbildung 4.3: Erweiterte Reglerstruktur für die max. Leistungstrajektorie

folgt das Drehmomentlimit MHB für die anschließende feldorientierten Regelung. Diese
Größe dient auch als Startwert für die Optimierung der maximalen Leistungstrajektorie.
Dieser MPC muss keine Referenztrajektorie von außen folgen, sondern das Drehmoment
als manipulierbare Größe maximieren. Das Zustandsraummodell für eine Halbbrücke
aus Glg. 4.25a und b dient auch hier als Grundlage für den Reglerentwurf.

4.2.2.1 Kostenfunktion der max. Leistungstrajektorie

Das Regelziel des Reglers muss sich in der Kostenfunktion widerspiegeln. Unter Be-
rücksichtigung der aktuellen Halbleitertemperaturen soll das Drehmoment maximiert
werden. Daher ist die manipulierbare Variable uk die einzige Größe, die in der Kosten-
funktion berücksichtigt wird.

J1,max =
Np�

n1=1

�
β1u

2
k

�
(4.28a)

mit

uk = MHB (4.28b)

Der Parameter β1 ist in Glg. 4.28 ein Gewichtungsfaktor und der entsprechende Wert
wird in Tab. 4.2 dargestellt.

Parameter Wert
Gewichtung Drehmoment β1 -1

Tabelle 4.2: Gewichtungsfaktor der max. Leistungstrajektorie
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Da das Drehmoment die einzige Größe in der Kostenfunktion darstellt, ist keine Ge-
wichtung erforderlich. Einzig das negative Vorzeichen des Gewichtungsfaktors ist ent-
scheidend. Das stellt sicher, dass das Drehmoment maximiert wird.

4.2.2.2 Beschränkungen der Leistungstrajektorie

Die thermischen Limits werden für die maximale Leistungstrajektorie als harte Be-
schränkungen definiert, daher wird keine Verletzung der Maximaltemperaturen in Form
einer Slack-Variablen zugelassen. Für die IGBTs und Dioden der Halbbrücke wird in
Glg. 4.29a und b wieder die maximale Halbleitertemperatur definiert. Zusätzlich kommt
hier eine weitere Beschränkung für die Amplitude der manipulierbaren Größe hinzu.
Somit wird sichergestellt, dass das maximal mögliche Drehmoment der PMSM nicht
überschritten wird.

TIGBT ≤ Tmax (4.29a)
TDiode ≤ Tmax (4.29b)

mit

Tmax = 145◦C (4.29c)
Mmin ≤ M ≤ Mmax (4.29d)

4.2.3 Prädiktionshorizont & Kontrollhorizont
Der Rechenaufwand für die modellprädiktive Regelung steigt mit der Länge des Prä-
diktionshorizonts sehr stark an. In jedem Zeitschritt muss das Optimierungsproblem
über den gesamten Prädiktionshorizont gelöst werden. Für die Simulationen wird ein
Prädiktionshorizont von Np = 3 und ein Kontrollhorizont von Nc = 2 angenommen.
Längere Zeithorizonte führen in der Simulation zu keinen signifikanten Verbesserun-
gen der Derating-Strategie. Die Nachteile, insbesondere durch die wesentlich längere
Simulationsdauer, eliminieren jeden etwaigen Nutzen. Die Lösung der Optimierungsauf-
gabe in jedem Zeitschritt, über den Prädiktionshorizont, wird mit Hilfe der sequentiellen
quadratischer Programmierung erzielt. Eine Erklärung des Algorithmus findet sich in
[33]. Als Startwert für die Optimierung wird die Warmstart-Strategie aus Kap. 4.1.1.4
angewendet.
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4.3 Erweiterung modellprädiktves Derating mit
Kühlmittelgrößen

In dieser Erweiterung der modellprädiktiven Derating-Strategie, sollen die Kühlmit-
telkenngrößen Kühlmitteltemperatur und Kühlmittelvolumenstrom zusätzlich geändert
werden können. Falls eine Drehmomentanforderung die thermischen Grenzen des Inverters
verletzen würde, soll eine verbesserte Kühlleistung angefordert werden. In dieser Erwei-
terung der Derating-Strategie des Inverters soll eine tiefere Kühlmitteltemperatur und
ein höherer Kühlmittelvolumenstrom angefordert werden können.

4.3.1 Auslegung der erweiterten Derating-Strategie
Ausgangspunkt der Betrachtungen ist wieder das Zustandsraummodell aus Glg. 3.13.
In diesem Anwendungsfall werden aus den Störgrößen Kühlmitteltemperatur und Kühl-
mittelvolumenstrom Eingangsgrößen, die manipuliert werden können. Der erweiterte
Systemeingangsgrößenvektor ist in Glg. 4.30 dargestellt.

uk2 =

� Mreq

Tcool

V̇

� (4.30)

In Abb. 4.4 ist zu sehen, wie die drei optimalen Eingangsgrößen der NMPC-Regler
zu optimalen manipulierbaren Größen für das gesamte Invertermodul zusammengefasst
werden. Die Anforderungen der Kühlmittelparameter können direkt an das Steuergerät
des Fahrzeugs übermittelt werden. Die resultierende Drehmomentanforderung kann wie-
derum als Maximalwert an die feldorientierte Regelung übergeben werden.

min min max

V̇1

V̇2

V̇3

V̇HB

Tcool1

Tcool2

Tcool3

Tcool,HB

M1

M2

M3

MHB

Abbildung 4.4: Reglerstruktur für die maximale Leistungstrajektorie

4.3.1.1 Kostenfunktion

Die zusätzlichen Eingangsgrößen des Systems müssen ebenfalls in der Kostenfunktion
berücksichtigt werden. Dazu werden die Abweichungen der Kühlmitteltemperatur und
des Kühlmittelvolumenstroms vom Sollwert ebenfalls quadratisch in der Kostenfunktion
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berücksichtigt. In Glg. 4.31 wird im ersten Summanden die Abweichung des Dreh-
moments von der Drehmomentanforderung gewichtet. Zusätzlich wird in der Erweite-
rung auch die Abweichung der Kühlungsparameter in der Kostenfunktion berücksich-
tigt. Im zweiten Term wird das Quadrat der niedrigeren Kühlmitteltemperaturanforde-
rung quadratisch gewichtet. In analoger Weise wird auch ein höherer Kühlmittelvolu-
menstrom mit einem Faktor bestraft.

J2 =
Np�
i=1

γ1 (M − Mref )2 +
Np�
i=1

γ2 (Tcool − Tcool,ref )2 +
Np�
i=1

γ3
�
V̇ − V̇ref

�2
+

Np�
i=1

γ4e (4.31)

Die Parameter γ1−4 sind Gewichtungsfaktoren und die gewählten Werte sind in Tab. 4.3
zusammengefasst. Die geringste Gewichtung in der Kostenfunktion haben die Kühl-
mittelfaktoren. Diese sollen zuerst eine verbesserte Kühlung gewährleisten und erst in
einem zweiten Schritt das Drehmoment reduzieren. Die Slack-Variable ist am stärksten
gewichtet, da die Aufweichung der Temperaturlimits nur die Robustheit der Regelung
gewährleisten soll.

Parameter Wert
Gewichtung Drehmomentabweichung γ1 2
Gewichtung Kühlmittelabweichung γ2 0.03
Gewichtung Volumenstromabweichung γ3 0.03
Gewichtung Slack-Variable γ4 1000

Tabelle 4.3: Gewichtungsfaktoren der erweiterten Derating-Strategie

4.3.1.2 Beschränkungen

Die in Kap. 4.2.1.2 definierten maximalen Halbleitertemperaturen gelten auch in dieser
Erweiterung der modellprädiktiven Derating-Strategie. Darüber hinaus werden auch
für die manipulierbaren Eingangsgrößen Ober- und Untergrenzen definiert. Zusammen-
gefasst sind die Beschränkungen in Glg. 4.32a bis g. Die Änderungsrate der Kühlmittel-
parameter ist ebenfalls begrenzt. Diese Größen können sich nicht abrupt ändern und
benötigen eine gewisse Vorlaufzeit, um sich auf die Leistung des Inverters auszuwirken.
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TDiode,High,1 ≤ Tmax + e (4.32a)
TIgbt,Low,1 ≤ Tmax + e (4.32b)

TDiode,Low,1 ≤ Tmax + e (4.32c)
TDiode,Low,1 ≤ Tmax + e (4.32d)

Mmin ≤ M ≤ Mmax (4.32e)
20◦ ≤ Tcool ≤ 85◦C (4.32f)

2l/min ≤ V̇ ≤ 12l/min (4.32g)

4.3.2 Maximale Leistungstrajektorie
Für die Berechnung der maximalen Leistungstrajektorie wird wieder eine parallele
Reglerstruktur aufgebaut, wie in Abb. 4.3a dargestellt. Für jede Halbbrücke wird die
maximale Leistungstrajektorie separat berechnet. Im Unterschied zum Regler der modell-
prädiktiven Derating-Strategie, kann dieser Regler keine Kühlmittelkenngrößen beein-
flussen. Das aktuell benötigte Drehmoment, um einen Halbleiter an sein thermisches
Limit zu regeln, entspricht wieder dem aktuell maximal abrufbaren Drehmoment aus
der thermischen Sicht des Inverters.

J2,max =
Np�

n1=0

�
β2u

2
k

�
(4.33)

Der Gewichtungsfaktor in Glg. 4.33 ist konstant über dem gesamten Prädiktionshorizont.
Der dazugehörige Wert ist in Tab. 4.4 dargestellt.

Parameter Wert
Gewichtung Drehmoment β2 -1

Tabelle 4.4: Gewichtungsfaktor der Kostenfunktion

4.3.3 Prädiktionshorizont & Kontrollhorizont
Auch in der Erweiterung der modellprädiktiven Derating-Strategie wird ein Prädiktions-
horizont von Np = 3 und ein Kontrollhorizont von Nc = 2 angenommen. Die zusätz-
lichen manipulierbaren Eingangsgrößen erhöhen den Rechenaufwand für die Simulation
deutlich.



Kapitel 5

Validierung

Um die modellprädiktive Derating-Strategie mit dem Status quo zu vergleichen, werden
fünf thermisch anspruchsvolle Fahrzyklen gegenübergestellt. Dazu gehören die Fahr-
manöver Drehmomentsprung, maximale Beschleunigung, Highspeed, Pendeln und der
Hill-Hold-Testfall. Zunächst wird die Vergleichsstrategie diskutiert, um die Resultate
anschließend besser untersuchen zu können.

5.1 Vorstellung der Vergleichsstrategie für die
modellprädiktive Derating-Strategie

Die Vergleichsstrategie besteht aus einer linearen Funktion, die mit dem drehzahl-
abhängigen maximal verfügbaren Drehmoment multipliziert wird. Der Multiplikations-
faktor ist abhängig von der aktuell geschätzten maximalen Halbleitertemperatur aller
IGBTs und Dioden. Das Ergebnis ist das maximal verfügbare Drehmoment, das die
thermischen Grenzen des Inverters nicht verletzt.

1

0
TDerating TMax

[]

Halbleiter-
temperatur

Derating-
Faktor

Abbildung 5.1: Derating-Funktion der Vergleichsstrategie
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In Abb. 5.1 ist eine Skizze der Derating-Funktion dargestellt. Der Multiplikationsfaktor
des Drehmoments ist bis zur Grenztemperatur TDerating konstant eins. Diese Temperatur
markiert den Beginn des Derating. Anschließend nimmt der Faktor bis zur maximalen
Halbleitertemperatur TMax linear ab und ist darüber hinaus 0. Somit wird verhindert,
dass ein Drehmoment gestellt werden kann, wenn die maximale Halbleitertemperatur
überschritten wird.
Neben der Trivialität ist der große Vorteil dieser Methode die modulare Erweiterbar-
keit. So kann z. B. für den Elektromotor ebenfalls eine lineare Derating-Funktion auf
Basis der Motortemperaturgrenzen definiert werden.
Andere temperaturkritische Komponenten im Antriebsstrang wie z.B. der Zwischen-
kreiskondensator oder die Stromschiene der Phasenanschlüsse, können analog berück-
sichtigt werden. Das Minimum aller Derating-Funktionen ergibt den Faktor für die
Leistungsreduzierung des gesamten Antriebsstrangs.

5.2 Vergleich der Simulationsergebnisse
Die ausgewählten Fahrzyklen werden jeweils mit beiden Derating-Strategien simuliert
und anschließend verglichen. Um eine Vergleichbarkeit zu gewährleisten, beschränkt
sich die Vergleichsstrategie ebenfalls nur auf die vorgestellte Derating-Funktion des
Inverters.
Die Parameter in Tab. 5.1 werden für alle Simulationen als Randbedingungen definiert.
Am Beginn aller Fahrzyklen wird angenommen, dass ein stationärer thermischer Zu-
stand im Inverter vorliegt. Alle Halbleiter haben dieselbe konstante Anfangstemperatur
von 65◦C und das entspricht auch genau der Kühlmitteltemperatur am Einlass des
Kühlkörpers. Gleichzeitig ist diese Temperatur auch die Bezugstemperatur des Foster-
Modells.
Bei der Definition der Simulationsparameter wurde darauf geachtet, dass auf alle Fälle
eine Leistungsreduktion in Form eines Derating während des Fahrzyklus auftritt.

Parameter Symbol Wert Einheit
Kühlmittel Tcool 65 ◦C
Volumenstrom V̇ 8 l/min
Schatlfrequenz fP W M 10 kHz

Tabelle 5.1: Übersicht der konstanten Simulationsparameter
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5.2.1 Fahrzyklus Drehmomentsprung
Der erste Fahrzyklus stellt eine plötzliche hohe Drehmomentanforderung durch das
Fahrzeug dar. Dieses triviale Szenario wird verwendet, um den Vorteil einer modell-
prädiktiven Derating-Strategie zu veranschaulichen.
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Abbildung 5.2: Vergleich Derating-Strategien für Fahrzyklus Drehmoment-
sprung

Abb. 5.2 zeigt die Abweichung zwischen dem Anforderungsmoment und der Drehmo-
menttrajektorie, die durch die thermischen Grenzen des Inverters hervorgerufen wird.
Das Referenzmoment aus der Anforderung ist in blau dargestellt. Nach 0.5 Sekunden
wird das Anforderungsmoment von 40Nm auf 316Nm sprunghaft erhöht und bis zum
Ende aufrecht gehalten. Bereits nach 1.5 Sekunden kann das Solldrehmoment durch die
Limitierung beider Derating-Strategien nicht mehr gestellt werden. In rot ist die Trajek-
torie der Vergleichsstrategie dargestellt. Sobald ein Halbleiter des Inverters die definierte
Grenztemperatur überschreitet, muss die Leistung reduziert werden. Daneben ist in gelb
die mögliche Drehmomenttrajektorie der modellprädiktiven Strategie dargestellt. Auch
hier kann das geforderte Drehmoment nicht über dem gesamten Fahrzyklus gestellt
werden. Allerdings ist deutlich erkennbar, dass gegen Ende des Fahrzyklus ein höheres
Drehmoment gestellt wird.
Die violett gestrichelte Trajektorie ist die zugehörige maximale Leistungstrajektorie der
modellprädiktiven Derating-Strategie. Aus der thermischen Sicht des Inverters zeigt
es das maximal mögliche Drehmoment zu jedem Zeitpunkt an. Sobald ein Derating



5.2 Vergleich der Simulationsergebnisse 60

durchgeführt werden muss, liegt die maximale Trajektorie genau auf jener der modell-
prädiktiven Derating-Strategie.
Zu Beginn des Fahrzyklus kann aus thermischer Sicht des Inverters das maximal mög-
liche Motormoment gestellt werden. Die anschließende Reduktion kann generell zwei
Ursachen haben. Zum einen ist das mögliche Drehmoment durch die mechanische
Winkelgeschwindigkeit des Rotors begrenzt, zum anderen können die aktuellen Halb-
leitertemperaturen die Leistung begrenzen. In dieser Simulation sind die Temperatu-
ren der limitierende Faktor. Interessant ist, dass die Vergleichsstrategie minimal später
ins Derating geht. Der Grund dafür liegt in der Modellabweichung, die aufgrund der
Annäherung der Stromtabellen auftritt. Im stationären Zustand wiederum, kann die
MPC-Strategie mehr Drehmoment zur Verfügung stellen. Eine Erklärung dafür ist in
Abb. 5.3 dargestellt. Hier sind die zugehörigen geschätzten Halbleitertemperaturen der
beiden Derating-Strategien abgebildet. Die zwei strichlierten horizontalen Linien stel-
len einerseits in blau dargestellt die Grenztemperatur ab der die Vergleichsstrategie ins
Derating geht. Andererseits stellt die in rot dargestellte strichlierte Linie die maximal
zulässige Halbleitertemperatur dar. Dieses zweite Limit gilt für beide Strategien. Die
Temperaturen der modellprädiktiven Strategie sind mit den durchgehenden Linien dar-
gestellt. Die Halbleitertemperaturen der Vergleichsstrategie sind hingegen gepunktet
abgebildet.
Es ist klar ersichtlich, dass die Temperaturen der MPC-Strategie höher sind. Das erklärt
auch das höhere Drehmoment dieser Strategie über den Fahrzyklus. Der Inverter wird
somit näher an seinem thermischen Limit betrieben. Beim Vergleich der drei Abbildun-
gen wird auch deutlich, dass aus thermischer Sicht die dritte Phase am kritischsten ist.
Das liegt am Aufbau des Kühlkörpers, denn das Kühlmedium kühlt die drei Phasen
in Serie. Das absolute thermische Limit von 145◦C wird in dieser Simulation nicht zur
Gänze erreicht. Daher könnte noch ein weiteres Optimierungspotential in der modell-
prädiktiven Derating-Strategie liegen.
In Abb. 5.4 ist das Derating in Abhängigkeit vom Drehmoment und den Kühlmittel-
kenngrößen dargestellt. Im ersten Graph sind die Drehmomenttrajektorien der beiden
modellprädiktiven Derating-Strategien bezüglich der Drehmomentanforderung gegen-
übergestellt. Es zeigt sich ganz klar, dass mit einer verbesserten Kühlung das ange-
forderte Drehmoment wesentlich besser erfüllt werden kann. Die Erklärung dafür zeigt
sich in den zwei darunter liegenden Abbildungen. Der Inverter fordert eine tiefere Kühl-
mitteltemperatur und eine höhere Durchflussmenge an.
Der Kühlkreislauf ist wesentlich träger als die Veränderungen in der Drehmoment-
anforderung. Daher dauert es bis die verbesserte Kühlung einen Einfluss auf die Halb-
leitertemperaturen hat. Am Ende der Simulation kann das angeforderte Drehmoment
fast komplett zur Verfügung gestellt werden. Das zeigt ganz klar, dass die Leistung des
Inverters hauptsächlich mit der Fähigkeit die Halbleiter zu kühlen zusammenhängt.
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Abbildung 5.3: Vergleich der Halbleitertemperaturen für Fahrzyklus Dreh-
momentsprung
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Abbildung 5.4: Derating mit Kühlmittelkenngrößen Fahrzyklus Drehmoment-
sprung
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5.2.2 Fahrzyklus maximale Beschleunigung
Bei diesem Fahrmanöver wird das Fahrzeug mit maximaler Beschleunigung vom Still-
stand aus auf die Höchstgeschwindigkeit beschleunigt. Dabei bewegt sich der Antriebs-
strang permanent am Leistungslimit. Aus thermischer Sicht ist der Inverter hierbei be-
sonders stark am Beginn der Beschleunigung beansprucht. Hier fließen die maximalen
Ströme durch die Sperrschichten der einzelnen Halbleiter und erwärmen sie dabei stark.
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Abbildung 5.5: Vergleich Derating-Strategien für Fahrzyklus maximale Be-
schleunigung

Zunächst werden in Abb. 5.5 die Drehmomenttrajektorien betrachtet. Die durchgehende
blaue Linie stellt den Verlauf des Solldrehmoments dar. Die deutliche Abweichung von
den drei anderen Trajektorien ist sofort erkennbar. Die gelbe Linie stellt jene Trajektorie
dar, die durch das modellprädiktive Derating zur Verfügung steht. Die strichlierte Linie
ist die zugehörige maximale Leistungstrajektorie. Es zeigt sich, dass die modellprädik-
tive Derating-Strategie auch hier performanter gegenüber der roten Vergleichsstrategie
ist. Besonders interessant ist der Drehmomentverlauf nach knapp vier Sekunden. Ohne
erkennbaren Grund erhöht sich das zur Verfügung stehende Drehmoment der MPC-
Strategie. Dieses Verhalten zeigt sich auch in den zugehörigen Halbleitertemperaturen
in Abb. 5.6. Als Folge des höheren Drehmoments erhöhen sich auch die Temperaturen
entsprechend. Der Highside-IGBT der dritten Phase operiert nun am absoluten ther-
mischen Limit. Die Erklärung dieses Verhaltens liegt am Betriebsbereich des Motors.
Sobald die permanenterregte Synchronmaschine in den Feldschwächbereich kommt,
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lässt die Optimierung des MPC-Algorithmus eine Slack-Variable zu. In diesem Be-
reich ist es offensichtlich deutlich schwieriger eine optimale Lösung zu finden. Dennoch
wird in keinem Zeitpunkt das absolute thermische Limit der Halbleiter verletzt. Die
Vergleichsstrategie lässt weniger Drehmoment zu und die Halbleitertemperaturen sind
nicht ganz an ihrem thermischen Limit.
Betrachtet man das gesamte Fahrmanöver, so kann die modellprädiktive Derating-
Strategie die Drehmomentanforderung besser erfüllen.
Die zusätzliche Möglichkeit im Derating die Kühlmitteltemperatur und den Kühlmittel-
volumenstrom direkt zu beeinflussen, ermöglicht eine größere Leistungstrajektorie siehe
Abb. 5.7. Der mögliche Unterschied zwischen den zwei modellprädiktiven Strategien ist
deutlich erkennbar und auf die verbesserte Kühlung zurückzuführen. Sobald das gefor-
derte Drehmoment wieder zur Gänze bereitgestellt werden kann, wird die verbesserte
Kühlmittelanforderung reduziert.
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Abbildung 5.6: Vergleich der Halbleitertemperaturen für Fahrzyklus maximale
Beschleunigung
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Abbildung 5.7: Derating mit Kühlmittelkenngrößen Fahrzyklus maximale Be-
schleunigung
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5.2.3 Fahrzyklus Highspeed
Dieser Fahrzyklus stellt ein Hochgeschwindigkeitsfahrmanöver dar. Zu Beginn wird das
Fahrzeug aus dem Stillstand beschleunigt und anschließend eine Autobahnfahrt simu-
liert. In Abb. 5.8 ist der Verlauf der Drehmomenttrajektorie in blau dargestellt. Da-
neben ist die simulierte Trajektorie der modellprädiktiven Derating-Strategie in gelb
abgebildet. Bereits nach kurzer Zeit kann aus thermischer Sicht nicht mehr die volle
Drehmomentanforderung erfüllt werden. Auch in dieser Simulation steigt das verfüg-
bare Drehmoment im Derating plötzlich an. Dieses Verhalten lässt sich wieder mit
dem Eintritt des Motors in den Feldschwächbereich erklären. Die zugehörige maximale
Leistungstrajektorie ist durch die violett strichlierte Linie dargestellt. Sobald die MPC-
Strategie wieder die Drehmomentanforderung erfüllt, erhöht sich auch die Leistungs-
trajektorie sprunghaft. Eine offensichtliche Erklärung für dieses Verhalten kann nicht
gefunden werden, allerdings dürfte dies mit der Lösung des Optimierungsproblems der
maximalen Trajektorie zusammenhängen. In weiterer Folge der Simulation, ist die maxi-
male Leistungstrajektorie nicht durch die Halbleitertemperaturen, sondern durch die
aktuelle elektrische Frequenz des Motors begrenzt. Die Vergleichsstrategie ist in rot
dargestellt und diese Strategie muss gleichzeitig mit der MPC-Strategie ins Derating.
Bei Eintritt in den Feldschwächbereich kann hier kein zusätzliches Drehmoment zur Ver-
fügung gestellt werden. Infolgedessen, kann auch erst später wieder die Drehmoment-
anforderung des Fahrzeug erfüllt werden.
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Abbildung 5.8: Vergleich Derating-Strategien für Fahrzyklus Highspeed
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In Abb. 5.9 sind die zugehörigen Halbleitertemperaturen des Fahrzyklus dargestellt.
Die Temperaturen der Halbleiter sind für beide Strategien zunächst identisch. Erst
bei Eintritt in den Derating-Bereich treten deutliche Temperaturunterschiede auf. Die
Halbleitertemperaturen der Vergleichsstrategie sind deutlich von der absoluten Halb-
leitertemperatur entfernt. Dadurch erklärt sich das Potential der MPC-Strategie. Die
Halbleiter sind in der Phase 3 aus thermischer Sicht wieder am stärksten belastet. Deut-
lich sichtbar ist der Eintritt des Motors in Feldschwächbereich. Von diesem Zeitpunkt
an, wird der IGBT der Highside bis zum Verlassen des Derating-Bereichs am thermi-
schen Limit betrieben. Anschließend sinken die Halbleitertemperaturen bis zum Ende
des Fahrzyklus.
Werden die Kühlmitteltemperatur und die Durchflussmenge als zusätzliche manipulier-
bare Größe im Derating berücksichtigt, kann wieder die Drehmomentanforderung besser
erfüllt werden. Die Abb. 5.4 zeigt den Vorteil der verbesserten Kühlung. Im Derating-
Bereich wird die maximale Durchflussmenge und zusätzlich eine tiefere Kühlmittel-
temperatur angefordert. Schon bei Eintritt in den Feldschwächbereich könnte so die
Drehmomentanforderung wieder erfüllt werden. Anschließend wird die Anforderung an
die verbesserte Kühlung wieder reduziert.
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Abbildung 5.9: Vergleich der Halbleitertemperaturen für Fahrzyklus Highspeed
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Abbildung 5.10: Derating mit Kühlmittelkenngrößen Fahrzyklus Highspeed
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5.2.4 Fahrzyklus Pendeln
Dieser Fahrzyklus soll ein LKW-Überholmanöver auf der Autobahn simulieren. Dabei
soll das Fahrzeug ausgehend von 80km/h Fahrgeschwindigkeit den Überholvorgang ein-
leiten und auf bis zu 160km/h beschleunigen. Anschließend wird wieder auf die Aus-
gangsgeschwindigkeit verzögert. In Testfahrten auf der Straße wird dieses Fahrmanöver
bis zu zehn Mal hintereinander durchgeführt. Die Simulation beschränkt sich nur auf
einen Überholvorgang, da sich die Randbedingungen nicht ändern.
In Abb. 5.11 sind die simulierten Drehmomenttrajektorien der zwei Derating-Strategien
gegenübergestellt. Zunächst wird die Drehmomentanforderung hochgefahren, um auf
160km/h zu beschleunigen. Die Anforderung des generatorischen Drehmoments leitet
dann den Abbremsvorgang ein. Beide Strategien müssen ins Derating, jedoch kann die
in rot dargestellte MPC-Strategie dieses früher wieder verlassen. Zusätzlich wird auch
das Drehmoment weniger stark reduziert. Die maximale Leistungstrajektorie ist in vio-
lett dargestellt und liegt im Derating genau auf der Trajektorie der MPC-Strategie.
Das zeigt klar, dass der Inverter auch aus thermischer Sicht an seiner Grenze betrieben
wird. Der Vorzeichenwechsel in der Trajektorie erfolgt sobald sich die motorische oder
generatorische Betriebsart des Motors ändert. Der Verzögerungsvorgang wird nach 20
Fahrsekunden eingeleitet. In diesem Bereich befindet sich der Inverter nicht mehr an
der thermischen Grenze. Die maximale Leistungstrajektorie der MPC-Strategie zeigt
an, dass im generatorischen Motorbetrieb das Drehmoment zu jederzeit bereitgestellt
werden kann.
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Abbildung 5.11: Vergleich Derating-Strategien für Fahrzyklus Pendeln
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Die zugehörigen Halbleitertemperaturen sind in Abb. 5.12 dargestellt. Die durchgehenden
Temperaturverläufe sind die Ergebnisse der MPC-Strategie. Die Vergleichstempera-
turen sind mittels Punkte dargestellt. Es zeigt sich wieder, dass sich auch hier der
Highside-IGBT in der Phase 3 während des Beschleunigungsvorgangs an seinem ther-
mischen Limit bewegt. Im motorischen Betrieb sind die Halbleitertemperaturen der
MPC-Strategie durchgehend höher als die zugehörigen Temperaturen der Vergleichss-
trategie. Zum einen fängt das Derating hier später an und dementsprechend fällt mehr
Verlustleistung an. Zum anderen wird dieses auch wieder früher verlassen und sorgt
dadurch für eine stärkere Erwärmung. Die ganzen Verlustleistungen für diesen Fahr-
zyklus ergeben sich ausschließlich aus dem gemittelten Verlustmodell. Daher ist die
dritte Phase aufgrund der Struktur des Kühlkreislaufs aus thermischer Sicht automa-
tisch die kritischste. Sobald das Derating verlassen wird, sinken auch die geschätzten
Halbleitertemperaturen im Inverter sofort wieder ab und die Drehmomentanforderung
kann wieder komplett erfüllt werden.
Beim Wechsel von motorischem zu generatorischem Drehmoment in der Anforderung
für die Verzögerung sinken alle Halbleitertemperaturen kurzzeitig signifikant ab und
steigen anschließend wieder. Für einen kurzen Zeitraum wird nur ein kleines Dreh-
moment angefordert und das spiegelt sich sofort in den Temperaturen wieder. Daran
kann auch sehr gut der Einfluss der Kühlung dargestellt werden.
Die zusätzliche Möglichkeit, auch die Kühlmitteleigenschaften im Derating beeinflussen
zu können, erlaubt wiederum einen noch größeren Drehmomentverlauf. Ein Vergleich
der beiden MPC-Strategien ist in Abb. 5.13 dargestellt. Es ist deutlich zu erkennen,
dass sobald ein Derating durchgeführt werden muss, auch eine verbesserte Kühlung
gefordert wird. Da die Kühlung viel träger ist als die Ströme, können diese Größen
die Halbleiter nur verzögert kühlen. Sobald der Derating wieder verlassen wird, kann
auch die verstärkte Kühlungsanforderung wieder auf das ursprüngliche Niveau zurück-
kehren. Der Kühlmitteldurchfluss in Abb. 5.13 erreicht die maximale Durchflussmenge
von 10l/min und verharrt an seinem Maximum. Der Derating-Bereich kann mit der
verbesserten Kühlung wesentlich schneller wieder verlassen werden.
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Abbildung 5.12: Vergleich der Halbleitertemperaturen für Fahrzyklus Pendeln
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Abbildung 5.13: Derating mit Kühlmittelkenngrößen Fahrzyklus Pendeln
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5.2.5 Fahrzyklus Hill-Hold
Der Fahrzyklus Hill-Hold ist ein Berganfahrmanöver. Nur mit Hilfe des Motordreh-
moments wird das Fahrzeug im Stillstand gehalten. Diese Situation stellt eine Extrem-
belastung für den Inverter dar. Das bedeutet, dass der Strom nicht über beide Halbleiter
einer Halbbrücke kommutiert und die Strombelastbarkeit in diesem Fall auf die Hälfte
des Nennstroms sinkt. Die tatsächliche Belastung variiert je nach Winkellage des Rotors
und kann im Extremfall dazu führen, dass der volle Gleichstrom über einen Halbleiter
fließt. Dementsprechend schnell kann die Temperatur in einem Halbleiter ansteigen und
im Extremfall bis zum Ausfall führen. Die Simulation beschränkt sich auf den Stillstand,
da dieser den extremsten Anwendungsfall aus thermischer Sicht darstellt.
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Abbildung 5.14: Vergleich Derating-Strategien für Fahrzyklus Hill-Hold

In Abb. 5.14 ist die konstante Drehmomentanforderung dargestellt, die das Fahrzeug im
Stillstand. Bereits nach weniger als 0.3 Sekunden müssen beide Strategien ins Derating.
Es wird deutlich, dass die modellprädiktive Strategie die Drehmomentanforderung für
längere Zeit, wenn auch nur kurz, erfüllen kann. Anschließend wird für den restlichen
Fahrzyklus ein höheres Drehmoment zugelassen. Die maximale Drehmomenttrajektorie
liegt wieder ab dem Beginn des Derating genau auf der MPC-Trajektorie.
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In Abb. 5.15 sind die zugehörigen Halbleitertemperaturen dargestellt. Auch in diesem
Fahrzyklus ist die dritte Phase des Inverters thermisch am kritischsten. Der Highsi-
de-IGBT dieser Phase erreicht den Derating-Bereich und die übrigen Halbleiter sind
deutlich kühler. In den Phasen 1 und 2 sind die wärmsten Halbleiter jeweils die Low-
side-Dioden. Im Gegensatz zu den vorigen Fahrzyklen, basiert die Berechnung der an-
fallenden Verlustleistung ausschließlich auf den in Kap. 2.4.4.2 diskutierten augenblick-
lichen Verlustleistungen. Daher ist die Belastung der Halbbrücken von der aktuellen
Lage des Rotors abhängig. Durch Vergleich der drei Abbildungen ist die asymmetrische
Erwärmung der einzelnen Halbleiter klar erkennbar. In Phase 1 fällt lediglich ein klei-
ner Teil der Verluste an und die Temperaturen sind weit entfernt von dem thermischen
Grenzbereich. Nur der Highside-IGBT und die Lowside-Diode der Phase 2 erwärmen
sich bei diesem Fahrmanöver. Auch in dieser Simulation ist die Halbrücke der Phase 3
wieder am stärksten belastet. Die schlechtere Kühlung ist diesmal nicht hauptverant-
wortlich für das Derating, sondern die aktuelle Rotorlage. Im Gegensatz zu den anderen
Fahrzyklen, erreicht der thermisch kritischste Halbleiter nicht die mögliche Maximal-
temperatur von 145◦C. Erst im Feldschwächbereich des Motors lässt die sequentielle
quadratische Programmierung aus der modellprädiktiven Regelung diese Temperatur
zu. Dieses Verhalten konnte auch auf den anderen simulierten Fahrzyklen beobachtet
werden.

In Abb. 5.16 wird die Simulation des Fahrzyklus mit den zusätzlichen Stellgrößen Kühl-
mitteltemperatur und Kühlmittelvolumenstrom dargestellt. Allein eine Reduktion der
Kühlmitteltemperatur führt dazu, dass das angeforderte Drehmoment vor Ende des
Fahrzyklus wieder bereitgestellt werden kann.
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Abbildung 5.15: Vergleich der Halbleitertemperaturen für Fahrzyklus Hill-
Hold
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Abbildung 5.16: Derating mit Kühlmittelkenngrößen Fahrzyklus Hill-Hold
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5.3 Untersuchungen von Modellabweichungen
Alle Simulationen der MPC-Algorithmen wurden in Matlab/Simulink implementiert.
Parallel dazu wurde auch die Vergleichsstrategie implementiert, die in Kap. 5.1 vorge-
stellt wird. Die bisherigen Fahrzyklen wurden alle auf Basis desselben mathematischen
Modells simuliert. Diese Modellierung erwies sich als stabil. Um Ungenauigkeiten im
mathematischen Modell zu berücksichtigen, wurden auch Parametervariationen simu-
liert. Dazu werden die Einträge der einzelnen RC-Elemente im Zustandsraummodell
der Regelstrecke mit einem Faktor multipliziert. In Glg. 5.1a und b ist das vollständige
Foster-Modell als Zustandsraummodell einer Halbbrücke aus Kap. 3.2.1 dargestellt. Das
mathematische Modell der modellprädiktiven Regler bleibt bei der Parametervariation
unverändert.

ẋHB,F = 1.1 · AHB,F xHB + 1.1 · BHB,F PV erlust (5.1a)
ΔTHB,F = CHB,F x (5.1b)

Es hat sich gezeigt, dass eine Abweichung von bis zu 15% in den einzelnen RC-Elementen
keine Einschränkung in der Derating-Strategie darstellt und der Schutz vor Übertem-
peraturen in der Simulation jederzeit gegeben ist.
Darüber hinaus wurden auch Messwerte der Kühlmittelparameter der Fahrzyklen von
einem Motorprüfstand in die Simulation einbezogen und die Auswirkungen untersucht.
Die Simulationen haben gezeigt, dass auch verrauschte Messsignalen keine Limitierung
in der modellprädiktiven Derating-Strategie darstellen.



Kapitel 6

Diskussion & Ausblick

6.1 Diskussion
Grundvoraussetzung für einen thermisch sicheren Betrieb ist die Genauigkeit der ver-
wendeten abstrakten thermischen Ersatzmodelle, die auf Basis von Messwerten die
Temperaturen an den kritischen Stellen schätzen. Darüber hinaus kann die entwickelte
Regelung unter Berücksichtigung der absoluten thermischen Grenzwerte jederzeit das
aktuell höchstmögliche Drehmoment ermitteln.

In den Simulationen zeigt sich in allen fünf ausgewählten Fahrzyklen deutlich ein Op-
timierungspotenzial der Derating-Strategie. Die zeigt sich besonders in der verbesser-
ten Erfüllung der Drehmomentanforderung. Der Grund dafür ist der sichere Inverter-
betrieb nahe der thermischen Grenze. Die modellprädiktive Derating-Strategie ist in
der Lage, eine Drehmomentanforderung auch im Grenzbereich vollständig zu erfül-
len. Im Gegensatz dazu reduziert die Vergleichsstrategie automatisch die Drehmoment-
anforderung oberhalb der Grenztemperatur. Allerdings ist der erforderliche Rechenauf-
wand der MPC-Regelung deutlich höher als bei der Vergleichsstrategie. Ein weiterer
großer Vorteil der modellprädiktiven Derating-Strategie ist die Rückmeldung der maxi-
malen Drehmomenttrajektorie. Zu jedem Zeitpunkt kann das aktuell maximal verfüg-
bare Drehmoment angegeben und eine direkte Rückmeldung über die thermische Be-
lastung gegeben werden.

Eine zusätzliche Berücksichtigung der Kühlmittelwerte als Stellgröße stellt in der Theorie
einen Vorteil dar. Die praktische Umsetzung zeigt jedoch, dass die Zeitkonstanten
der Kühlmitteltemperatur und des Kühlmittelvolumenstroms den Prädiktionshorziont
der Regelung deutlich überschreiten. Die Möglichkeiten im Fahrzeug die Kühlungs-
parameter beliebig zu beeinflussen ist nicht immer gegeben und limitieren den Einsatz.
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Die durchgeführten Untersuchungen zeigen deutlich ein relevantes Optimierungspoten-
zial im Hinblick auf das Thermalmanagement des Inverters. Allerdings konzentrierten
sich alle bisherigen Untersuchungen nur auf den Inverter. Für die Umsetzung in einem
eDrive-System muss allerdings auch die thermische Wechselwirkung zwischen Motor
und Inverter zusätzlich berücksichtigt werden. Der größte limitierende Faktor bei der
Umsetzung der modellprädiktiven Derating-Strategie in einer Fahrzeuganwendung ist
sicherlich die erforderliche Rechenleistung.

6.2 Ausblick
In einem ersten Schritt kann diese Arbeit um eine Optimierung der Rechenzeit der
modellprädiktiven Derating-Strategie erweitert werden. Alle bisherigen Simulationen
sind in Matlab/Simulink durchgeführt worden und eine Formulierung in anderen, deut-
lich effizienteren Programmiersprachen wie C kann eine deutliche Verbesserung der
Rechenzeit bringen. In einem nächsten Schritt kann an der Echtzeitfähigkeit des Algo-
rithmus gearbeitet werden.

Das Potential weiterer Reglertypen, wie z. B. eines PI-Reglers in der Derating-Strategie
muss noch untersucht werden. Diese Regler kommen in der Regel mit einem deutlich
geringeren Rechenaufwand aus.

Bevor eine experimentelle Validierung angedacht werden kann, muss eine Strategie
für den Fall entwickelt werden falls keine Lösung des Optimierungsproblems gefun-
den werden kann. Diese Strategie muss in der Lage sein, die Konvergenz der MPC-
Optimierung zu jedem Zeitpunkt zu gewährleisten, da das Temperaturmodell des Inverters
ein sicherheitsrelevanter Teil der gesamten Fahrzeugsoftware ist. Wenn alle diese Fragen
beantwortet werden können, kann eine experimentelle Validierung auf einem Prüfstand
angedacht werden.

Wird für die Regelung der elektrischen Maschine eine andere Art der Regelungsart
als die MTPA-Strategie gewählt, muss auch die Derating-Strategie angepasst werden.
Untersuchungen sind in diese Richtung bisher noch nicht durchgeführt worden. Dasselbe
gilt für die Anwendung auf eine andere Art von Maschine, z. B. eine Asynchronmaschine.



Anhang A

Abkürzungsverzeichnis

File Description
abs absolut
AC Wechselstrom
Cond Conduction
DC Gleichstrom
Dtcy Duty-Cycle
FOC Feldorientierte Regelung
HB Halbbrücke
IGBT Insulated Gate Bipolar Transistor
Jct Sperrschicht
MHC Moving horizon control
MPC Model predictive control
MTPA Maximal torque per ampere
PMSM Permanenterregte Synchronmaschine
PWM Pulsweitenmodulation
RHC Receding horizon control
Swt Switching



Anhang B

Symbolverzeichnis

Zeichen Bedeutung
auvw beliebiges Dreiphasensystem
A Systemmatrix
B Eingangsmatrix
βi Gewichtungsfaktor Kostenfunktion
C Ausgangsmatrix
cp spezifische Wärmekapazität
Cth Wärmekapazität
Ci,C Kapazität Cauer-Modell
Ci,f Kapazität Foster-Modell
cos(φ) Leistungsfaktor
di Duty-Cycle Phase i
dt Schrittweite Mehrschrittverfahren Euler
γi Gewichtungsfaktor der Kostenfunktion
D Durchgangsmatrix
η Dynamische Viskosität
E Systemstörmatrix
Eon, Eoff Ein- bzw. Ausschaltenergien IGBT
Erec Erholungsverluste Diode
e Slack-Variable
F Ausgangsstörmatrix
fP W M Schaltfrequenz Inverter
IIGBT i,avg gemittelter IGBT-Strom i über eine

Schaltperiode
IDiodei,avg gemittelter Diodestrom i über eine

Schaltperiode
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IIGBT gemittelter IGBT-Strom über eine
elektrische Periode

IDiode gemittelter Diodestrom über eine
elektrische Periode

iMT P A Stromamplitude MTPA
Iabs maximaler Phasenstrom
iu, iv, iw Phasenströme in Phasen u,v,w
id, iq Statorstrom-Komponenten im

dq−Koordinatensystem
imeas gemessener Phasenstrom
J Massenträgheitsmoment Rotor
ν kinematische Viskosität
L charakteristische Länge
λF Wärmeleitfähigkeit
Ld Anteil Induktivität in d-Richtung
Lq Anteil Induktivität in q-Richtung
m Modulationsindex
Mdes Sollwert Drehmoment
MLast Lastmoment
MF ahrz. gewünschtes Drehmoment
ν Kinematische Viskosität
Nu Nußeltzahl
Nc Kontrollhorizont
Np Prädiktionshorizont
Ns Anzahl Integrationsschritte
ρ Dichte
p Polpaarzahl
PCond Leitungsverluste
PV Verlustleistung Inverter
P insta.

IGBT augenblickliche Verlustleistung IGBT
P insta.

Diode augenblickliche Verlustleistung Diode
P̄ avg.

IGBT gemittelte Verlustleistung IGBT
P̄ avg.

Diode gemittelte Verlustleistung Diode
PSwt Schaltungsverluste
ΦM Permanentmagnetfluss
ψu, ψv, ψw Flussverkettungen in den Phasen u,v,w
Q̇ Wärmestrom
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Rs Statorwiderstand
RIGBT Widerstand IGBT
RDiode Widerstand Diode
Rth thermischer Widerstand
Ri,C Widerstand Cauer-Modell
Ri,f Widerstand Foster-Modell
Re Reynoldszahl
S1 − S6 Schaltelement 1-6
T1 − T6 Zeitintervalle der Spannungsvektor
TDiode Temperatur Diode
TIGBT Temperatur IGBT
TDerating Starttemperatur Derating
Tmax maximale Halbleitertemperatur
ϑSensor Temperatur des Sensors
TJct Sperrschichttemperatur
θ Rotorlagewinkel gegenüber dem statorfesten

Koordinatensystem
TCool Kühlmitteltemperatur
Tbez Bezugstemperatur
TSensor gemessene Halbleitertemperatur Sensor
V̇ Kühlmittelvolumenstrom
UDC Zwischenkreisspannung
UZK Zwischenkreiskapazität
Udrp,IGBT Spannungsabfall an dem IGBT
Udrp,Diode Spannungsabfall an der Diode
UGE Gate-Emitter Spannung
uu, uv, uw Phasenspannungen in Phasen u,v,w
v Strömungsgeschwindigkeit Kühlmittel
V1 − V6 Basisvektoren Spannungshexagon
ωel elektrische Winkelgeschwindigkeit
ωmech mechanische Winkelgeschwindigkeit
xk zeitdiskreter Zustandsvektor
x zeitkontinuierlicher Zustandsvektor
y Ausgangsgrößenvektor
yk diskreter Ausgangsgrößenvektor
Zth Thermische Impedanz
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