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Abstract

This thesis presents a field-oriented control strategy for an electrically excited synchronous
machine (EESM) in combination with a three-level T-NPC inverter. The EESM differs
from other three-phase machines by offering an additional degree of freedom through the
rotor current, which also dynamically couples the rotor field and the d-axis. Additionally,
the rotor’s thermal restrictions must be considered. These requirements, combined with
the nonlinear electromagnetic behavior due to iron saturation, make the torque control of
the EESM a challenging task.

In this thesis, the nonlinear magnetic behavior of the EESM is modeled using both
a-priori knowledge and FEM data. Based on the model, the optimal steady-state currents
are determined by minimizing the copper losses. The optimization is further enhanced to
allow an adjustment of the rotor losses in the base speed range. This allows the losses to
be shifted from the rotor to the stator, thus reducing the temperature of the rotor.

For the current control of the EESM, a model predictive control (MPC) approach is
proposed. In contrast to sole current controllers, the MPC also utilizes the torque reference
directly and is therefore able to achieve high torque dynamics. This method is compared
in simulations to a flatness-based PI-controller in terms of dynamics and robustness.

When using neutral point clamped (NPC) inverters, the neutral point must be main-
tained at approximately 0 V. Additionally, uneven heating of the horizontal and vertical
branches should be avoided. The modulation method developed in this thesis combines
finite-control-set MPC with conventional space vector modulation to achieve these goals.
In simulations, this approach not only achieves neutral point voltage balancing but also re-
duced losses compared to conventional space vector modulation. Furthermore, the method
allows loss distribution to shift from the horizontal to the vertical branch.

In conclusion, simulation studies confirm that the proposed control strategy is feasible
and enables dynamic and efficient torque control of an electrically excited synchronous
machine with a T-NPC inverter.
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Kurzzusammenfassung

In der vorliegenden Arbeit wird eine feldorientierte Regelstrategie fiir eine elektrisch
erregte Synchronmaschine (EESM) in Kombination mit einem Drei-Level T-NPC Inverter
vorgestellt. Die elektrisch erregte Synchronmaschine besitzt durch den Rotorstrom im
Gegensatz zu anderen Drehfeldmaschinen einen zusétzlichen Freiheitsgrad sowie eine
dynamische Kopplung des Rotorfeldes mit der d-Achse. Dariiber hinaus miissen die
thermischen Beschrankungen des Rotors eingehalten werden. Diese Anforderungen sowie
das durch die Eisensittigung bedingte nichtlineare elektromagnetische Verhalten macht
die Drehmomentregelung der Maschine zu einer komplexen Aufgabe.

In dieser Arbeit werden basierend auf a-priori Wissen sowie FEM Daten das nichtlineare
magnetische Verhalten der EESM modelliert und durch Minimierung der Kupferverluste
die stationdr optimalen Strome bestimmt. Um die thermischen Beschréankungen des Rotors
zu beriicksichtigen, wird die Optimierung zudem dahingehend erweitert, dass der Anteil
der Rotorverluste an den Gesamtverlusten im Grunddrehzahlbereich gezielt eingestellt
werden kann. Dies Ermoglicht eine Verschiebung der Verluste vom Rotor in den Stator,
wodurch die Temperatur des Rotors reduziert werden kann.

Fiir die Stromregelung der EESM wird ein modellpradikatives Verfahren vorgestellt,
das neben den Sollstromen direkt die Drehmomentreferenz nutzt und somit eine hochdy-
namische Drehmomenteinpriagung ermoglicht. Dieses Verfahren wird in Simulationen mit
einem flachheitsbasierten PI-Regler hinsichtlich Dynamik und Robustheit verglichen.

Bei der Verwendung von neutral-point-clamped (NPC) Invertern muss der neutrale
Punkt bei etwa 0V gehalten werden. Dariiber hinaus gilt es eine ungleiche Erwarmung
der horizontalen und vertikalen Zweige zu vermeiden. Das in dieser Arbeit entwickelte
Verfahren zur Pulsmustergenerierung verbindet hierbei die finite-control-set MPC mit der
klassischen Raumzeigermodulation. Dadurch kann neben dem neutral point voltage balan-
cing auch eine Reduktion der Verluste gegeniiber der klassischen Raumzeigermodulation
erzielt werden. Des Weiteren erlaubt das Verfahren eine Verschiebung der Verluste von
den horizontalen in die vertikalen Zweige des Inverters.

Somit wurde in dieser Arbeit mittels Simulationsstudien gezeigt, dass das vorgestellte
Regelkonzept eine hochdynamische und effiziente Regelung einer elektrisch erregten
Synchronmaschine mit einem T-NPC Inverter erméglicht.
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1 Einleitung

1.1 Hintergrund

Mit dem Green Deal hat sich die Européische Union zum Ziel gesetzt, die Netto-
Treibhausgasemissionen bis 2030 um 55% gegeniiber 1990 zu reduzieren [1]. Ein am-
bitioniertes Vorhaben, das zur Umsetzung u. a. eine umfassende Wende der Mobilitéat
bedarf. Als wesentlicher Beitrag wird hierbei die fortschreitende Elektrifizierung des
Verkehrssektors gesehen. Diese ist aus mehreren Griinden erstrebenswert.

Die Analyse des Lebenszyklus von Elektrofahrzeugen ergibt, wie in [2, 3] gezeigt, ein
reduziertes Treibhauspotenzial gegeniiber vergleichbaren Fahrzeugen mit Verbrennungs-
motor. Neben der vollstdndigen Vermeidung von lokalen Treibhausgasemissionen weisen
Elektrofahrzeuge geméaf [2] iiber den gesamten Lebenszyklus einen in etwa 55 % geringeren
CO4 Ausstof} als vergleichbare Fahrzeuge mit Verbrennungsmotor auf. Zudem sind weitere
Emissionsreduktionen bei Verbrennungsmotoren und Nutzung fossiler Kraftstoffen gemé&f
[4] nur in geringem Umfang zu erwarten. Bei Elektrofahrzeugen hingegen ist durch eine
progressive Erhéhung des Anteils an erneuerbaren Energien im européischen Strommix mit
einer deutlichen Reduktion der Treibhausgasemissionen zu rechnen [4, 5]. Der allgemein
hohere Wirkungsgrad von 50 % bis 80 % des elektrischen Antriebsstranges gegeniiber
14 % bis 42 % bei Verbrennungsmotoren fiithrt des weiteren zu einem reduzierten Bedarf
an Priméarenergietragern im Verkehrssektor [6].

Die Entwicklung batterieelektrischer oder zumindest hybrider Fahrzeuge wird daher
von nahezu allen Automobilherstellern vorangetrieben. Neben der Traktionsbatterie wird
vor allem dem elektrischen Antriebsstrang, bestehend aus dem Traktionsantrieb und dem
Traktionsinverter besondere Betrachtung geschenkt. Die wesentlichen Anforderungen an
den Inverter sind hierbei [7-9]:

o Ein moglichst hoher Wirkungsgrad im Frequenzbereich von 10 kHz bis 20 kHz.

e Hohe Zwischenkreisspannungen, um den Drehzahlbereich des Traktionsmotors zu
erhohen und die Leitungsverluste gering zu halten.

o Geringe Spannungsflanken, um Stérungen gering zu halten.

o FKine geringe THD in der Ausgangsspannung, um die oberwellenbedingten Verluste
im Traktionsantrieb zu minimieren.

Fiir den Traktionsantrieb gelten die wesentlichen Anforderungen [10, 11]:

e FEin maximaler Wirkungsgrad zur Optimierung der Reichweite.

e Eine hohe Leistungsdichte, um eine kompakte Bauweise zu erméglichen.
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1 FEinleitung 1.1 Hintergrund 2

o FKine geringe Blindleistungsaufnahme des Motors, um die Traktionsinverter optimal
auszunitzen.

e Ein grofler Drehzahlbereich des Motors, um die Maximalgeschwindigkeit des Fahr-
zeuges ohne ein Schaltgetriebe erreichen zu kénnen.

« Eine hohe Robustheit, Uberlastfihigkeit und Wartungsfreiheit.

Betrachtet man verschiedene Traktionsantriebe, so fiihrt kein Weg an der permanent-
magneterregten Synchronmaschine (PMSM) vorbei. Dieser Antrieb ist der derzeit am
haufigsten eingesetzte Motortyp in Elektrofahrzeugen [12] und nutzt Permanentmagnete,
um das Rotorfeld zu generieren. Aufgrund des guten Wirkungsgrades bis tiber 98 % [13]
und sehr hohen Leistungsdichten sind diese Motoren aus technischer Sicht gut fiir den
Einsatz in Elektrofahrzeugen geeignet. Nachteilig sind allerdings der reduzierte Dreh-
zahlbereich aufgrund der schlechten Feldschwéchbarkeit durch den grofien magnetischen
Luftspalt sowie das Risiko einer Entmagnetisierung bei hohen Temperaturen oder Uberlast
[13-15].

Aus wirtschaftlicher Sicht eignen sich PMSMs allerdings etwas weniger fiir den breiten
FEinsatz. Die eingesetzten Permanentmagnete bestehen meist aus seltenen Erden wie
Neodym, was diese Maschinen sehr kostspielig macht. In von Widmer et al. 2015 [13] sowie
in von Madonna et al. 2023 [16] durchgefiihrten Studien machte der Permanentmagnet
einer PMSM in etwa 67-71% der gesamten Materialkosten aus, trug aber nur zu etwa 5%
zur Gesamtmasse bei. Dieser hohe Kostenanteil bedingt eine hohe Sensitivitdt gegeniiber
dem Marktpreis der seltenen Erden. Damit reduziert sich die Planungssicherheit in der
Herstellung der PMSMs. Dariiber hinaus erfolgt ein Grofiteil der Férderung der Rohstoffe
sowie der Produktion der Magnete in Asien, was eine wirtschaftliche Abhangigkeit der
européaischen Automobilhersteller mit sich bringt [12, 13]. Um die Materialkosten bei der
Motorherstellung zu reduzieren und die Handlungsfreiheit der européischen Wirtschaft zu
erhohen, ist es daher sinnvoll, die Eignung von alternativen elektrischen Maschinen als
Traktionsantriebe zu evaluieren.

1.1.1 Alternativen zur permanentmagneterregten Synchronmaschine

Als Alternative zur PMSM kommen nur Drehstrommaschinen infrage, da Gleichstrommao-
toren aufgrund der Baugréfle, hohen Kosten und mechanischem Verschleiff kaum eingesetzt
werden [15, 17]. Im Folgenden werden daher die gédngigen Drehstrommotoren kurz hin-
sichtlich deren Eignung als Traktionsantrieb beurteilt. All diese Maschinen besitzen im
Wesentlichen den gleichen Stator und unterscheiden sich im Aufbau des Rotors. Aus
diesem Grund sind die Rotoren der beschriebenen Maschinen in Abbildung 1.1 dargestellt.

Drehstromasynchronmaschinen (ASM)

Drehstromasynchronmaschinen sind der am haufigsten eingesetzte Motortyp in der In-
dustrie [15]. Das umlaufende Statorfeld induziert bei diesen Maschinen eine Spannung
in den kurzgeschlossenen Rotor. Der dadurch hervorgerufene Rotorstrom generiert den
zur Drehmomenterzeugung benétigten magnetischen Rotorfluss. Aufgrund dieses Rotor-
stromes hat die Maschine einen geringeren Wirkungsgrad als die PMSM und auch die
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Abbildung 1.1: Rotoren verschiedener Drehstrommaschinen [18, 19].

Blindleistungsaufnahme ist deutlich erhéht [20]. Als Vorteile dieser Maschine sind die
geringen Anschaffungskosten, ein grofier Betriebsbereich und die hohe Robustheit zu
nennen. Verwendung finden diese Maschinen als Unterstiitzungsantriebe bereits im TESLA
MOoDEL S und TESLA MODEL X [13-15].

Synchron-Reluktanzmschinen (SynRM)

Synchron-Reluktanzmaschinen nutzen den Reluktanzeffekt, um Drehmoment zu generieren.
Hierfiir werden speziell aufgebaute Rotoren verwendet. Wie aus Abbildung 1.1c ersichtlich
werden in den Rotor Flusssperren eingebracht, wodurch dieser eine ausgepréigte magneti-
sche Asymmetrie erhilt. Der Wirkungsgrad ist aufgrund des fehlenden Rotorstroms besser
als jener der Asynchronmaschine und wird in [20] mit bis zu 98 % angegeben. Zudem
konnen dhnlich hohe Leistungsdichten wie bei einer PMSM erzielt werden. Die Nutzung
des Reluktanzeffektes fithrt jedoch zu einer hohen Blindleistungsaufnahme mit Leistungs-
faktoren im Bereich von 0.65. Diese Blindleistung muss von der Versorgung zusétzlich zur
Wirkleistung zur Verfiigung gestellt werden, weshalb diese Maschinen deutlich gréfiere
Inverter als vergleichbare PMSMs benoétigen. Des weiteren sind Reluktanzmotoren im
Betrieb wesentlich lauter als andere Drehstrommotoren und besitzen einen ausgepriagten
Drehmomentrippel. Dieser Typ wird daher trotz der geringen Anschaffungskosten nicht
direkt im automotive Bereich eingesetzt. Um den Bedarf an den teuren Magneten in der
PMSM zu reduzieren, werden aber haufig PMSMs mit ausgepriagter magnetischer Asymme-
trie verwendet, welche einen Teil des Drehmomentes durch Nutzung des Reluktanzeffektes
generieren [13-15].

Elektrisch Erregte Synchronmaschinen (EESM)

Elektrisch erregte Synchronmaschinen, in der Literatur héufig auch als stromerregte
Synchronmaschine oder fremderregte Synchronmaschinen bezeichnet, werden bereits seit
vielen Jahrzehnten als Generatoren in der elektrischen Energieerzeugung eingesetzt [17].
Im automotive Bereich fanden sie aber bisher wenig Beachtung und werden sowohl in den
Betrachtungen von Rani und Jayapragash [15] als auch in jener von Venkitaraman und
Kosuru [14] nicht als potenzielle Traktionsantriebe gefithrt. Auch Widmer et al. [13] sieht
noch Herausforderungen bei diesem Maschinentyp. Dies liegt an der Notwendigkeit der
Stromversorgung des Rotors, welche bei den industriell eingesetzten Synchronmaschinen
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mit Schleifringen realisiert wird. Wie bei der Gleichstrommaschine fiithrt dies zu einem
erhohten Wartungsaufwand. Um ein gutes dynamisches Verhalten zu erzielen, muss
dariiber hinaus auch im Stillstand eine Rotorstromreserve vorgehalten werden, was den
Wirkungsgrad verschlechtert [21]. Die durch die Kupferverluste bedingte Erwirmung des
Rotors erfordert zudem insbesondere bei hohen Leistungsdichten aufwiandige Kiihlsysteme.
Eine Fliissigkeitskiihlung, wie sie bei Drehstromasynchronmaschinen verwendet wird, stellt
dann eine Herausforderung dar, da die Schleifringe gegeniiber dem Kiihlmittel abgedichtet
werden miissen [22].

FEine umfangreiche Betrachtung dieses Problems wurde z. B. bereits 2014 von Illiano
[17] durchgefiihrt. Um die Schleifringe und die damit einhergehenden Schwierigkeiten zu
vermeiden, wurde eine beriihrungslose Energietibertragung vorgeschlagen. Diese besteht
aus einem Transformator mit horizontalem Luftspalt und rotierender Sekundérseite. Die
Versorgung erfolgt durch eine phasenverschobene Vollbriicke. Ahnliche Ansitze finden sich
auch in [18, 22], in welchen aber zur einfacheren Massenfertigung Transformatoren mit
vertikalem Luftspalt eingesetzt wurden.

Um die Dynamik des Rotorstromes zu verbessern und die Schaltverluste zu reduzieren,
wurden in [23, 24] resonante Wandler vorgeschlagen, da diese eine hohere Ausgangsspan-
nung generieren kénnen und eine bessere Effizienz aufweisen. Diese Fortschritte sind auch
in der Industrie nicht unbemerkt geblieben. So setzt BWM bei seiner neuen Motoren-
generation auf EESMs [25]. Auch HOFER POWERTRAIN, mit deren Unterstiitzung die
vorliegende Arbeit entstanden ist, forscht seit einigen Jahren in diesem Bereich.

Die Griinde fiir die Nutzung von EESMs sind vielseitig und deren gute Eignung fiir
den automotive Bereich wurde bereits 2013 von Grune [26] in dessen Dissertation gezeigt.
Ein wesentlicher Vorteil ist der zusétzliche Freiheitsgrad durch den Rotorstrom. Somit
ist es moglich, einen deutlich grofleren Drehzahlbereich abzudecken, da das Rotorfeld im
Gegensatz zur PMSM nicht nur geschwécht, sondern aktiv gestellt werden kann. Durch
die zusétzlichen Kupferverluste im Rotor ist die EESM aber vor allem bei niedrigen Dreh-
zahlen und hohen Drehmomenten weniger effizient als die PMSM. Bei hohen Drehzahlen
allerdings, ist, wie in [11, 22, 24] gezeigt, die EESM sogar effizienter als die PMSM. Dies
liegt an der Reduktion der Eisenverluste durch Verringerung der Magnetisierung. Um
den Rotorstrombedarf zu reduzieren, lasst sich die EESM zudem wie die PMSM durch
Einbringen einer magnetischen Asymmetrie in den Rotor mit einer Reluktanzmaschine
kombinieren [17, 24].

Die Materialkosten der EESM liegen im Bereich der ASM und somit deutlich unter jenen
der PMSM, aber {iber jenen der Synchron-Reluktanzmaschine. Durch den komplexeren
Herstellungsprozess des Rotors der EESM ist jedoch mit hoheren Fertigungskosten als
bei den anderen Motortypen zu rechnen. In der Massenproduktion ist die EESM mit
biirstenloser Energieiibertragung daher teurer als die ASM und SynRM [13]. Hervorzuheben
ist allerdings der deutlich bessere Leistungsfaktor der EESM, wodurch der Traktionsinverter
fiir eine geringere Leistung dimensioniert werden kann. Der Betriebsbereich der EESM
ist zudem grofier als jener der ASM und gegeniiber der SynRM zeichnet sich die EESM
durch einen reduzierten Drehmomentrippel aus [17].

Die vorliegende Betrachtung zeigt somit, dass die elektrisch erregten Synchronmaschinen
als Traktionsantriebe eignen und eine sinnvolle Alternative zu permanentmagneterregten
Synchronmaschinen darstellen.
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1.1.2 Multilevel Inverter im Automotive Bereich

Zur Ansteuerung des Traktionsantriebes kommen im automotive Bereich typischerweise
Zwei-Level Inverter zum Einsatz [8]. Die Topologie dieser Inverter ist in Abbildung 1.2
dargestellt und zeichnet sich durch einen simplen Aufbau sowie eine einfache Ansteuerung
aus. Jeder Zweig besitzt zwei komplementére Schalter, welche den jeweiligen Strang mit
upc/2 oder —upc/2 verbinden. Fiir die bisher eingesetzten 400V Systeme in Elektro-
fahrzeugen sind diese Inverter hinsichtlich Komplexitét, Effizienz und Kosten eine ideale
Wahl. Inzwischen zeichnet sich jedoch ein Trend hin zu einer 800 V Systemarchitektur
ab. Die hoheren Spannungen ermdoglichen eine Reduktion der Leitungsquerschnitte bei
gleicher Ubertragungsleistung sowie hohere Leistungsdichten der Elektromotoren durch
Erweiterung des Grunddrehzahlbereichs. Dariiber hinaus kann die DC-Ladeleistung bei
gleichem Kabelquerschnitt gegeniiber dem 400V System nahezu verdoppelt werden [8,
27].

o U
upc = F =F=Cu °v

———ow

<
<

[}
U
1:2)0 Su,2 Sv,2 Sw,2\

Abbildung 1.2: Zwei-Level Inverter.

Eine derartige Vergroflerung der Systemspannung erhéht aber die benétigte Sperrspan-
nung der Schalter. Dies bedingt den Einsatz von IGBTs oder MOSFETs aus wide bandgap
Materialien wie SiC oder GaN. Die hohere Systemspannung erhéht damit nicht nur die
Kosten fiir die Schalter, sondern fithrt insbesondere auch zu héheren Schaltverlusten [28,
29]. Dartiber hinaus kénnen die steileren Schaltflanken zu Stérungen fithren [8].

Um diese Schwierigkeiten zu umgehen, bieten sich Inverter mit mehreren Spannungsstu-
fen, insbesondere Drei-Level Inverter, an [9, 29-31]. Die géngigsten Drei-Level Inverter
sind der in Abbildung 1.3 dargestellte NPC sowie der in Abbildung 2.1 auf Seite 16
dargestellte T-NPC Inverter. Wie aus den Abbildungen ersichtlich, besitzen diese Inverter
einen neutralen Punkt, welcher durch den kapazitiven Spannungsteiler bestehend aus C),
und C), hergestellt wird. Durch eine entsprechende Betétigung der Schalter kénnen somit
drei Strangspannungen, namlich upc/2, 0V, und —upc/2 eingestellt werden. Hierdurch
kénnen die Oberwellen in der Ausgangsspannung wesentlich reduziert und die Effizienz
der angeschlossenen Maschine gesteigert werden [8, 28, 29].
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Neutral Point Clamped (NPC) Inverter

Die in Abbildung 1.3 dargestellte Topologie wird als neutral point clamped (NPC) Inverter
bezeichnet und hat fiir jeden méglichen Strompfad zwei Schalter in Serie. Hierdurch
halbiert sich die notwendige Sperrspannung der Bauteile, wodurch die Schaltverluste
gegeniiber dem Zwei-Level Inverter deutlich reduziert werden konnen [28]. Somit ist es
zudem moglich, bei einer Systemspannung von 800V dieselben Halbleiterschalter wie bei
einem 400V System zu verwenden.

Sv,l S’w,l
upc
2
Dv,l z S Sv,2 Dw,l Z Sw,\
o U
e v o U
upc |— oW
o] o]
Dy,»%& Su,3\ Dy,2 &S, 3 Dyo & Sw,?)\
u i
g 0
(o] (o]
Su,4 Sv,4 S’wA\

Abbildung 1.3: Drei-Level Inverter in NPC Topologie.

T-Type Neutral Point Clamped (T-NPC) Inverter

Untersuchungen von [9, 29] haben jedoch gezeigt, dass fiir automotive Anwendungen die in
Abbildung 2.1 dargestellte Anordnung vorteilhafter ist. Diese wird als T-type neutral point
clamped (T-NPC) Inverter bezeichnet und kann als Erweiterung der Zwei-Level Topologie
um einen bidirektionalen Schalter auf den neutralen Punkt verstanden werden [32]. Die
Bauteile im vertikalen Zweig miissen die gesamte DC-Spannung blockieren kénnen, haben
aber in der Regel geringere Schaltverluste als im Zwei-Level Betrieb. Dies liegt daran, dass
ein direktes Umschalten zwischen upc/2 und —upc/2 im reguléren Betrieb des T-NPC
Inverters nicht vorgesehen ist [31]. Dartiber hinaus sind die Durchlassverluste durch die
verringerte Bauteilanzahl kleiner als beim NPC Inverter. Der T-NPC Inverter vereint
somit die Vorteile des Zwei-Level Inverters und des NPC Inverters und kann bei mittleren
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Schaltfrequenzen im Bereich von 6 kHz bis 30 kHz hohere Wirkungsgrade als der NPC
Inverter erreichen [29, 33].

Doch der Einsatz eines Drei-Level Inverters bringt auch Herausforderungen mit sich.
Anstatt der acht Schaltzustdnde des Zwei-Level Inverters gibt es beim Drei-Level Inverter
nun 27 mogliche Schalterstellungen, wodurch deutlich mehr Freiheiten in der Pulsmus-
tergenerierung entstehen. Dariiber hinaus ist es fiir den Betrieb essenziell, den neutralen
Punkt des Drei-Level Inverters auf ca. 0V zu halten. Des Weiteren kann es in bestimmten
Betriebspunkten zu einer ungleichen Erwérmung der Schalter der horizontalen und verti-
kalen Zweige kommen, wodurch der zuldssige Bereich fiir den Dauerbetrieb eingeschréankt
wird. Hierbei handelt es sich um regelungstechnische Aufgaben, welche in Abschnitt 2.1
und Kapitel 4 ndher behandelt werden.

1.2 Stand der Technik

1.2.1 Feldorientierte Regelung

Die Regelung von Drehfeldmaschinen erfolgt meist feldorientiert, weshalb an dieser Stelle
eine kurze Beschreibung dieses Verfahrens erfolgt. Genauere Ausfithrungen hierzu finden
sich in [34]. Als Basis der feldorientierten Regelung dient die Raumzeigerdarstellung. Diese
ermdglicht die Abbildung von rdumlich sinusférmig verteilten Grofien in ein orthogonales
Koordinatensystem. Basierend auf den in [35, S. 223-231] durchgefiihrten Uberlegungen
lassen sich die drei Statorstréme zu einem Vektor im R? zusammenfassen. Die Darstellung
dieses Vektors erfolgt in einem orthogonalen Koordinatensystem, das am magnetischen
Rotorfluss orientiert ist und dessen Abszissenachse als d-Achse bezeichnet wird. Ein Strom
in der d-Achse fithrt somit zu einem magnetischen Fluss, welcher sich mit dem Rotorfluss
iiberlagert. Darauf orthogonal steht die g-Achse. Wird dieser Achse ein Strom eingepragt,
dann fithrt dieser bei vorhandenem Rotormagnetfeld zu einer Lorentzkraft und somit
zu einem Drehmoment. Durch die Orientierung am Rotorfluss wird die Periodizitat der
elektrischen Groflen eliminiert und die Regelung wesentlich vereinfacht. Der Statorstrom-
vektor is = [ig i4]T setzt sich aus den Strémen der d-Achse und q-Achse zusammen und
dessen Norm ||is||, entspricht der Amplitude der Phasenstréme. Bei der elektrisch erregten
Synchronmaschine tritt der Rotorstrom, in der Literatur auch als Feldstrom iy bezeichnet,
als zusétzliche Regelgroie auf [26].

Die generelle Systemstruktur zur Drehmomentregelung ist in Abbildung 1.4 dargestellt
und besteht aus dem Traktionsinverter, der elektrischen Maschine sowie den erforderlichen
Messeinrichtungen zur Erfassung der Stréme i, der Drehzahl n sowie der Position des
Rotors 0,,. Bei der elektrisch erregten Synchronmaschine wird diese Struktur noch um eine
Energieversorgung des Rotors erweitert. Die Versorgung der Leistungselektronik erfolgt
iiber die Traktionsbatterie. Aufseiten der Regelung existiert meistens eine Komponente
zur Bestimmung der optimalen Sollstréme i3, iy und z; auf Basis der aktuellen Drehzahl
n und dem geforderten Moment my. Weiters ist ein Stromregler vorgesehen, welcher die
Sollstréme in die Spannungen uq, uy und uy iibersetzt. Diese Spannungen werden dann
mit einem geeigneten Modulator in Schaltsignale fiir den Traktionsinverter des Stators
sowie den DC/DC Wandler des Rotors tibersetzt. Im Falle eines NPC Inverters miissen
die Schaltsignale so gewéhlt werden, dass das Potenzial des neutralen Punktes uyp im
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Abbildung 1.4: Zur feldorientierten Regelung einer biirstenlosen EESM.

Mittel bei 0V bleibt.

Bestimmung der optimalen Stromkomponenten

FEine umfangreiche Untersuchung der Méglichkeiten zur Bestimmung der optimalen Strom-
komponenten wurde von Grune in dessen Dissertation [26] durchgefiihrt. Eine einfache
Vorgehensweise zur Ermittlung der Sollstréme ist, wie bei der permanentmagneterregten
Synchronmaschine, eine Regelung des Querstromes ¢, bei einem Strom der d-Achse von
0 A. Dieses Verfahren fiihrt aber zu einer starken Reduktion des Drehmomentes bei héhe-
ren Drehzahlen, da dann der Rotorstrom zur Einhaltung der Spannungsgrenze reduziert
werden muss. Auflerdem ist es durch die fehlende Ausnutzung des Reluktanzmomentes
auch nicht verlustoptimal. Als weitere Moglichkeit erértert Grune eine Methode, bei der
die Strome fiir einen konstanten Leistungsfaktor cos(p) = 1 gewéhlt werden, wodurch der
Inverter optimal ausgenutzt wird. Dies fithrt aber vor allem im Grunddrehzahlbereich zu
héheren Verlusten in der EESM. Als weitere Moglichkeit wird ein online Simplex-Verfahren
vorgestellt, welches ausschlieSlich durch Messungen an den Eckpunkten eines Simplex im
Betrieb die verlustoptimalen Betriebspunkte bestimmt. Dieses Verfahren ist aber aufgrund
der Konvergenzdauer von einigen Sekunden sowie der Drehmomentschwankungen wahrend
der Ausfiihrung nicht fiir die Verwendung in Fahrzeugen geeignet. Ein weiteres, diesmal
modellbasiertes online Verfahren wird von Tang in dessen Dissertation [18] vorgestellt.
In diesem werden die gewichteten Kupferverluste im Betrieb minimiert. Der Vorteil bei
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der Minimierung der Kupferverluste liegt in der quadratischen Kostenfunktion, wodurch
eine schnelle Konvergenz gewahrleistet werden kann. Sollen jedoch die Gesamtverluste
berticksichtigt werden, so ist nach [26] eine offline Optimierung das am besten geeignete
Verfahren. Hierbei werden fiir einen gewéhlten mechanischen Betriebspunkt n und my
die optimalen Strome iy, 7; und z;‘c so bestimmt, dass die Verluste minimal werden. Diese
Optimierung wird fiir verschiedene Betriebspunkte durchgefiithrt und die resultierende
Funktion [ig i, iRot]T = f,,(n,mg) als Tabelle hinterlegt. In [36, 37] wird eine Optimie-
rung der Statorstrome bei konstantem Erregerstrom durchgefithrt. Hierdurch vereinfacht
sich zwar das Optimierungsproblem, aber eine Minimierung der Gesamtverluste ist nicht
mehr moglich. Grune [26] und Halaa et al. [38] nutzen ein durch Messungen bestimmtes
Maschinenmodell, um die Gesamtverluste zu minimieren, wobei in [26] auch die Inverter-
verluste beriicksichtigt werden. In [17, 18] wird hierfiir ein Maschinenmodell basierend auf
der Finite-Elemente-Methode verwendet, wodurch die Kennfeldmessung im R? vermieden
wird.

FEine weitere Herausforderung bei der Regelung der EESM stellt die Einhaltung der
zuléssigen Rotortemperatur dar. Ist diese bekannt, dann kénnen die Temperaturgrenzen
wie in [21] durch eine Reduktion der Drehmomentvorgabe eingehalten werden. Dies ver-
schlechtert aber die Gesamtperformance des Systems. In [38] wird daher beim Erreichen
der Temperaturgrenze der Rotorstrom reduziert. Die Statorstrome werden dann bei kon-
stantem Rotorstrom so gewéhlt, dass das geforderte Drehmoment weiterhin eingestellt
wird und die Effizienz maximiert wird. Da eine Optimierung im Betrieb aber sehr re-
chenintensiv ist und daher meist vermieden wird, miissen bei diesem Verfahren fir eine
Implementierung mit Tabellen sehr viele Arbeitspunkte hinterlegt werden. In [18, 26|
wird hingegen eine Gewichtung der Kupferverluste im statischen Optimierungsproblem
durchgefiihrt. Hierdurch ist eine gezielte Verschiebung der Verluste zwischen Stator und
Rotor moglich.

Stromregelung

Bei der EESM kommt zu einer dynamischen Verkopplung des Erregerstromes iy und des
Stromes der d-Achse. Dies liegt daran, dass beide Strome in der gleichen magnetischen
Achse wirken und daher wie bei einem Transformator gekoppelt sind. In [21] wird diese
Kopplung als unbekannte Stérung behandelt und durch hinreichend schnelle PI-Regler
unterdriickt. Zur Verbesserung des dynamischen Verhaltens erfolgt in [18, 39] eine Vor-
steuerung der durch die Kopplung hervorgerufenen Stérungen. Damit ist es moglich,
das verbleibende System mit SISO PI-Reglern zu regeln. In [36] erfolgt ebenfalls eine
Unterdriickung der dynamischen Kopplung sowie eine Versteuerung der nichtlinearen
Groflen. Dem verbleibenden LTI System wird dann mit dem simple adaptive control Algo-
rithmus ein PT1 Verhalten eingeprigt. Eine flachheitsbasierte MIMO-Regelung basierend
auf dem PI-Regler wird in [40] untersucht. Da es sich bei den Verfahren aber um reine
Stromregler handelt, wird die Drehmomentdynamik durch die langsame Dynamik des
Rotorkreises definiert. Ohne Vorhalten einer Strom- bzw. Spannungsreserve im Rotorkreis
ist ein hochdynamischer Betrieb der Maschine somit nur schwer moglich.

Ein Ansatz, der eine dynamische Entkopplung vermeidet, wurde in [37] vorgestellt. Es
handelt sich hierbei um einen passivitdtsbasierten MIMO-Regler, welcher zwar eine hohe
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Robustheit, aber eine schlechtere Dynamik als der PI-Regler aufweist.

Pulsmustergenerierung

Die Pulsmustergenerierung fiir den Drei-Level Inverter wird héufig entkoppelt von der
Stromregelung sowie der Bestimmung der optimalen Stromkomponenten betrachtet. Die
wesentlichen Aufgaben sind hierbei [41, 42]:

e Erzeugung der Schaltsignale fiir die 12 steuerbaren Schalter des Drei-Level Inverters.
o Unterdriickung von Potentialschwankungen des neutralen Punktes.
e Minimierung der Schaltverluste.

e Ausgleich von Temperaturunterschieden zwischen den horizontalen und vertikalen
Zweigen.

Die zwei hiufigsten Verfahren zur Pulsmustergenerierung sind die carrier-based PWM
(CB-PWM) sowie die Raumzeigermodulation, im englischen auch als space vector modula-
tion (SVM) bezeichnet [31]. Die Verfahren sind in Abbildung 1.5 exemplarisch dargestellt.
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Abbildung 1.5: Verfahren zur Pulsmustergenerierung.

Die CB-PWM fiir den Drei-Level Inverter ist in Abbildung 1.5a gezeigt. Bei diesem
Verfahren handelt es sich um eine direkte Erweiterung der CB-PWM fiir den Zwei-
Level Inverter. Anstatt einem Tragersignal werden zwei Trigersignale verwendet, um das
Pulsmuster zu erzeugen. Wenn der Augenblickswert des Referenzsignales grofler als jener
des oberen Trégersignals ist, dann wird der zugehorige Strang mit upc/2 verbunden.
Verlduft das Referenzsignals unterhalb des unteren Trégersignals, so wird der Strang
mit —upc/2 verbunden. Anderenfalls erfolgt die Verbindung mit dem neutralen Punkt.
Dieses Verfahren ist aufgrund der Einfachheit eine populdre Losung in der Industrie.
Die Unterdriickung der Potenzialschwankungen des neutralen Punktes kann bei diesem
Verfahren aber herausfordernd sein [31]. In [43] wird zwischen einem Drei-Level und einem
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Zwei-Level Betrieb umgeschaltet, um den neutralen Punkt nahe 0V zu halten. Auch
wenn dieses Verfahren sehr einfach umzusetzen ist, so gehen im Zwei-Level Betrieb die
Vorteile des Drei-Level Inverters verloren. Daher werden in [44, 45] Verfahren vorgestellt,
bei welchen durch gezieltes Einbringen von DC-Komponenten ins Referenzsignal ein
Balancing der neutralen Punktes ermoglicht wird. Zhao [42] erweitert diese Strategie, um
Temperaturdifferenzen zwischen den Schaltern ebenfalls ausgleichen zu kénnen.

Die Verfahren der Raumzeigermodulation sind den grundlegenden CB-PWM Verfahren
geméf [46] hinsichtlich der Spannungsausnutzung tiberlegen. Das Raumzeigerdiagramm
des Drei-Level Inverters ist in Abbildung 1.5b dargestellt und besitzt 27 Schaltzustédnde,
von denen drei Zustdnde den Nullvektor ergeben. Das duflere Sechseck, in der Abbildung
blau dargestellt, entspricht dem Raumzeigerdiagramm fiir den Zwei-Level Inverter. Die
Vektoren des griin dargestellten inneren Sechseckes sind redundant, kénnen also mit
zwei Schaltzusténden erzeugt werden. Diese redundanten Vektoren kénnen gemaf [41,
46-49] zum Balancing des neutralen Punktes eingesetzt werden. In [48, 49] werden hierzu
kontinuierlich geregelte Verfahren vorgestellt, welche durch Anpassung der Schaltzeiten
sowie durch entsprechende Auswahl der Vektoren die Schwankungen des neutralen Punktes
minimieren. In [41, 46] werden hysteresebasierte Verfahren vorgestellt, welche die Potenzi-
alschwankungen durch Anlegen bestimmter Schaltmuster ohne Anpassung der Schaltzeiten
minimieren. Diese Verfahren erreichen im Vergleich mit den kontinuierlich geregelten
Verfahren reduzierte Schaltverluste, fithren aber zu einem héheren Spannungsrippel des
neutralen Punktes.

1.2.2 Gesamtregelkonzepte

Auch die direkte Regelung des Gesamtsystems ohne bzw. nur unter teilweiser Verwendung
der feldorientierten Reglerstruktur wurde angedacht. Hierzu wurde in [50] eine deadbeat
direct torque Regelung mit Raumzeigermodulation am Ausgang genutzt, um die sonst
storenden Drehmomentrippel einer direct torque Regelung zu reduzieren. Dieses Verfah-
ren ermoglicht eine sehr dynamische Drehmomenteinpragung, ist aber schwierig mit der
héufig genutzten statischen Verlustoptimierung in Einklang zu bringen. In der Literatur
ebenfalls haufiger zu finden sind modellpréadikative Regelungsverfahren, insbesondere die
finite-control-set MPC (FCS-MPC). So wurde in [51] ein Verfahren zur Bestimmung der
optimalen Pulsmuster zur Stromregelung einer PMSM mit einem Drei-Level Inverter
inklusive einer Minimierung der Fluktuationen des neutralen Punktes sowie einer Schalt-
frequenzanpassung vorgestellt. Umfangreiche Betrachtungen zu diesem Thema finden sich
auch in [52] sowie in [53], in welchem neben der FCS-MPC auch eine Verbindung von
MPC und direct-torque Regelung sowie MPC und optimalen Pulsmustern vorgestellt
werden. Diese optimalen Verfahren haben aber gemeinsam, dass diese insbesondere bei der
direkten Generierung von Pulsmustern nur fiir &uflerst geringe Schaltfrequenzen geeignet
sind [52].

1.2.3 Rotorstromregelung der biirstenlosen EESM

Wie in Abschnitt 1.1.1 beschrieben, ist vor allem die EESM mit einer biirstenlosen Erregung
sehr gut fiir die Verwendung in Elektrofahrzeugen geeignet. Neben der technischen Reali-
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sierung der Energietibertragung in den Rotor ist auch die Regelung des Rotorstromes Teil
der Forschung. Daher erfolgt an dieser Stelle noch eine kurze Beschreibung des aktuellen
Stands der Technik. In [17] wird eine Messung des primérseitigen Trafostroms angedacht
und iiber das Wicklungsverhaltnis der sekundérseitige Strom bestimmt. Dies erfordert eine
prézise Einhaltung der Abtastzeitpunkte, um den Einfluss des Magnetisierungsstromes auf
die Messung gering zu halten. Daher wird in [17] der stationdre Rotorstrom durch Leis-
tungsbetrachtungen unter Beriicksichtigung des Wirkungsgrades geschétzt. Des Weiteren
wird eine Bestimmung des Rotorstromes basierend auf dem Leistungsfaktor des Stators
vorgeschlagen. In [18] erfolgt nicht nur eine Schétzung des stationdren Rotorstromes,
sondern auch des dynamischen Verhaltens. Hierzu wird auf Basis von Kennfeldern der
stationdre Endwert des DC-seitigen Stromes sowie des Rotorstromes bestimmt und durch
PT1 Systeme das dynamische Verhalten simuliert. Des Weiteren wird ein Stérbeobachter
eingesetzt, um die Rotortemperatur zu schitzen. Eine Schitzung des Rotorstrom auf
Basis eines Flussbeobachters wird in [54] vorgeschlagen, benotigt aber eine im automotive
Bereich uniibliche Messung der Ausgangsspannung. Von Kohler et. al wird in [55] eine
Rotorstrombeobachtung und Widerstandsschétzung mit einem nichtlinearen Beobachter
durchgefiihrt und eine flachheitsbasierte Trajektorienfolgeregelung angewandt.

1.3 Zielsetzung

In den vorherigen Abschnitten wurde die Eignung der elektrisch erregten Synchronmaschine
sowie des T-NPC Inverters fiir die Verwendung in Elektrofahrzeugen erlautert. Diese
Anordnung wird beim Unternehmen HOFER POWERTRAIN in deren electronic drive unit
(EDU) genutzt. Hierbei handelt es sich um ein integriertes Antriebssystem, bestehend aus
dem Elektromotor, dem Statorinverter sowie dem DC/DC Wandler des Erregersystems.

Durch die Verwendung dieser Komponenten soll die Effizienz des Gesamtsystems gestei-
gert, Storungen reduziert und die Kosten gesenkt werden. Ziel dieser Arbeit ist es nun, ein
Gesamtregelkonzept zur Drehmomentregelung der elektrisch erregten Synchronmaschine
in Kombination mit dem T-NPC Inverter zu entwickeln.

Hierbei ist beim Inverter neben einer Minimierung der Verluste insbesondere eine
Strategie zur Stabilisierung des neutralen Punktes erforderlich. Des weiteren kommt
es durch die unterschiedliche Belastung der horizontalen und vertikalen Zweige in der
T-Topologie zu einer ungleichen Erwédrmung der Schalter. Auch diese gilt es in der
Regelstrategie zu berticksichtigen.

Die elektrisch erregte Synchronmaschine besitzt nun im Vergleich mit den anderen
Drehfeldmaschinen aus Abschnitt 1.1.1 durch den Rotorstrom einen weiteren Zustand. Dies
erhoht die Komplexitat der Regelung, da neben der statischen Kopplung der d-Achse und
g-Achse iiber die Winkelgeschwindigkeit nun auch eine dynamische Kopplung der d-Achse
und des Rotors vorliegt. Auflerdem sind die Zeitkonstanten der elektrischen Dynamik
durch die groie Rotorinduktivitét stark unterschiedlich, was ebenfalls in geeigneter Weise
beriicksichtigt werden muss. Die EESM ist somit ein nichtlineares MIMO System, was die
Verwendung fortgeschrittener Regelungsmethoden notwendig macht.

Dariiber hinaus soll stationér ein verlustoptimaler Betrieb der EESM ermdglicht werden,
um die Effizienz zu maximieren. Doch es gilt auch die thermischen Beschrankungen der
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Maschine zu beriicksichtigen, um eine unzuléssige Erwédrmung des Rotors zu verhindern.
Hierzu muss die Motortabelle der EESM mit einer geeigneten statischen Optimierung
bestimmt werden.

Zusammengefasst sind somit die folgenden Punkte im Zuge dieser Diplomarbeit umzu-
setzen:

o Modellierung des T-NPC Inverters, insbesondere des neutralen Punktes sowie der
Verluste in den horizontalen und vertikalen Zweigen.

o Modellierung der EESM unter Beriicksichtigung der magnetischen Sattigung, der
dynamischen Kopplung und der Stator- sowie Rotorverluste.

o Entwicklung einer Strategie zur Generierung der Pulsmuster des T-NPC Inverters
mit Umsetzung des Balancing des neutralen Punktes und Beriicksichtigung des
thermischen Verhaltens.

o Bestimmung der optimalen stationdren Strome der elektrisch erregten Synchronma-
schine unter Beriicksichtigung der Verlustaufteilung zwischen Stator und Rotor.

o Entwicklung eines dynamischen Stromreglers unter Beriicksichtigung der Nichtlinea-
ritdten sowie der MIMO Charakteristik der EESM.

Um den Umfang dieser Arbeit in einem vertretbaren Rahmen zu halten, wird die
Berticksichtigung der biirstenlosen Erregung explizit ausgeschlossen. Es wird daher an-
genommen, dass der Rotorstrom zu Verfiigung steht und die geforderte Rotorspannung
verzogerungsfrei und ideal eingestellt werden kann.

Bei der Umsetzung der Arbeit wird zudem ein besonderer Fokus auf die Verwendung
optimaler Regelstrategien gelegt. Diese ermdglichen durch die Verwendung von Gewich-
tungsfaktoren eine intuitive und einfache Einstellung der Reglerparameter und vereinfachen
somit die Inbetriebnahme der Regelung.

Da sich die betrachtete EESM noch in Entwicklung befindet und auch die verwendete
EDU noch nicht die Rechenkapazitit fiir die Verwendung fortgeschrittener Regelungsalgo-
rithmen hat, beschrénkt sich diese Arbeit auf Simulationen, um die verwendete Strategie
zu demonstrieren. Insbesondere bei der modellpradikativen Regelung aus Abschnitt 5.1
konnen daher die Rechenzeitbeschrankungen nicht explizit beriicksichtigt werden.

1.4 Gliederung der Arbeit

Der Aufbau der vorliegenden Arbeit ist in Abbildung 1.6 dargestellt und folgt der Struktur
der feldorientierten Regelung.

Als Grundlage fiir die Entwicklung des Regelverfahrens werden zuerst in Abschnitt 2.1
und Abschnitt 2.2 die Modelle der elektrisch erregten Synchronmaschine sowie des T-NPC
Inverters erstellt. Hierzu wird in Abschnitt 2.1.1 zuerst die generelle Funktion sowie der
Aufbau des Inverters beschrieben bevor in Abschnitt 2.1.2 das Verhalten des neutralen
Punktes diskutiert und der schaltfrequente Rippel quantitativ bestimmt wird.
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Abbildung 1.6: Aufbau der vorliegenden Arbeit.

In Abschnitt 2.2 wird zuerst das Modell der elektrisch erregten Synchronmaschine unter
Annahme konstanter Induktivitdten betrachtet. Anschlieend erfolgt eine Erweiterung des
Modells zur Beriicksichtigung der magnetischen Sattigung.

Anhand des Modells der EESM lassen sich die stationédr optimalen Stromkomponenten
bestimmen. Dies erfolgt in Kapitel 3. Hierbei werden zuerst die Stromortskurven der
EESM diskutiert und das stationédre Verhalten nidher betrachtet. Anschliefend wird
Abschnitt 3.2 ein Optimierungsproblem zur Kupferverlustminimierung vorgestellt, welche
auch eine Verschiebung von Verlusten zwischen Rotor und Stator ermdglicht. Dieses
Problem wird zuerst analytisch fiir das ungeséattigte Modell und anschliefend numerisch
flir das sdttigungsbehaftete Modell der EESM gelGst.

Kapitel 4 beschaftigt sich anschliefend mit der Generierung der optimalen Pulsmus-
ter. Im Zuge dessen wird ein Verfahren vorgestellt, welches durch die Verbindung der
Raumzeigermodulation und der finite-control-set MPC den neutralen Punkt im Mittel bei
0V halten kann und dariiber hinaus eine Verschiebung der Verluste ermoglicht. Um die
grundlegende Funktion dieses Verfahrens zu zeigen, wird das Verhalten in Abschnitt 4.2
simulativ untersucht.

Zuletzt wird die dynamische Stromregelung der EESM diskutiert. In Abschnitt 5.1 wird
hierzu eine modellpridikative Regelstrategie vorgestellt, welche nicht nur als Strom- son-
dern auch als Drehmomentregelung arbeitet und somit eine deutlich besseres dynamisches
Verhalten erzielt als vergleichbare Regelstrategien. Hierzu wird Abschnitt 5.1.2 das Opti-
malsteuerungsproblem erldutert und in Abschnitt 5.1.3 das verwendete Maschinenmodell
néaher beschrieben. Anschliefend erfolgt eine Beschreibung der konkreten Implementierung
durch das wiederkehrende Losen quadratischer Programme.

Der MPC wird eine flachheitsbasierte Regelstrategie gegeniibergestellt, welche in Ab-
schnitt 5.2 vorgestellt wird. In Abschnitt 5.3 werden diese Verfahren in verschiedenen
Betriebszustanden simulativ getestet und die Unterscheide herausgearbeitet.
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2 Modellbildung

Zur Umsetzung der modellpradikativen Regelstrategien sowie zur Durchfithrung von
Simulationsstudien wird ein Modell des T-NPC Inverters sowie der EESM benétigt. Diese
Modelle sollen die elektrischen Eigenschaften sowie die wesentlichen Verlustmechanismen
dieser Systeme abbilden. Daher wird in diesem Kapitel die Funktion des T-NPC Inverters
sowie der elektrisch erregten Synchronmaschine ndher beschrieben und die relevanten
Gleichungen hergeleitet.

2.1 T-NPC Inverter

Die Vorteile der T-NPC Topologie wurden bereits in Abschnitt 1.1.2 ausfiihrlich erlédu-
tert. Um eine effiziente Regelstrategie zu entwickeln, die neben dem priméren Ziel der
Spannungserzeugung auch in der Lage ist den neutralen Punkt auf ca. 0V zu halten und
dariiber hinaus die Verluste des Inverters minimiert, ist eine genaue Kenntnis des System-
verhaltens notwendig. In diesem Abschnitt erfolgt daher nun eine genaue Beschreibung
des Betriebsverhaltens sowie der Verlustmechanismen dieser Invertertopologie.

2.1.1 Aufbau und Funktion

Die Struktur des T-NPC Inverters ist in Abbildung 2.1 dargestellt. Anhand der Abbildung
ist ersichtlich, dass dieser Inverter eine Erweiterung des Zwei-Level Inverters um einen
bidirektionalen Schalter auf den neutralen Punkt (NP) darstellt. Dieser neutrale Punkt
stellt eine schwebende Masse dar, welche durch den kapazitiven Spannungsteiler bestehend
aus Cp und C), realisiert wird. Ein wesentliches Ziel der Regelung besteht darin, die
Bedingung uc, =~ uc, zu erfiillen und somit sicherzustellen, dass der neutrale Punkt
tatséchlich nahe dem Potenzial von OV bleibt. In der englischen Literatur ist diese
Aufgabe als neutral point voltage balancing Problem bekannt [41, 49].

Die Schalter jedes Briickenzweiges sind in einen horizontalen und vertikalen Abschnitt
unterteilt. Der vertikale Abschnitt besteht aus den Schaltern S, 1 und Sy 4 mit « € {u, v, w}.
Diese Schalter miissen die vollstdndige DC-Spannung blockieren kénnen und weisen daher
in der Regel eine hohere Sperrspannung auf als die Schalter des horizontalen Abschnittes.
Dieser wird durch die Schalter S, 2 und S, 3 gebildet, welche nur fiir die halbe DC-
Spannung ausgelegt werden miissen. Jeder Briickenzweig besteht somit aus vier Schaltern
und vier Dioden, mit welchen die in Tabelle 2.1 angefiihrten Schaltzustéinde realisiert
werden kénnen [31].

Im ersten Fall, im Folgenden als P-Zustand bezeichnet, wird der jeweilige Strang mit
upc/2 verbunden. Hierzu werden die Schalter S;; und S, 2 geschlossen. Der zweite
Zustand beim Drei-Level Inverter wird als 0-Zustand bezeichnet und durch Betatigung der
Schalter S, 2 und S, 3 realisiert. Hierdurch wird der jeweilige Strang mit dem neutralen

15
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Abbildung 2.1: Drei-Level Inverter in NPC Topologie.

Schaltzustand  Sy1  Sz2 Szs Sz

P Ein Ein Aus Aus
0 Aus Ein Ein Aus
N Aus Aus Ein Ein

Tabelle 2.1: Zulédssige Zustdnde des Brickenzweiges eines Drei-Level-Inverters.

Punkt verbunden und auf ca. 0V geklemmt. Zur Herstellung des dritten Zustandes werden
die Schalter S; 3 und S, 4 betdtigt und der Strang somit mit —upc/2 verbunden. Dieser
Zustand wird als N-Zustand bezeichnet.

Die Betéatigung von S, 2 im P-Zustand bzw. von S 3 im N-Zustand ist hierbei fiir die
technische Realisierung der Ausgangsspannung nicht unbedingt notwendig, ermoglicht
aber eine Reduktion der Verluste beim Umschalten in den 0-Zustand. Dariiber hinaus kann
dann derselbe Modulator fiir den NPC und T-NPC Inverter genutzt werden [33, 46]. Alle
anderen Schalterkombinationen sind nicht zuléssig und fithren zu Briickenkurzschliissen
oder undefinierten Ausgangsspannungen.

Somit sind mit den drei Briickenzweigen 3% = 27 Schaltzustinde realisierbar. Wie
bei einem Zwei-Level Inverter, bietet sich beim Drei-Level Inverter die Verwendung der
Raumzeigerrechnung zur Darstellung der moglichen Schaltzustdnde und in weiter Folge
auch zur Generierung der Pulsmuster an. Hierzu werden in Anlehnung an [56, S. 202-206]
die Strangspannungen ,, u, und u,, fir jeden Schaltzustand berechnet und geméaf

u,] 21 -1 Hu
_ = , 2.1
[uﬁ‘] 3 [O % ) 1 5 21

Uy

w
S
LN

in das statorfeste a8-Koordinatensystem transformiert. Daraus resultiert fiir eine in Stern
geschaltete Maschine das in Abbildung 2.2 dargestellte Raumzeigerdiagramm.
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Abbildung 2.2: Raumzeigerdiagramm des Drei-Level Inverters [46].

Die Eckpunkte des dufleren Sechseckes werden von den sechs grofien Raumzeigern
gebildet. Diese Raumzeiger entsprechen jenen des Zwei-Level Inverters und haben eine
Lénge von 2/3 upc. Dies entspricht auch der maximal moglichen Strangspitzenspannung,
die an die Maschine angelegt werden kann. Die rot markierten Raumzeiger liegen in der
Mitte der Verbindungslinie zweier Eckpunkte des dufleren Sechsecks. Diese werden in
der Literatur als mittlere Raumzeiger bezeichnet und besitzen eine Linge von upc/v/3.
Dies entspricht dem Innkreisradius des dufleren Sechseckes und markiert die Grenze
der sinusférmigen Aussteuerung. Die griin markierten Raumzeiger werden als kleine
Raumzeiger bezeichnet und bilden ein weiteres Sechseck mit einem Umkreisradius von
1/3 upc. Diese entsprechen somit der halben Lénge der grofien Raumzeiger. Wie aus
der Abbildung ersichtlich, sind diese Raumzeiger redundant und kénnen mit jeweils zwei
Schaltzustdnden erzeugt werden. Die in Abbildung 2.2 dargestellten Vektoren werden
auch als Basisvektoren bezeichnet. Jene Raumzeiger mit der Lange Null, von denen beim
T-NPC Inverter drei existieren, werden Nullraumzeiger genannt [33].

2.1.2 Der neutrale Punkt

Um die drei Ausgangsspannungen erzeugen zu konnen, bendtigt der Drei-Level Inverter
eine weitere Spannungsstufe. Diese wird durch den kapazitiven Spannungsteiler bestehend
aus Cp und C,, erzeugt. Fiir diese Kondensatoren wird eine Spannung uc, = uc, = upc/2
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gefordert, wodurch der neutrale Punkt auf einem Potenzial von uyp = 0V liegt. Wird
nun zumindest eine Briicke in den 0-Zustand versetzt, was bei jedem mittleren und kleinen
Raumzeiger der Fall ist, so wird der Stromkreis iiber die Kondensatoren C),, bzw. C,
geschlossen und es kommt zu einem Strom iy p aus dem neutralen Punkt.

INP upe  LDC
2 o—»
Ty
Zy
Ko
uc, | 5 uc, | == Cn
Zy Zw
_upc  DC inp bw
2 o< _ I _
Ky
(a) Zustand ONN (b) Zustand POO

Abbildung 2.3: NP-Strom bei verschiedenen Schaltzustdnden.

In Abbildung 2.3 sind beispielhaft die Ersatzschaltbilder fiir die Schaltzustédnde ONN und
P00 bei einer symmetrischen Last in Sternschaltung dargestellt. Anhand der Abbildung ist
klar, dass fiir den geforderten Fall uc, = uc, die Strangspannungen in beiden Zustédnden
gleich sind. Fiir den Zustand ONN in Abbildung 2.3a ist sofort ersichtlich, dass ixp = iy
gelten muss. Wird im Zustand P00 in Abbildung 2.3b die Knotenregel fiir K; angewandt,
so ergibt sich iy p = i, + 4. Dartiber hinaus gilt bei Knoten Ko, dass i, + i, + i, = 0A
ist und somit iyp = —i, sein muss. Fiihrt man diese Uberlegungen fiir jeden Raumzeiger
durch, so ergeben sich die in Abbildung 2.2 in eckigen Klammern dargestellten Strome.
Aus der Abbildung geht hervor, dass die redundanten kleinen Vektoren bei gleicher Aus-
gangsspannung zu einem NP-Strom mit umgekehrten Vorzeichen fithren. Diese Eigenschaft
ist wesentlich, um den neutralen Punkt bei einem Potenzial von 0V zu halten.

Der Strom iyp fiihrt zu einer Umladung der Kondensatoren C), und C,, und damit zu
einer Variation NP-Potentials. Die Variation des neutralen Punktes soll nun quantitativ
beschrieben werden. Die folgenden Ausfithrungen sind an [47, 57| angelehnt und kénnen
anhand von Abbildung 2.1 nachvollzogen werden.

Im ersten Schritt gilt es die Kondensatorstrome ic, und ic, durch iyp auszudriicken.
Die Anwendung der Knotenregel am neutralen Punkt ergibt

iNp = ic, —ic, - (2.2)

Des Weiteren gilt aufgrund der Maschenregel

upc = uc, +uc, (2.3a)
upc
UG +unp . (2.3b)
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Wird nun noch die Differenzialgleichung der Kondensatoren

duc,

! at

(2.4)

mit x € {p,n} unter Annahme einer konstanten Spannung upc herangezogen, so ergibt
sich durch Einsetzen von (2.3a) in (2.4)

, duc dupc dug, Cp .
i6=C3" =%~ —ar | = oo (2:5)
——
0

Unter Verwendung von (2.2) ergeben sich dann die gesuchten Kondensatorstrome zu

INP

P L 2.6
‘T 110,/C, (2.62)
. INP

- 2.
1o, 15C,/C, (2.6b)

Im néchsten Schritt gilt es nun die Potenzialschwankungen des neutralen Punktes zu
bestimmen. Die Spannung des neutralen Punktes gegeniiber der Referenz errechnet sich
aus (2.3) und ergibt sich zu

uc, — Uc,

2
Unter Annahme einer hinreichend hohen Schaltfrequenz sowie einer hinreichend grofien
Lastinduktivitat, kann iyp wahrend eines Schaltzustandes als konstant angenommen
werden. Damit ergibt sich das Potenzial des neutralen Punktes am Ende einer Schaltsequenz
mit der Dauer T, durch Einsetzen von (2.6) in (2.4) und (2.7) zu

UNp = (2.7)

T,
- - I 2.8
UNP = UNPO —INP Gyt Oy (2.8)

wobei uxnpo die Spannung des neutralen Punktes zu Beginn des Schaltzustandes beschreibt.

Die Schwankung des neutralen Punktes hingt somit von den Kapazitaten der Zwischen-
kreiskondensatoren, dem Strom durch den neutralen Punkt iy p sowie der Einschaltdauer
T. ab. Aus (2.6) geht hervor, dass sich die Stréme geméafl dem Verhéltnis der Kapazitaten
aufteilen. Es ist daher sinnvoll, die Kapazitdten C), und C,, gleich der halben Zwischen-
kreiskapazitdt C,; zu wahlen, um eine gleichméfige Belastung zu gewéhrleisten. Es muss
also

(2.9)

gelten.
Durch die entsprechende Wahl der kurzen Raumzeiger kann uyp somit nahe 0V gehal-
ten werden. Dies ist aber nur in einem eingeschrankten Betriebsbereich moglich, wie in
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2 Modellbildung 2.1 T-NPC Inverter 20

[47] gezeigt. Um dies zu erldutern, ist in Abbildung 2.4a ein Ausschnitt des Raumzeigerdia-
gramms dargestellt. Bei Verwendung der nearest-three-vector Raumzeigermodulation sowie
der CB-PWM wird ein geforderter Raumzeiger ugy durch Modulation der drei benachbarten
Basisraumzeiger mit der geringsten euklidischen Distanz generiert. Befindet sich ug in
dem in Abbildung 2.4a griin markierten Bereich, dann wird der mittlere Raumzeiger PON
zur Modulation herangezogen. Der NP-Strom dieses Basisraumzeigers kann aber nun
nicht mehr in allen Betriebszustdnden durch die kleinen Raumzeiger kompensiert werden.
Betrachtet man z. B. den Fall ugy = upoy, dann wird ausschlieSlich der Basisraumzeiger
PON zur Modulation verwendet und die Zwischenkreiskondensatoren werden ohne Stabili-
sierungsmoglichkeit umgeladen. Wenn sich der Referenzraumzeiger dreht, dann kumuliert
sich die nicht kompensierbare Ladung in jedem Schaltzustand. Dieses Verhalten ist in
Abbildung 2.4b fiir eine bezogene Frequenz von 1.571, einen bezogenen Strom von 0.738,
eine Phasenverschiebung von ¢ = 60° einem Modulationsindex von m = upc/ V3 =1und
eine bezogenen Kapazitét von C), = (), = 0.708 dargestellt. Die Bezugsgréen basieren auf
den Nenndaten der EESM aus Abschnitt 2.2. Man sieht, dass die NP-Spannung innerhalb
des 60° umfassenden Abschnittes ansteigt. Da sich das Vorzeichen des NP-Stromes im
néchsten Abschnitt umdreht, baut sich die kumulierte Ladung anschlieend wieder ab.
Dies fithrt zu einem Spannungsrippel des neutralen Punktes mit der dreifachen Frequenz
der Grundwelle der Ausgangsspannung [47].

Bezogene Spannung in %
)
I

. PON [iy]
51 .
“ PNN [0] : : A :
1 ;2 > I I I I
3UDC jupc @ 0 20 40 60
0. in °
(a) Zur Spannungserzeugung mit mittleren
Basisraumzeigern. (b) Spannungsverlauf des neutralen Punktes.

Abbildung 2.4: Zum Rippel des neutralen Punktes.

Die Amplitude dieses Rippels ist von der Zwischenkreiskapazitdt, der Frequenz des
Ausgangssignals, dem Leistungsfaktor, dem Strom sowie der Hohe der Ausgangsspannung
abhéngig. In Abbildung 2.5 ist ein ausgewihltes Beispiel mit einer idealen NP-Regelung
dargestellt. Man erkennt, dass es einen Bereich gibt in welchem die Stréme hervorgerufen
durch den mittleren Raumzeiger exakt kompensiert werden kénnen. Mit steigendem
Modulationsindex und abnehmendem Leistungsfaktor verringern sich die Moglichkeiten
zur Kompensation allerdings zunehmend und die Amplitude des NP-Rippels vergrofiert
sich. An dieser Stelle sei zudem noch erwiahnt, dass dieser niederfrequente Rippel nicht
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durch Anderung der Schaltfrequenz beeinflusst werden kann. Diese bestimmt lediglich die
Hohe der schaltfrequenten Oszillationen des neutralen Punktes.

Qo

0.9

(=}

Mod. Index
o
o0

e
ﬂ
o
Bezogene Spannung in %

0.6

-150 —-100 —50 0 50 100 150

Phasenwinkel in °

Abbildung 2.5: Maximaler NP-Rippel bei einer idealen NP-Regelung.

2.1.3 Verluste

In dieser Arbeit werden SiC MOSFETs verwendet. Als unipolares Bauteil verhélt sich ein
MOSFET im eingeschalteten Zustand in einem groflen Strombereich wie ein ohmscher
Widerstand mit einem positiven Temperaturkoeffizienten. Dies ermdoglicht eine einfache
Parallelschaltung dieser Bauteile, um die Strombelastung zu reduzieren [58, S. 101].

Durchlassverluste

Die Ausgangskennlinie der MOSFETs lésst sich in guter Ndherung durch eine Gerade
approximieren, deren Steigung als Einschaltwiderstand Rpg ., bezeichnet wird. Fiir die
in dieser Arbeit verwendeten MOSFETs sind die Kennlinien in Abbildung 2.6 dargestellt.
Wie man sieht, ist der Widerstand der Schalter im vertikalen Zweig aufgrund der héheren
Sperrspannung deutlich gréfler. Daher werden im Inverter fiir jeden vertikalen Schalter
drei und fiir jeden horizontalen Schalter zwei MOSFETSs parallel geschaltet.

Die ohmsche Charakteristik sowie die Fahigkeit von MOSFETSs, Stréome in beiden
Richtungen zu fithren, macht die Bestimmung der Durchlassverluste besonders einfach.
Die umgesetzte Leistung ergibt sich iiber das ohmsche Gesetz direkt zu p = i2D sRps.on,
wobei mit ipg der Strom iiber die Drain-Source Strecke des MOSFETS bezeichnet wird. In
Abbildung 2.7 sind die Strompfade fiir die moglichen Schaltzustinde eines Briickenzweiges
des T-NPC Inverters angefithrt. Wie anhand der Abbildung ersichtlich, fliefit der Strom im
P-, bzw. N-Zustand iiber S; bzw. Sy und fiihrt zu Verlusten im jeweiligen Bauteil. Fiir den
0-Zustand fithrt der Strompfad tiber Se und S3. Somit ergibt sich die Warmeenergie des
horizontalen Zweigs E(]}’x sowie des vertikalen Zweiges Ej , aufgrund der Durchlassverluste
wahrend mit einer Einschaltdauer T, zu
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Abbildung 2.6: Ausgangskennlinie der verwendeten MOSFETs.
Elj, =2T.i2R}g,, und Ej, =T.i2R}g,, (2.10)

wobel Rpg ,, den Drain-Source Widerstand eines Schalters des vertikalen Zweiges und

RY, 5.0, den Drain-Source Widerstand eines Schalters des horizontalen Zweiges indiziert.
Der Strom i, entspricht dem Strom des entsprechenden Stranges x € {u, v, w}.

1

S S

R e

(b) 0-Zustand

(a) P-Zustand

(¢) N-Zustand

Abbildung 2.7: Durchlassverluste bei unterschiedlichen Briickenzusténden.

Schaltverluste

Die Schaltverluste eines MOSFETs hiangen im Wesentlichen von der Drain-Source Span-
nung ups sowie dem zu schaltenden Strom ipg ab. Die Vorgédnge sollen anhand des
Briickenzweiges in Abbildung 2.8 erlidutert werden und sind an [42, 58] angelehnt. Der
Anfangszustand der Briicke sei der 0-Zustand, in welchem die Schalter Se und S3 geschlos-
sen sind und ein Strom mit positivem Vorzeichen flieit. Wie schon bei der Herleitung des
NP-Rippels wird dieser Strom als konstant angenommen. Nun soll ein Wechsel in den
P-Zustand erfolgen, was das Offnen von S3 und das SchlieBen von S; bedingt. Um einen



Die approbierte gedruckte Originalversion dieser Diplomarbeit ist an der TU Wien Bibliothek verfligbar

The approved original version of this thesis is available in print at TU Wien Bibliothek.

[ 3ibliothek,
Your knowledge hub

2 Modellbildung 2.1 T-NPC Inverter 23

Briickenkurzschluss zu vermeiden, wird zuerst S3 gedffnet. Der Strom kommutiert hierbei
in die Body-Diode des MOSFETs. Diese beschrankt upg von S3 auf die Vorwartsspannung
der Body-Diode, wodurch die Schaltverluste beim Ausschalten von S3 minimal sind [58, S.
107-111]. Die Ausgangsspannung der Briicke hat sich in diesem Zeitraum kaum veréndert.

Wird nun nach der Schalter S7 betétigt, dann muss dieser hart schalten, d. h. sowohl die
Ausgangsspannung der Briicke dndern als auch den Laststrom iibernehmen. Hierbei wird
zuerst die Eingangskapazitit des MOSFETs geladen und somit die Gate-Source Spannung
erhoht. Nach Erreichen der Schwellspannung beginnt der Strom von der Body Diode von
Ss3 zu S1 zu kommutieren, die Drain-Source Spannung von .57 kann sich jedoch noch nicht
dndern, da die leitende Body-Diode von Ss die Strangspannung weiterhin auf ca. 0V
klemmt. Erst wenn der Strom vollstédndig auf den MOSFET kommutiert ist, reduziert
sich dessen Drain-Source Spannung bis zum stationéren Endwert. Dieser Vorgang ist fiir
den Grofteil der Schaltverluste verantwortlich und kann auf Basis von Datenblattwerten
sehr einfach modelliert werden [42].

= S =\ S e S |
S, S ﬁ? 5, 50 LT ﬂE}
i SR R BN .2 4 S N TR T [,
e
1 il
(a) 0-Zustand (b) Wechsel 0 — P (¢) P-Zustand

Abbildung 2.8: Schaltverluste beim Umschalten vom 0-Zustand auf den P-Zustand bei
positivem Strangstrom.
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Abbildung 2.9: Schaltverluste beim Umschalten vom 0-Zustand auf den P-Zustand bei
negativem Strangstrom.

Betrachtet man nun denselben Schaltvorgang, allerdings mit negativem Strom, dann
finden die in Abbildung 2.9 dargestellten Vorginge statt. Das Offnen von S3 fiithrt nun zu
einer Unterbrechung des horizontalen Strompfades, da die Body-Diode von S3 in diese
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Richtung sperrt. Der Strom kommutiert daher in die Body-Diode von S7 und es kommt
zu einem harten Ausschaltvorgang in Ss3. Hierbei erhéht sich die Drain-Source Spannung
von S3 bei weiterhin vollem Stromfluss, bis die Body-Diode von S zu leiten beginnt. Erst
dann baut sich der Strom in S ab. Dieser Vorgang fiihrt zu hohen Ausschaltverlusten in
S3, welche ebenfalls aus den Datenblattwerten hervorgehen. Beim Betétigen von S7 nach
der Totzeit fiihrt dessen Body-Diode bereits den vollen Laststrom und upg entspricht
deren Vorwartsspannung. Entsprechend kann S7 nahezu verlustlos eingeschaltet werden.
Die Verluste in der Diode sind verglichen mit denen im Schalter gering und werden daher
in dieser Betrachtung vernachléssigt. Dasselbe gilt auch fiir Verluste, die durch parasitére
Elemente hervorgerufen werden. Eine genauere physikalische Modellierung der Vorgénge
findet sich in [58].

Werden diese Uberlegungen fiir jeden moglichen Zustandswechsel des Briickenzweiges
durchgefiihrt, dann ergibt sich die in Tabelle 2.2 dargestellte Verlustaufteilung. Es ist
ersichtlich, dass bei einem positiven Strom die Schalter S; und S5 belastet werden,
wahrend bei einem negativen Strom die Verluste in S3 und Sy auftreten. Dies fiihrt, wie
in [42] ndher erlautert, zu einer leistungsfaktorabhéngigen Verteilung der Schaltverluste.
Bei sinusférmiger Modulation treten die Schaltverluste bei einem Leistungsfaktor von
Fins ausschliefflich im vertikalen Zweig auf, wihrend im reinen Blindleistungsbetrieb die
Schaltverluste im horizontalen Zweig entstehen.

A7 N 0 P A7 N 0 P
N - SQ Sl N - 54 S4
0 SQ - 51 0 S4 - 53
P S S - P Sy Sz -
(a) Positiver Strom (b) Negativer Strom

Tabelle 2.2: Position der Schaltverluste.

In Abbildung 2.10 sind die bezogenen Schaltverluste fiir die verwendetem MOSFETSs bei
einer Temperatur von 150 °C dargestellt. Die horizontalen Schalter miissen bei uyp ~ 0V
eine Spannung von etwa upc/2 schalten. Die Schalter der vertikalen Zweige schalten im
reguldren Betrieb ebenfalls nur die halbe Zwischenkreisspannung. Da die Schaltverluste in
etwa linear mit der zu schaltenden Spannung ansteigen, verdoppeln sich die Verluste im
Zwei-Level Betrieb. Dieser Betriebszustand ist daher aus Effizienzgriinden zu vermeiden.

In diesem Abschnitt wurde das Betriebsverhalten sowie die wesentlichen Verlustme-
chanismen des T-NPC Inverters néher erldutert. Die moglichen Ausgangsspannungen
wurden als Raumzeigerdiagramm dargestellt und deren Einfluss auf den neutralen Punkt
erlautert. Weiters wurden das Verhalten des neutralen Punktes quantitativ beschrieben
und die Durchlass- und Schaltverluste fiir einen T-NPC Inverter mit MOSFET Schaltern
erkléart. Die in diesem Kapitel erarbeiteten Grundlagen sind wesentlich fiir die in Kapitel 4
vorgestellte Strategie zur optimalen Generierung der Pulsmuster.
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Abbildung 2.10: Schaltverluste der verwendeten MOSFETs.

2.2 Elektrisch Erregte Synchronmaschine

Die elektrisch erregte Synchronmaschine (EESM) eignet sich, wie in Abschnitt 1.1.1
erldutert, besonders gut als Traktionsantrieb in Elektrofahrzeugen. Zur effizienten und
dynamischen Regelung dieses Maschinentyps ist eine genaue Kenntnis des nichtlinearen
Systemverhaltens erforderlich. In diesem Abschnitt wird daher die Funktionsweise der
EESM beschrieben und ein nichtlineares, dynamisches Modell dieses Motortyps hergeleitet.
Die theoretischen Ausfiihrungen in diesem Kapitel basieren auf [18, 26, 35].

2.2.1 Aufbau und Funktion

In Abbildung 2.11 sind die Wicklungssysteme der EESM vereinfacht dargestellt. Der Stator
besitzt, wie bei Drehfeldmaschinen {iblich, ein symmetrisches dreiphasiges Wicklungssys-
tem. Die Polpaarzahl z, der Maschine beschreibt die Anzahl der Polpaare. Fiir die in
Abbildung 2.11 dargestellte EESM gilt aus Griinden der Einfachheit 2, = 1. Ublicherweise
werden die Statorwicklungen in Stern verschalten und der Sternpunkt nicht geerdet, somit
kann die Nullsystemfreiheit der Strome garantiert werden [26].

Der Rotor besitzt ebenfalls z, Polpaare, welche die Erregerwicklung tragen. Die Rotor-
wicklungen werden mit Gleichstrom beaufschlagt und erzeugen einen konstanten Rotorfluss
mit einstellbarer Amplitude. Die Zufiihrung des Gleichstromes erfolgt klassischerweise iiber
Schleifringe oder wie in Abschnitt 1.1.1 beschrieben iiber ein biirstenloses Erregersystem.
Wihrend Vollpollaufer iiber den gesamten Rotorumfang einen konstanten magnetischen
Widerstand aufweisen, tritt bei den in Abbildung 2.11 dargestellten Schenkelpollaufern
eine magnetische Asymmetrie im Rotor auf. Diese Asymmetrie fithrt zu einer magnetischen
Vorzugsrichtung in der Maschine und somit zu Reluktanzmomenten im Betrieb. Dieses
Moment kann ausgenutzt werden, um zusétzliches Drehmoment, insbesondere bei der
Feldschwéchung, zu generieren. Der wesentliche Anteil des Drehmoments ist allerdings
auf das synchrone Moment basierend auf der Lorentzkraft zuriickzufithren. Diese entsteht
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(a) uvw System (b) dq System

Abbildung 2.11: Wicklungen einer elektrisch erregten Synchronmaschine mit einem Schen-
kelpolrotor [35, S. 290f].

durch die Interaktion des Statorfeldes mit dem Rotorfeld [35, S. 285-89).

Fir z, > 1 ist eine Unterscheidung zwischen den mechanischen und elektrischen
Winkel des Rotors notwendig. Durch die sich wiederholenden Polpaare ist der elektrische
Rotorwinkel 0.; grofier als der mechanische Rotorwinkel 0,, und es gilt

01 = Oz, (2.11a)
Wel = WmZp - (2.11b)

2.2.2 Elektrische Systemgleichungen

Im diesem Abschnitt wird zuerst das elektrische Modell der EESM unter Annahme
einer linearen Magnetisierungskennlinie hergeleitet, bevor anschliefend die notwendigen
Erweiterungen zur Beriicksichtigung der magnetischen Séttigungen umgesetzt werden.
Um die Modellkomplexitat auf einem vertretbaren Mafl zu halten, werden die folgenden
Annahmen getroffen:

e Es wird das Grundwellenmodell der Maschine herangezogen. Dieses besagt, dass die
Verkettung der Wicklungen ausschliefilich durch die sinusférmige Grundwelle des
Luftspaltfeldes zustande kommt [26]. Oberwelleneffekte sowie Streufelder des Rotors
und Stators werden daher vernachldssigt.

e Der Rotorgleichstrom erzeugt einen homogenen magnetischen Fluss im Luftspalt,
welcher nicht vom Rotorwinkel 6; abhéngt [26].

e Die Grofle der Statorinduktivitiaten L,, L, und L, hingt harmonisch von der
Rotorstellung 6,; ab [26].
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o Die Wicklung des Stators ist symmetrisch und dreistrangig [35].

e Stromverdriangung durch den Skin- und Proximity Effekt sowie Eisenverluste bleiben
unberiicksichtigt [35].

o Die durch die Eisenséttigung bedingte magnetische Kopplung zwischen der d-Achse
und der g-Achse (Kreuzverkopplung) wird vernachléssigt.

Elektrische Systemgleichungen mit konstanten Induktivitdten

Betrachtet man Abbildung 2.11a so ist eine Abhéngigkeit der Statorinduktivitdten L, L,
und L,, vom Rotorwinkel ,; ersichtlich, da die d-Achse den Pfad des geringsten magneti-
schen Widerstandes darstellt. Dies ist fiir die Phase u auch qualitativ in Abbildung 2.12
dargestellt. Die Selbstinduktivitdt L, besitzt ein Maximum bei 0° sowie bei 180°, da in
diesem Fall die Rotorachse mit der Achse der Induktivitdt zusammenfillt. Selbiges gilt
auch fiir die Gegeninduktivitit L, ; zwischen Stator und Rotor, wobei diese bei 180° ein
Minimum besitzt da dort die Wicklungsachsen antiparallel verlaufen. Die Induktivitét
mit den anderen beiden Wicklungsachsen verlaufen ebenfalls sinusférmig und besitzen
aufgrund der 120° Phasenverschiebung im Mittel ebenfalls eine negative Gegeninduktivitt.

T T T

Induktivitat

Elektrischer Winkel in rad

Abbildung 2.12: Verlauf der Induktivitdten der Phase u tiber dem elektrischen Rotorwinkel
[26].

Eine mathematische Beschreibung der EESM in einem dreiphasigen System ist aufgrund
dieser Winkelabhéngigkeit nachteilig. Dariiber hinaus sind durch die Nullsystemfreiheit
nur zwei der drei Strangstrome frei einstellbar. ZweckméfBiger ist es daher, die Indukti-
vitdten in einem rotororientierten Koordinatensystem darzustellen. Dies erfolgt mit der
sogenannten Park-Transformation [59] und fithrt auf die in Abbildung 2.11b dargestellte
Anordnung. Betrachtet man ausschliellich die Grundwelle, dann kénnen die drei Statorin-
duktivitdten durch zwei orthogonale, winkelunabhéngige Induktivitédten Ly und L, ersetzt
werden. Das zugrunde liegende dg-Koordinatensystem orientiert sich an der Rotorposition.
Hierbei beschreibt die d-Achse die Wirkungsachse des Erregerflusses, welcher tiber die
Gegeninduktivitédt Lg mit der d-Achse verkoppelt ist. Die g-Achse steht orthogonal auf
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die d-Achse und wird nicht vom Erregerfluss beeinflusst. Diese Achse ist zusammen mit
dem Rotorfluss fiir die Erzeugung des synchronen Drehmoments verantwortlich.

Durch die Transformation wird das dreiphasige uvw-System in das zweiphasige dq-
System umgerechnet. Dariiber hinaus treten im stationdren Zustand ausschliellich Gleich-
grofen und keine harmonischen Schwingungen auf. Die genaue Vorgehensweise findet sich
in [18, 26]. An dieser Stelle sei nur das Ergebnis der amplitudeninvarianten Parktransfor-
mation angefiihrt, welches die elektrische Dynamik der EESM beschreibt.

. di ds .

ug = Rgig + deftd + Ldfditf — Wer Lgiyg (2.12a)
. di . .

Ug = Ryig + quftq + wel(Ldef + Lygig) (2.12b)
. di 3 dig

Uf:Rflf—FLfdig—f‘i dfa (2120)

Die Spannungen ug4 und u, sind hierbei die transformierten Statorspannungen und sind
gemeinsam mit der Rotorspannung u die Eingangsgrofien des Systems. Als Zustandsgréfien
treten die Stréme 74, i, und iy auf. Des weiteren ergibt sich durch die Parktransformation
eine Abhéngigkeit von der elektrischen Winkelgeschwindigkeit w,;. Der Statorwiderstand
R, sowie der Rotorwiderstand Ry werden durch die Transformation nicht beeinflusst. Der
Faktor 3/2 in (2.12c) resultiert aus der amplitudeninvarianten Transformation [18]. Werden
die Stréme im Zustandsvektor i = [ig i, is]T und die Spannungen im Eingangsvektor
u=[ug u; u f]T zusammengefasst, dann lésst sich das System (2.12) auch kompakt in
Matrixform anschreiben:

d
u=Ri+ - Li+QqLi (2.13)

Hierbei ist R die Widerstandsmatrix, L die Induktvitdtsmatrix und €2.; die schiefsymme-
trische Matrix der Winkelgeschwindigkeiten. Die Matrizen ergeben sich zu

RS 0 0 Ld 0 Ldf 0 —Wel 0
R=|0 Ry, 0|, L=| 0 Ly 0|, Qu=|wg 0 0. (214
0 0 Ry 3Ly 0 Ly 0 0 0

Die Zustandsraumdarstellung des Systems kann dann direkt durch Inversion der Indukti-
vitdtsmatrix bestimmt werden und ergibt sich zu

d
o= L' R+QuL)i+L 1 u, i(t) =ip . (2.15)

Wird nun die mechanische Dynamik als hinreichend langsam gegeniiber der elektrischen
Dynamik angenommen, so kann w,; als quasistationirer Parameter aufgefasst werden. Dann
ist ¢ in (2.15) eine konstante Matrix und die elektrische Dynamik ist ein LTI-System.
Diese vorteilhafte Darstellung ist aber nur unter Annahme konstanter Induktivitdten
giiltig, was vor allem bei hoch ausgenutzten Maschinen nicht mehr zutrifft. Daher wird
das eben hergeleitete Modell im néchsten Abschnitt dahingehend erweitert.
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Elektrische Systemgleichungen unter Beriicksichtigung der Eisensattigung

Zur weiteren Beschreibung der elektrischen Dynamik wird das Produkt Li in (2.13) zum
Vektor der Flussverkettungen (i) = [¥a(ia,if) vq(ig) ¥f(ia,ir)]T zusammengefasst.
Im Fall konstanter Induktivitdten ergeben sich die Komponenten von (i) zu

"L/Jd(id, if) = Lgiqg+ Ldfif (2.16&)
wq(iq) = Lygiq (2.16b)
o 3. . )

wf(zd,zf) = §Ldf’bd + Lflf (2.160)

wobei Vq(iq,if), ¥q(iq) und s(ig,ir) jeweils die Flussverkettung der d-Achse, q-Achse
sowie des Rotors darstellen. Diese Beschreibung ist nun besonders gut geeignet, um die
Eisensattigung der Maschine zu modellieren. Durch gezieltes Anfahren von Arbeitspunkten,
wie in [19, 60] fur eine PMSM, gezeigt, oder mit der Finite-Elemente-Methode (FEM)
wie in [18] konnen die Flussverkettungen als allgemeine Funktion der Strome bestimmt
werden. Damit ergibt sich die elektrische Dynamik zu

u=Ri+ %’lﬂ(i) + Qi) . (2.17)

Da es sich beim Vektor der Flussverkettungen (i) nun im Allgemeinen um eine
nichtlineare Funktion in i handelt, muss bei der Berechnung der totalen Zeitableitung die
Kettenregel angewandt werden. Dies fihrt auf den Ausdruck

- a%wd(i) a%iﬂd(i) a%ﬂﬂd(i) ig

d .. op)di |5 8 d )

alb(l) T 0 dr | %a wq(l) ig wq(l) iy wq(l) T 1q

anr () grvr() avr()| o Lis

Wird die Eingangs geforderte Unabhéngigkeit der d- und g-Achse beriicksichtigt, dann
vereinfacht sich dieser Ausdruck zu

(2.18)

d . opima | lalei) 0 lgliain] g fi
a?V="g @, O ) 0 (2.19)
Slar(ig,if) O Lp(ig,iy) if
L/ (i)

wobei L/(i) als differenzielle Induktivitatsmatrix bezeichnet wird und fiir die partiellen
Ableitungen die Abkiirzungen

0 L L 0 L L
——aliq,ip) = la(ia,if) , —Valia, i) = lap(iq,iy) , (2.20a)
Oty iy
0 ) ) 0 L o
78' U’q(lq) = lq(lq) ) ey qu)f(ZdaZf) = lf(ZdaZf) (2-2Ob)
iq iy
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eingefithrt werden. Die in (2.20a) eingefithrten Induktivitdten werden als differenzielle
Induktivitdten bezeichnet und beeinflussen das dynamische Verhalten der EESM. Fiir die
Kopplungsinduktivitdten muss weiterhin

0 3
i dr) = == 2.21

gelten [9]. Fiir den Fall konstanter Induktivitdten gilt L’(i) = L und somit die Aquiva-
lenz von (2.17) und (2.12). Bei bekannten Flussverkettungen (i) ergibt sich somit die
nichtlineare Zustandsraumdarstellung unter Beriicksichtigung der Séttigung zu

%i = L) Y(Ri+ Quep(i)) + L) u . (2.22)

Es handelt sich also um ein nichtlineares, dynamisches MIMO System mit affinem Eingang.

Modellierung der Flussverkettungen

Fiir die in Abschnitt 5.1 beschriebene modellpriadikative Regelstrategie wird ein performan-
tes Modell benétigt. Daher wird im Weiteren ein polynomiales Modell zur Beschreibung
der Flussverkettungen entwickelt. Bei der modellierten EESM handelt es sich um eine
Maschine der HOFER POWERTRAIN GmbH, welche die in Tabelle 2.3 dargestellten Cha-
rakteristiken besitzt. Als Normierungsbasis wurde hierbei der Strangspitzenstrom, die
Strangspitzenspannung sowie die Nenndrehzahl herangezogen und die Rotorgrofien geméafl
Anhang A auf die Statorseite umgerechnet. Die Modellierung erfolgt auf Basis von Daten
aus der Finite-Elemente-Methode (FEM), welche mit der Software MOTOR-CAD generiert
und von HOFER POWERTRAIN zur Verfiigung gestellt wurden. An dieser Stelle sei noch
angemerkt, dass die Beschreibung der Abbildungen sowie der Arbeitspunkte in normierten
und transformierten Gréflen erfolgt, simtliche Gleichungen aber fiir physikalische, also
nicht normierte bzw. transformierte Grofien gelten. Da sich die EESM derzeit noch in
Entwicklung befindet, konnten zudem nicht alle Daten vollumféinglich generiert werden,
weshalb in diesem Abschnitt auch a-priori Wissen zur Modellbildung herangezogen wird.
Die FEM Daten beinhalten die Statorflussverkettungen 14(i) und 1,(i) fir die bezogenen

Strome
iqg € [—0.53,0] , i4 € [-0.75,0.75] und ;€ [0,0.639] . (2.23)

Dariiber hinaus ist die Rotorflussverkettung 1 (i) an einigen ausgewéhlten Betriebspunkten
gegeben. Vergleicht man die gegebenen Strombereiche mit den in Tabelle 2.3 angefithrten
Maximalstromen, zeigt sich, dass nur ein Teil des Strombereichs von den FEM Daten
abgedeckt wird. Aus diesem Grund sind weitere physikalische Uberlegungen notwendig,
um das Maschinenverhalten im gesamten Betriebsbereich zu modellieren. Dartiber hinaus
wird - wie Eingangs angefiihrt - die Kreuzverkopplung der Achsen vernachléssigt. Daher
wird bei der Modellierung der Achsen der Strom der jeweils anderen Achse als Konstante
betrachtet. Fiir das Weitere wird die zuldssige Menge der Stréme
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Parameter Wert Formelzeichen
Polpaarzahl 3 Zp
Phasenzahl 3
Topologie Stern
Maximaler Statorstrom 1 s, maz
Maximaler Rotorstrom 0.639 1f max
Maximale Drehzahl 2.435 Nomaz
Maximales Drehmoment 0.802 Mmaz
Statorwiderstand 29.637 - 1073 R,
Rotorwiderstand 35.993 - 1073 Ry
Induktivitdat der d-Achse 3.081 Ly
Induktivitat der q-Achse 2.914 L,
Kopplungsinduktivitat 3.081 Lgs
Induktivitdt des Rotors 10.056 Ly

Induktivitdtswerte gelten bei 0 A und die Widerstandswerte bei 80 °C.

Tabelle 2.3: Nenndaten der EESM.

. . . 17T 3 . .
X = {1 = [Zd 1q ’Lf] eR |_Zs,max <14 <0,
(2.24)

_is,ma;c S Z‘q S Z.s,maa:’
0< Zf < Z.f,magﬁ}

definiert. Die Maximalstrome i 4, Und if,,4, stammen hierbei aus Tabelle 2.3. Fiir das
weitere werden die Datenpunkte aus der FEM Analyse zu den Vektoren

= [ig, ’id,NFE]T ) (2.25a)
=lig1 - ddnes] (2.25b)
R R (2.25¢)
=[Ya1 - VaNps] (2.25d)
=[g1 e YenNppl (2.25¢)
¢f =1 o VpNpgl (2.25f)

der Liénge Npp zusammengefasst. Die zugehorigen Polynome zur Modellierung der Fluss-
verkettungen werden als ¥(ig, if, k), ﬁq(iq, k,) und wAf(id, if, Ef) definiert. Hierbei be-
zeichnen Rd, ,lA{q und k ¢ die Polynomkoeffizienten. Dieses Argument wird nur dann explizit
angefiithrt, wenn es zur Erlauterung benotigt wird.

Flussverkettung der g-Achse Die Flussverkettung der g-Achse ist unter Vernachldssigung
der Kreuzverkopplung ausschliellich eine Funktion in i, und kann somit sehr einfach
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modelliert werden. Um die Sattigung durch die Fliisse in der d-Achse nicht vollkommen
aufler Acht zu lassen, erfolgt die Modellierung bei iq = 0.316 und iy = 0.200. Das Kennfeld
wird dann im unteren Strombereich durch ein Polynom vierten Grades approximiert und
zur Darstellung der Séttigung wird im oberen Strombereich eine lineare Funktion verwendet.
Die Koeflizienten dieser Polynome werden anhand der FEM Daten mit der Methode der
geringsten Fehlerquadrate bestimmt. Da dasselbe Séttigungsverhalten unabhéngig vom
Vorzeichen des Stromes angenommen wird, erfolgt die Bestimmung ausschliellich fiir
positive Strome. Zur Bestimmung der differenziellen Induktivitdten nach (2.18) muss
Yq(iq) € C' sein. Da in Abschnitt 5.1.3 das Modell linearisiert wird und hierfiir L'(i)
differenziert werden muss, wird zﬁq(iq) als zweifach stiickweise stetig differenzierbare
Funktion angesetzt. Sei nun 1/qu7p(iq, Rq’p) das Polynom vierten Grades mit den Koeffizienten
lAcq,p und ﬂqyl(iq, Eq,l) die lineare Funktion mit den Koeffizienten l;qyl. Sei weiters i, jener
Strom bei dem von g, (iq, Kqp) auf g(iq, Key) gewechselt wird, so ergibt sich das
Optimierungsproblem

° 2
Ko kg = arg min |9, — b, (i Ky Kot ) | (2.26a)
kg p€R,
k lER2
wBv. p(0,kgy) =0 (2.26b)
7v/)m(lqrvkc{) %, (iq, kq,) (2.26¢)
9 )
5 Paplia kqp) = qu(zq, 1) (2.26d)
tq
0 .
27/) plig Kgp) =0 (2.26¢e)
q

wobei die beiden Teilfunktionen 1, (iq, kq,) und 1[},171(@'(1, l;qJ) in der Kostenfunktion zu
einer Funktion ﬁq (iq, 1A<q7p, IA<q,Z> zusammengefasst wurden. Zur Vereinfachung der Notation

wird in (2.26) sowie den folgenden Optimierungsproblemen die Schreibweise

@ = 0@ (2.27)
verwendet. Der Ausdruck '[pq(iq) steht fir die Auswertung von ﬁq fiir jeden Strom i, € i4.
Die Nebenbedingungen (2.26¢) bis (2.26€) stellen hierbei die zweifach stetige Differen-
zierbarkeit von zﬁq(iq) sicher. Zur Losung kann (2.26) unter Verwendung der reduzierten
Gradientenmethode in ein unbeschrénktes Problem tiberfithrt und dann mit der Methode
der kleinsten Fehlerquadrate gelost werden. Auf eine Optimierung von fq wurde verzichtet,
sondern es wurde heuristisch Eq = 2/3 gewahlt. Um auch negative Strome auswerten zu

kénnen, wird noch

ﬂq(iq) = Sgn@q)&q(’iq‘?f‘q,pa lA‘tz,l) (2.28)

definiert Das Ergebnis der Optimierung ist in Abbildung 2.13a dargestellt und zeigt eine
gute Approximation im gesamten Betriebsbereich. Die geringen Abweichungen bei etwa
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ig = 0.42 sind auf die Nebenbedingungen in (2.26) zuriickzufiihren. Da bereits in dem
durch die FEM Daten beschriebenen Strombereich ein deutliches Sattigungsverhalten
auftritt, ist die lineare Approximation der Flussverkettung oberhalb von Eq physikalisch
sinnvoll. In Abbildung 2.13b ist zudem die differenzielle Induktivitdt dargestellt. Auch
hier fithrt die Eisenséttigung bei hohen Strémen zu einer verringerten Induktivitét.

I I 1 1 ! 1 1 1 1 1

LU—Modell | 3 .
x FEM | ~ ;
25 .
SO0 . = §
1F- .
e ~ ﬁ
1 | | | L I | | | 1
-1 —05 0 05 1 -1 —05 0 05 1
1q iq

(a) Flussverkettung der g-Achse. (b) Induktivitdt der g-Achse.

Abbildung 2.13: Modell der g-Achse.

Flussverkettung der d-Achse Die Flussverkettung der d-Achse wird sowohl von iy als
auch von iy erzeugt. Auch hier wird die Kreuzverkopplung nicht explizit modelliert, aber
durch die Wahl der Kennfelder bei i, = 0.316 mit beriicksichtigt. Die Modellierung erfolgt
dartiber hinaus fiir ¢4 nicht im gesamten Strombereich iy € [—ismaz; is,maz), SOndern wie in
(2.24) gefordert nur fiir negative Stréme ig € [—is maq,0]. Diese Beschréankung des Strom-
bereiches ist notwendig, da fiir den positiven Strombereich keine ausreichenden FEM Daten
vorhanden sind. Es handelt sich hierbei aber nicht um eine wesentliche Einschrinkung, da
die magnetische Asymmetrie der Maschine gering ist und das zusétzliche Reluktanzmoment
bei positiven Strémen vernachléssigt werden kann. Um den Feldschwéchbetrieb darstellen
zu koénnen, ist daher die Modellierung des negativen Strombereiches wesentlich relevanter.
Sollte es im dynamischen Betrieb doch zu positiven d-Stromen kommen, dann wird die
lineare Approximation

uliaig) = al0,ig) + otiu(0,ip) (2.29)
L,_/
14(0if)
verwendet.
Da 1)4(iq,if) nun eine Funktion in zwei Argumenten ist und die FEM-Daten fiir ¢4 nur in
einem eingeschréankten Strombereich zur Verfiigung stehen, gestaltet sich die Modellierung
ungleich schwieriger als bei der g-Achse. Daher werden im ersten Schritt die Funktionen
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$i(ia) = talia, 0) (2.30a)
U] (ig) = a(0,i5) (2.30D)

bestimmt und die daraus gewonnenen Erkenntnisse zur Bestimmung von @d(id, ir) heran-
gezogen.

Die Modellierung von 1[}5 (if) erfolgt dquivalent zur Bestimmung von @Z;q(iq) durch Losung
des Optimierungsproblems

2
kg,pakg,z = arg min H¢§ — Py (1f7 Ky p kf,l) (2.31a)
kf’peRf’, 2
kf €R?
B 0} ,(0.Kk),) =0 (2.31D)
w.B.v. (0K '
wglc,p(gf’ kglc,p) = T/’glc,l(gfv kg,z) (2.31c)
9 M i 0 f 7 oTf
aiifd’d,p( o kd,p) = aiifqﬁd,l(lfakd,z) (2-31d)
Db i K =0 (2.31¢)
9i2 P L ¥dp 3le
f

wobei auch hier 7,/35 (ig) in ein Polynom vierter Ordnung sowie eine lineare Funktion
aufgeteilt wurde. Der Ubergang iy zwischen dem polynomialen und linearen Modell wurde
wieder heuristisch bestimmt und Ef = 0.533 gewahlt.

Zur Beschreibung von zﬁg(id) aus (2.30b) wird ebenfalls das gleiche Modell bestehend aus
dem Polynom vierten Grades sowie der linearen Funktion herangezogen. Da der Rotor der
betrachteten Maschine nur eine geringe magnetische Asymmetrie aufweist, ist es sinnvoll
anzunehmen, dass die Sattigung der d-Achse und der g-Achse bei einem &hnlichen Strom
beginnt und die gesittigte Induktivitit nahezu identisch sein wird. Diese Uberlegung
rechtfertigt die Annahme, dass die linearen Funktionen identisch sind und somit

sd oot PN
Yai(lial kg ) = ¥qi(ligl, kep) (2.32)
gilt. Somit sind die Koeffizienten der linearen Funktion mit 123,1 = lAcq’l fixiert und es miissen

nur noch die Parameter des Polynoms vierten Grades @g’p(id, Rg,p) bestimmt werden. Dies
fithrt auf das Optimierungsproblem
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2
. . Ad (. =~
k§, = arg min Hwi—wd,p(ld,kip) (2.33a)
k§ cR® 2
wByv. ¥ (0,kI,) =0 (2.33b)
Vi plia, k) = 9, (0, k) (2.33¢)
d g ~ - 0 -~y - -
71 Vaplia Kip) = 51,0, ki) (2:33d)
O 5 il ,) =0 (2.33¢)
ai2 d,p\tdsBqdp) — Y - .
d

Wie in (2.26) ldsst sich dieses Problem durch Verwendung der reduzierten Gradientenme-
thode sowie der Methode der kleinsten Fehlerquadrate 16sen. Die mit (2.31) und (2.33)
bestimmten Flussverkettungen der d-Achse sind in Abbildung 2.14 dargestellt und weisen
eine hohe Approximationsgenauigkeit auf. Diese einfachen Modelle werden nun aber nur
verwendet, um sinnvolle Anfangswerte sowie physikalisch motivierte Beschrankungen
zur Bestimmung von &d(id, if) zu generieren. Hierbei werden die folgenden Annahmen
getroffen:

I I w w w W f — T

oh | 1 . .
= | =
5 =05 - >
= =
(SN =

1k -
i i i i i i | i i i
-1 —-0.8 —-0.6 —0.4 —0.2 0 0 0.2 0.4 0.6
iq if
(a) Flussverkettung bei iy = 0. (b) Flussverkettung bei iy = 0.

Abbildung 2.14: Flussverkettung der d-Achse in Abhéngigkeit einer Stromkomponente.

 Die maximale Flussverkettung tritt bei 14(0,% ¢ maqz) auf, da an diesem Punkt keine
feldschwichender d-Strom vorhanden ist. Gleichermafien tritt die minimale Flussver-
kettung bei ¥g(—is maz,0) auf, da dort kein Erregerstrom flief3t.

e An den Punkten der maximalen bzw. minimalen Flussverkettungen sind die diffe-
renziellen Induktivitdten voll geséattigt und somit minimal. An keinem Punkt in der
zulassigen Menge &; konnen die Induktivititen einen geringeren Wert annehmen,
da sich aufgrund der unterschiedlichen Vorzeichen von ig und iy in &; die Felder
nur gegenseitig schwéchen konnen.
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e An der Stelle i = 0, iy = 0 sind die Induktivitidten ungesattigt und somit maximal.
An keinem Punkt in der zuldssigen Menge X; konnen die Induktivitdten einen
groBeren Wert annehmen.

Diese Annahmen fithren nun auf die Bedingungen

wd,mam = @Z{c(if,mam) ) wd,min = ﬁg(_is,macc) )
a Af . 8 ~d .
l min — . max) l min — . —lsmax)
df, di, Yy (iy, ) d, dif Ya(—is, ) (2.34)
a Af a ~d
l maxr — 7. 0 ) l mar — . 0) .

Zur Modellierung wird ﬁd(id, i) als Polynom vierten Grades im R? angesetzt, wodurch
25 optimierbare Koeffizienten kg € R verfiigbar sind. Nun lésst sich das eigentliche
Least-Squares Problem der d-Achse formulieren:

A N ~ 2
kg = arg min H'd)d — Py (id, if,kd) H2 (2.35a)
ky€R25
u.B.v. &d(o’ O) Rd) =0 (235b)
&d(_is,maxa 07 1~{d)) = wd,min (235C)
djd(o7 Z.f,ma:pa 11 )) = wd,max (2 35d)
o -
ai.wd(o, 1 f max> kd)) = ld,min (2356)
iq
o .
67.%1(0, if.maz> Kd)) = ldf.min (2.35f)
vf
o . )
ai.lbd(_ls,maxv 0, kd)) = ld,min (2.35g)
id
o . i
?wd(_ls,maza 07 kd)) = ldf,min (2.35h)
Lf
8 i 1 .
ai-wd(oa 0, kd)) = ld,max (2351)
ig
a i 1 .
87,7#(1(0, 0, kd)) = ldf,maz (235J)
vf
77bd,min < lﬁd(id,’if,lzd) < wd,mam 5 v id,if € Xz (235k)
o =~ ~
Lafmin < ﬁwd(idviﬁkd) <ldfmaz , Viaif €X (2.351)
f
0 - -
lamin < 5-—Vdlia,ig, Ka) < lamas , Viayif € & (2.35m)
d

Dieses beschrankte Optimierungsproblem wird mit der reduzierten Gradientenmethode
vereinfacht und dann mit Methode der Barrierefunktionen numerisch in MATLAB gelost.
Die resultierende Funktion ist in Abbildung 2.15 dargestellt. Wie anhand der Abbildung
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ersichtlich, wird das Kennfeld aus den FEM-Daten gut durch das Modell approximiert. In
beiden Achsen ist die Eisensédttigung gut sichtbar und auch der Effekt der Feldschwéichung
wird dargestellt. So reduziert ein negativer d-Strom zusehends die durch den Rotorstrom
hervorgerufene Flussverkettung.

Abbildung 2.15: Flussverkettung der d-Achse.

Auch die in Abbildung 2.16 dargestellten differenziellen Induktivitdten weisen ein
ausgeprigtes Sattigungsverhalten auf. So wird die Induktivitdt durch einen Strom in
ausschliefllich einer Achse zunehmend gesattigt. Fiir ¢ < 0 und 7y > 0 kommt es abhdngig
vom Arbeitspunkt durch die Uberlagerung der magnetischen Fliisse zu einer Reduktion des
Gesamtflusses und somit zu einer Erhéhung der Induktivitat. Wie anhand der Abbildungen
ersichtlich, existiert daher ein Strombereich, in welchem es kaum zu einer Abnahme der
Induktivitat kommt.

0.6 R 3 0.6 3
0.4 2 0.4 2
Sy =3 >

0.2 1 0.2 1

0 - 0 0 SN 0

-1 —-0.8—-0.6—-0.4—-0.2 0 -1 —-0.8—-0.6—-0.4—-0.2 0

id Z‘d
(a) Selbstinduktivitét 4. (b) Gegeninduktivitét Iy

Abbildung 2.16: Differenzielle Induktivitdten der d-Achse.

Flussverkettung des Rotors Die Rotorflussverkettung 1 ¢(i4,7¢) ist ebenfalls vom Strom
der d-Achse sowie dem Rotorstrom abhéngig. Die Kreuzverkopplung wird nicht explizit mo-
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delliert, sondern erneut durch die Nutzung der Datenpunkte bei i, = 0.316 beriicksichtigt.
Da die Bedingung (2.21) erfiillt werden muss, ergibt sich ¢ ¢(i4,if) zu

Opliayip k) = / ——alig,if, kq) dig

+hypo+igkpy +itkpo +itkys +ithpa +ithrs

(2.36)

Der Grofiteil der Parameter wird somit von @d(id,i I Ed) ibernommen und nur die
verbleibenden Parameter IE} = [/2: 1,05 k £l k 1.2 k 1.3 k F 4 k 5] des Polynoms fiinfter Ordnung
kénnen optimiert werden. Eine weitere wesentliche Einschriankung, die auch die Wahl der
hoheren Polynomordnung bedingt, ergibt sich aus der Invertierbarkeit der differenziellen
Induktivitdtsmatrix L’(i). Da die EESM mit konstanten Induktivitdten - wie in [37]
gezeigt - von den Spannungen zu den Stromen ein passives System darstellt, muss die
Induktivitdtsmatrix L positiv definit sein. Damit dies beim nichtlinearen Modell nun auch
im gesamten Betriebsbereich fiir die differenzielle Induktivitatsmatrix L'(i) zutrifft, muss
die Ungleichung

E(iayif) =2 1g(ia,if)ly(ia,if) — 3 l?lf(id,if) >0 Vigip € X (2.37)

erfilllt werden. Fir limg(;, ;)0 wird L'(i) zunehmend schlechter konditioniert und fiir
£(ig,if) = 0 sogar singuldr. Um eine robuste numerische Auswertung von (2.22) zu

ermoglichen, wird die Ungleichung (2.37) daher dahingehend verschérft, dass

f(id, if) =2 ld(id,if)lf(id,if) -3 l?if(idu if) > 0.282 V iy, if eX (238)

gelten muss. Diese Grenze wurde heuristisch auf Basis der minimalen differenziellen
Induktivitdten bestimmt. Somit ergibt sich das Optimierungsproblem zur Bestimmung
der Rotorflussverkettung zu

2
kf = arg min H’(,bf—’l,[)f(ld,lf,kf)Hz (2.39a)
k’ €R5

wBv.  9y(0,0,k}) =0 (2.39b)
Vriayig, Ky) < Vfmas Vigip € X (2.39¢)

0 - -
lfmin < 71/}f(2d72fuk/f) < lfmaz ) v idaif eX (239d)

) 8,Lf )
0 - ~

2 ld(id,if)a—wwf(id,if,k}) — 3 lgp(ig,ig)* > 0.282 Vig,if € X . (2.39)

Die Ungleichungsnebenbedingungen (2.39c) und (2.39d) verwenden analog zu (2.34) die
Definitionen

- . 0 - , 0 ~
¢f,mam = ¢f(0, Zf,maav) ) lf,min = %"lpf(o,lf,max) ; lf,max = ai@f’(ﬁf(o,()) (240)
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2 Modellbildung 2.2 Elektrisch Erregte Synchronmaschine 39

wobei in diesem Fall ¥ ¢ maz, Lfmin Und lf mq, als Optimierungsvariablen in (2.39) auf-
genommen wurden. Die Ausdriicke lq(ig,ir) und lgr(ig,if) in (2.39e) entsprechen den
partiellen Ableitungen von @Zd(id, if) nach den Stromen.

Die resultierende Funktion ist in Abbildung 2.17 dargestellt. Es ist ersichtlich, dass der
Trend der FEM Daten durch die Funktion ﬁf (iq,if) korrekt beschrieben wird, es aber
dennoch zu deutlichen Abweichungen kommt. Vor allem im Bereich hoher Feldstréome
liegt der Fehler im Bereich von 30 %. Dies ist einerseits auf die Nebenbedingung (2.39¢)
zuriickzufithren, die bei einer zu fritheren Séttigung der Rotorinduktivitét nicht mehr erfiillt
werden kann und liegt andererseits auch an den Daten selbst. Die Flussverkettungen des
Rotors stammen namlich aus einer anderen Design-Iteration als die des Stators, weshalb
Abweichungen zu erwarten sind.

& Modell

| = FEM | . -

—0.2 | 0.2
iq iy

Abbildung 2.17: Flussverkettung des Rotors.

Die Rotorinduktivitaten lzq(iq,77) und l;(iq,iy) sind in Abbildung 2.18 dargestellt.
Wie in (2.21) gefordert ist die Gegeninduktivitdt des Rotorfeldes in Abbildung 2.18b
bis auf einen Faktor 3/2 gleich der Gegeninduktivitidt der d-Achse in Abbildung 2.16b.
Die differenzielle Selbstinduktivitat [; zeigt ein dhnliches Verhalten wie die anderen
Induktivitdten. Durch einen Strom in nur einer Achse kommt es zu einer Eisenséttigung
und somit zur Abnahme der Induktivitéat. Sind beide Stromkomponenten vorhanden, so
kommt es je nach Betriebspunkt zu einer Feldschwéchung und somit zu einer Reduktion
der Eisensattigung, was einen erhohten Induktivitdtswert mit sich bringt.

2.2.3 Leistung, Drehmoment und Kupferverluste

Die elektrische Wirkleistung im stationdren Betrieb an den Statorklemmen ergibt sich
gemaf [9, 19] zu

3 T,
Ps = 5u;fls (2.41)

wobei ug die unbezogene Spannung und is; den unbezogenen Strom in rotorfesten Koordi-
naten beschreibt. Wird nun die Spannungsgleichung (2.17) im stationdren Zustand, also
fiir %w = 0 in (2.41) eingesetzt, dann ergibt sich die Leistung an den Statorklemmen zu
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8
0.4 6 0.4 2
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4
0.2 : 0.2 1
: 2
o == s U 0 . 0
-1 —-0.8-0.6-0.4—-0.2 0 -1 —-0.8-0.6-0.4—-0.2 0
id id
(a) Selbstinduktivitét Iy. (b) Gegeninduktivitat lf4.
Abbildung 2.18: Differenzielle Induktivitidten des Erregerfeldes.
3 .2 3 . o
ps = iRSHISH + izpwm(d}d(l)zq — Yq(i)ia) (2.42)
Pcu,s Pm

wobei (2.11a) verwendet wurde um die elektrische Winkelgeschwindigkeit w,; in die mecha-
nische Winkelgeschwindigkeit wy,, umzurechnen. Der erste Teil der Gleichung beschreibt die
Kupferverluste des Stators. Der Faktor 3/2 kommt auch hier von der Amplitudeninvarianz
der Park-Transformation. Gemeinsam mit den Kupferverlusten des Rotors

Peuy = Ryi} (2.43)

ergeben sich die gesamten Kupferverluste zu

SR, 0 0] |ia
Pew=lia ia ig|| 0 3R 0 ||ig| - (2.44)
0 0 Ryl |if

Der zweite Term in (2.41) entspricht der mechanisch abgegebenen Leistung. Da fiir diese
im stationdren Zustand

Pm = Wmm (2.45)

gilt, ergibt sich das Drehmoment m zu

i) = 52 (Yali)ig — i) (2.46)
bzw. unter Annahme konstanter Induktivitdten
mi) = ;zpiqi L + gzpiqid(l)d ~L,) . (2.47)
synchr. Moment  Reluktanzmoment
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Der erste Teil in (2.47) beschreibt das synchrone Drehmoment, welches auf der Lorentzkraft
basiert und bei der betrachteten Maschine den Grofiteil des Drehmoments erzeugt. Dieser
Anteil des Drehmoments kann gleichermafien durch ¢, und iy eingestellt werden. Der
zweite Teil von (2.47) beschreibt das Reluktanzmoment, welches durch die magnetische
Asymmetrie der d-Achse und q-Achse hervorgerufen wird.

2.2.4 Eisenverluste

Die Eisenverluste der EESM treten grofiteils im Stator auf, der Rotor befindet sich
fast ausschliefSlich in einem magnetischen Gleichfeld. Eventuelle Wechselfelder an den
Rotorzidhnen konnen vernachlissigt werden [17]. Die wesentlichen Verlustkomponenten
sind daher die Hysterese- sowie die Wirbelstromverluste im Stator [18].

Hystereseverluste entstehen durch das Durchlaufen der Hystereseschleife im BH-Kennfeld
und sind proportional zur im Diagramm eingeschlossenen Flache. In erster Naherung
kann die Fliche quadratisch proportional zum maximalen Statorfluss 15 ;nq. angenommen
werden [61]. Je nach Material kann aber auch ein anderer Exponent zweckméaBig sein [26].
Auf jeden Fall gilt eine strikte Proportionalitit zur Frequenz.

Wirbelstromverluste entstehen durch Wirbelstrome aufgrund von Induktionsspannungen
im elektrisch leitfahigen Fisen. Diese Spannungen werden durch die wechselnde Magneti-
sierung hervorgerufen und sind geméafl dem Induktionsgesetz linear in der Frequenz sowie
der Magnetisierung. Da die ohmschen Verluste in einem Leiter proportional zum Quadrat
der Spannung sind, folgt fiir die Wirbelstromverluste p,, ~ W§l¢§,max~

Die gesamten Eisenverluste konnen daher nach [18] gemés

Pre = khwelwimam + kwwglwg,mam (248)

Hysteresev. Wirbelstromv.

beschrieben werden, wobei kj, und k,, material- sowie geometrieabhéngige Parameter sind.
Sind die Eisenverluste bei einer Frequenz we; g z. B. aus FEM Daten bekannt, so ist zudem
eine Umrechnung auf eine andere Frequenz tber eine Skalierung der Form

S kpwer + kyw? S
Pre(id, iq,if, Wel) = oo leo n k:wng PFeo(id, g, i) (2.49)
el, wel,0

moglich [18]. Die Funktion ppe(iq,iq,if) lasst sich zwar aus den FEM Daten von HOFER
POWERTRAIN aufstellen, allerdings nur in dem in Abschnitt 2.2.2 beschriebenen einge-
schriankten Strombereich. Da es sich um eine Funktion in drei Variablen handelt, die
wesentlich von der Maschinengeometrie und dem Material abhéngig ist, wurden diese
Funktion nicht extrapoliert, sondern die Eisenverluste in dieser Arbeit nicht beriicksichtigt.

Das in diesem Kapitel hergeleitete Maschinenmodell erméglicht dennoch eine performan-
te und prézise Modellierung des nichtlinearen Maschinenverhaltens unter Beriicksichtigung
der Kupferverluste. Somit konnen sowohl nichtlineare als auch lineare Regelstrategie ausge-
legt und simuliert werden. Dartiber hinaus ist eine Bestimmung der optimalen stationaren
Stromkomponenten zur Verlustminimierung moglich.
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Um das primére Ziel der Drehmomentregelung umzusetzen, miissen aus einem geforderten
Drehmoment my unter Beriicksichtigung der aktuellen Drehzahl n die optimalen Stréme
iy, iy und % bestimmt werden. Dieser Zusammenhang lasst sich als Funktion der Form
f,,: R xR — &; mit

T
i =iy iy 07| =fm(man) (3.1)

darstellen, wobei X; die zulissige Menge der Stréome aus (2.24) beschreibt. Die Abbil-
dung f,,(mg,n) ist dabei meist die Losung eines stationdren Optimierungsproblems [26].
Im Zuge dieses Abschnittes wird dieses Optimierungsproblem fiir die elektrisch erregte
Synchronmaschine formuliert. Um eine theoretische Basis fiir die Analyse des Problems
zu schaffen, werden aber zuvor noch die charakteristischen Stromortskurven der EESM
diskutiert.

3.1 Stromortskuven der elektrisch erregten Synchronmaschine

Um das Verhalten der elektrisch erregten Synchronmaschine in den unterschiedlichen
Betriebsbereichen abschitzen zu kénnen, wird in diesem Abschnitt zuerst eine analytische
Betrachtung durchgefiihrt. Die Ausfithrungen orientieren sich an [18, 38] und zur Beschrei-
bung wird das lineare Maschinenmodell aus Abschnitt 2.2.2 unter Vernachldssigung des
Statorwiderstandes Rs herangezogen. Im stationdren Fall ergibt sich damit das elektrische
System zu

Ug = —werLyiq (3.2a)
Ug = wer(Lgiq + Ldfif) (3.2b)
ur = Rfif . (3.20)

Anhand (3.2) sollen nun die zulédssigen Betriebsbereiche der EESM untersucht werden.
Die erste Einschriankung stellt die Statorstromgrenze

ig+is =15 <i? (3.3)

s = "s,max

dar. In der in Abbildung 3.1 dargestellten dg-Ebene entspricht diese Einschrankung dem
Inneren des roten Kreises. Diese Grenze wird durch die thermischen Beschrdnkungen
des Motors oder des Inverters definiert und kann im transienten Betrieb gegebenenfalls
iiberschritten werden.

42
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q-Achse q-Achse

> /Stromgrenze n ‘T > /Stromgrenze

/

/ d-Achse \7\ ; d-Achse
. f
ifo 8!
if T
(a) Verédnderung des Rotorstromes. (b) Verdnderung der Drehzahl.

Abbildung 3.1: Stromortskurven der elektrisch erregten Synchronmaschine [18].

Eine weitere wesentliche Beschrankung ist durch die maximale Ausgangsspannung des
Inverters gegeben. Wie in Abschnitt 4.1.1 beschrieben liegt die Grenze des sinusférmigen

Aussteuerung bei
upc
V u?l + u§ = Us < Usmaz = W . (3.4)

Wird (3.2) in (3.4) eingesetzt, ergibt sich

(wez(Lcﬂd +Ldflf)> i (IJ(IW) 2 <1 (3.5)
q — : '

Us,max Us,max

Fir die weitere Betrachtung ist die Umrechnung des Rotorstromes auf die Statorseite
zweckméBig. Diese wird in Anhang A.1 beschrieben und fiihrt zu dem auf die Statorseite
umgerechneten Rotorstrom

. Ly .
i ==L, (3.6)

Damit vereinfacht sich die Ungleichung (3.5) zu

(id-i-i’f)Q N 2

< (3.7)
mit
Us,max
a = m (383)
uS max
b= —"——. 3.8b
oLy (3.8b)

Die Ungleichung (3.7) definiert somit das Innere einer Ellipse, deren grole Halbachse durch
(3.8a) und deren kleine Halbachse durch (3.8b) definiert wird. Somit wird die Exzentrizitét
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3 Optimale Stréme im stationdren Zustand 3.2 Optimierungsproblem 44

der Spannungsellipse durch das Verhéltnis der Statorinduktivitdten bestimmt [18]. Der
Mittelpunkt der Ellipse liegt auf der d-Achse bei iy = —i’f. Wie in Abbildung 3.1a darge-
stellt, bewegt sich die Ellipse bei steigenden Rotorstrom und konstantem we; zunehmend
nach links und schrankt somit den moglichen Betriebsbereich ein. Wird die Drehzahl
bei konstantem Rotorstrom erhoht, so reduziert sich wie in Abbildung 3.1b gezeigt der
Umfang der Ellipse bei gleichbleibender Exzentrizitét.

Betrachtet man nun die Drehmomentgleichung (2.47) und stellt diese nach i, um, dann
erhalt man

2 m

g = — - — . 3.9
? 3z Ldflf + (Lg — Lq)zd ( )

Dies entspricht einer Hyperbel, deren Asymptote durch iq = —Lgsif/(Lq— Lg) definiert ist.
Fin groflerer Rotorstrom reduziert somit sowohl die Kriimmung als auch den benétigten
g-Strom zur Erzeugung eines bestimmten Drehmoments.

Der Einfluss des Rotorstromes auf die moglichen Statorstrome soll anhand des Beispiels
in Abbildung 3.2 illustriert werden. In den Abbildungen ist ein Ausschnitt der dg-Ebene
fir die EESM mit den Parametern aus Tabelle 2.3 fir ein Drehmoment von m = 0.241
und eine Drehzahl von n = 0.785 dargestellt. Wie zuvor beschrieben sind die Kurven
konstanter Spannung Ellipsen, deren Mittelpunkt sich mit steigendem Feldstrom nach
auflen verschiebt. Die Drehmomenthyperbeln beschreiben jene Stréome, mit denen das
geforderte Drehmoment erzeugt werden kann. Der benétigte g-Strom wird hierbei durch
Erhohung des Rotorstromes geméf (3.9) reduziert. Fiir einen Rotorstrom von i = 0.133
kann das benottigte Drehmoment {iberhaupt nicht generiert werden, da die Drehmomen-
thyperbel auflerhalb der Spannungsellipse verlduft. Im Falle von iy = 0.266 liegt die
Drehmomenthyperbel bis etwa iy = 0.675 innerhalb der Spannungsgrenze. Innerhalb dieses
Bereichs ist die Losung auf die Drehmomenthyperbel eingeschriankt, wobei die Statorkup-
ferverluste bei 74 = 0 minimal sind. Bei einem Feldstrom von iy = 0.533 muss bereits ein
feldschwéchender d-Strom aufgebracht werden, um innerhalb der Spannungsgrenze zu
bleiben. Der Punkt mit minimalen Statorverlusten befindet sich dann am Schnittpunkt
der Drehmomenthyperbel mit der Spannungsellipse.

3.2 Formulierung des Optimierungsproblems

Vor der Formulierung des Optimierungsproblems zur Bestimmung der optimalen Stréome
werden die Ziele der statischen Optimierung nochmals kurz erldutert. Wahrend eine Mini-
mierung der Gesamtverluste naheliegend ist und auch meistens ein Ziel der Optimierung
darstellt, ist diese Vorgehensweise vor allem bei der EESM nicht in jedem Betriebspunkt
zielfiithrend. Denn wie bereits in Abschnitt 1.1.1 erwdhnt, muss bei der elektrisch erregten
Synchronmaschine auch die Erwdrmung des Rotors mit beriicksichtigt werden, da dessen
Kiihlung verglichen mit dem Stator sehr aufwéndig ist. In [26] wird daher bei der Optimie-
rung eine hohere Rotor- als Statortemperatur angenommen und die Kupferwiderstdnde
der Wicklungen entsprechend angepasst. In [18] wird hingegen durch zusétzliche Faktoren
die Gewichtung zischen Rotor- und Statorverlusten eingestellt. Ein &hnlicher Ansatz zur
Beriicksichtigung des thermischen Verhaltens wird auch in dieser Arbeit verfolgt und in
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ip=0.133 i = 0.266 if = 0.533

~1  —05

— Stromgrenze — Spannungsellipse Drehmomenthyperbel

Abbildung 3.2: Stromortskurven fiir verschiedene Rotorstrome bei
n = 0.785 und m = 0.241.

diesem Abschnitt vorgestellt.

Das thermische Verhalten der Maschine hingt stark von den Umfeldbedingungen sowie
dem Zustand des Kiihlsystems ab. Daher ist die Erstellung eines thermischen Modells
sehr aufwindig und dariiber hinaus mit groflen Unsicherheiten behaftet. Es ist daher
zweckméafiger, die statische Abbildung (3.1) um einen weiteren Eingang A, zu erweitern
und somit eine Funktion der Form

T
i = [i; i i’}] = £, (mg,n,\y) mit 0< A, <1 (3.10)

zu nutzen. Mit dem Parameter A, soll die Verlustaufteilung zwischen Stator und Rotor
eingestellt werden kénnen. Das Optimierungsproblem zur Bestimmung der optimalen
Strome kann damit folgendermaflen formuliert werden:

o ar}g@r;;in AUSRS (3 +72) + (1= Ao)RsE} (3.11a)
u.B.v. ;zp (@bd (i)gq — g (I)id) =my (3.11b)
ig+ 1y <02 (3.11c)

ig <0 (3.11d)

0<is<ifmar (3.11e)

ud(I, n) + ug(i, n)2 < u?jmaz (3.11f)

0 <us(i) < ufmaz - (3.11g)

Das Ziel ist somit eine gewichtete Optimierung der Kupferverluste der Maschine. Geméf
[26] verbessert eine zusétzliche Berticksichtigung der Eisenverluste vor allem bei hohen
Drehzahlen die Gesamteffizienz der EESM. Wie aber bereits in Abschnitt 2.2.4 erldutert,
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waren nicht gentigend Daten zur Bestimmung dieser Verluste im gesamten Betriebsbereich
vorhanden. Durch den Gewichtungsfaktor A, ist nun eine Priorisierung der Stator- bzw.
der Rotorverluste moglich. Fiir A\, = 0.5 werden die gesamten Kupferverluste minimiert.
Fiir den Fall A\, — 0 werden die Rotorverluste zunehmend stéarker priorisiert und somit
minimiert, was aber eine Erhohung der Statorverluste mit sich bringt. Fiir A, — 1 kommt
es zu einer Verschiebung der Verluste vom Stator in den Rotor. Der Eingang A, kann
somit von einem iibergeordneten Temperaturregler als Eingangsgréfie genutzt werden, um
das thermische Verhalten des Systems gezielt zu beeinflussen.

Die Gleichungsnebenbedingung (3.11b) beschriankt die Losung auf jene Untermenge
der Strome, die das geforderte Drehmoment erzeugen. Die Drehzahl n wird in der Sta-
torspannungsgleichung (3.11f) berticksichtigt und schrankt die zuldssige Menge auf das
Innere der Spannungsellipse ein. Die Grenze des d-Stromes aus (3.11d) ist physikalisch
zwar nicht notwendig, schrankt die Losung aber auf die in (2.24) definierte Menge der
Strome ein. Aufgrund der geringen magnetischen Asymmetrie der betrachteten Maschine
ist durch diese Einschrinkung keine groflen Abweichung vom unbeschriankten Optimum
zu erwarten.

3.2.1 Analytische Losung

Im ersten Schritt wird die analytische Losung des Optimierungsproblems (3.11) unter
Annahme konstanter Induktivitdten betrachtet. In diesem Fall kann die Drehmomentglei-
chung (2.47) verwendet werden. Innerhalb der Strom- und Spannungsgrenzen ist nur die
Gleichungsnebenbedingung (3.11b) aktiv und die Lagrange Funktion

3
L(i,\) = AR, (3 +12) + (1= \o)Ryi} + A(ma — ig(Lariy + (La — Ly)ia)  (3.12)

kann angesetzt werden. Hierbei wurde zur besseren Lesbarkeit

T (3.13)
ma = ——M .
4= 3, M
verwendet. Durch Nullsetzen der partiellen Ableitungen von L(i, A) nach den Stromen sowie
nach dem Lagrange-Multiplikator A, ergibt sich die Losung des Optimierungsproblems zu

. 2Rp1— ),
d—kL—SRS N (3.14a)
, 2R;1— M\ [2R;1— A\,
“=/(k — 3.14b
e \/<L3Rs M ) +<3Rs Y )Zf (3.14b)
_ 2R;1—X,\?  [(2Rf1-), 2RF1— Ny | 4o
=/(k L Lq— Lg) k==L y
e \/< "SR, A, ) +<3Rs % > o+ (La = Lo) kg =3 |
i i
(3.14c)
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mit
_ Lq— Ly

kr,
Ldf

(3.15)

Aus (3.14c) geht hervor, dass der optimale Rotorstrom mit der Wurzel des geforderten
Drehmomentes ansteigt. Betrachtet man (3.14a), dann ist der d-Strom proportional
zum Faktor kp. Dieser Faktor gewichtet das Reluktanzmoment, welches proportional
zu Ly — Ly ist und das synchrone Moment, das proportional zu Ly ist. Fir k& =~ 0
iiberwiegt das synchrone Moment und der d-Strom ist nahezu Null. Ist eine magnetische
Asymmetrie vorhanden, dann hingt die tatsdchliche Wahl des d-Stromes noch vom Term
(2RfA\y)/(BRs(1 — Xy)) ab. Fiir A, = 0.5 wird dabei der d-Strom entsprechend dem
Verhaltnis der Widerstédnde gewichtet.

Der Strom der g-Achse ist ebenfalls von k7, abhéngig. Besitzt die EESM nun ein stark
ausgeprigtes Reluktanzmoment, dann gilt

2Rr1—M\\? 2Rf1— A,
k 3.16

(3 5) = Gl ) (319
und (3.14a) und (3.14b) sind nahezu dquivalent. In den meisten Fallen ist der Reluktanzan-

teil am Drehmoment aber sehr gering. Fiir die betrachtete Maschine gilt bei Verwendung
der Werte aus Tabelle 2.3

kp ~0.003 und 2R;/(3R,) = 206.814 (3.17)

wobei zur Auswertung die tatséchlichen und nicht die auf die Statorseite umgerechneten
Groflen herangezogen wurden. Damit kann in dieser Betrachtung der erste Term in (3.14Db)
vernachléssigt werden. Fiir die optimalen Statorstréme ergibt sich dann

(3.184a)

0
v [2Rp1— ),
iy = SR, N, i (3.18b)
O 2Rp1-N,
mqg = TRS )\v Ldflf . (319)

Die optimale Aufteilung zwischen Statorstrom und Rotorstrom wird somit alleinig durch
das Verhéltnis der Widerstande sowie durch A, definiert. Wird (3.19) in (3.18b) eingesetzt
und dann Kupferverluste geméaf (2.44) bestimmt, so erhélt man

und fir das Drehmoment gilt
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3 1— Ay g
=4/ =R¢R — 3.20
Pcu,s 5 fiis A, Ldf ( a)
3 Ay Mg
=4 Ry Rg—"—— 3.20b
pcu,f 2 fils 1— )\v Ldf ( )
3 RfRy; m
DPeu = Peu,s + Peu,f = 17 d (320C)

20,(1—Ny) Ly

Man iiberzeugt sich leicht, dass sich die optimale Losung fiir A, = 0.5 zu pey,s = Peu, s
ergibt. Die Stator- und Rotorverluste sind somit bei Minimierung der Kupferverluste
gleich grofl. Da der Rotor wesentlich schlechter gekiihlt werden kann, ist aus diesem Grund
im verlustoptimalen Betrieb eine deutlich hohere Rotortemperatur zu erwarten. Zudem
steigen die Kupferverluste linear mit dem geforderten Drehmoment und sind indirekt
proportional zur Gegeninduktivitat Lgy.

Besonders interessant ist nun eine Betrachtung der bezogenen Verluste. Bezieht man
namlich die Einzelverluste pe, s und pe,,s aus (3.20b) und (3.20a) auf die Gesamtverluste
Pew aus (3.20c¢), dann ergibt sich

Dows —y—n, unad Pel — ), (3.21)

pC'LL pCU
Somit ist gezeigt, dass A, im Grunddrehzahlbereich ein Maf fiir den Anteil der Rotorver-
luste an den Gesamtverlusten ist. In diesem Bereich ldsst sich tiber A, also die Aufteilung
der Verluste zwischen Stator und Rotor einstellen. Da die Gesamtverluste fiir A, # 0.5
ansteigen, fillt die effektive Verschiebung der Verluste geringer aus. Um dies zu zeigen
werden pg,, Pey,s und pr, ¢ als die Verluste bei A = 0.5 definiert. Die relative Anderung
der Verluste ist dann

pcu()\ﬂ) — Pey _ 0.5 _ (322&)
pzu )\U(l — )\v)
cu,s Av - ZUS 1_)\1)
Peus(Ao) = Peus _ 1 (3.22D)
pgu,s Av(l B AU)
pcu,f()\v) - p:u f Av
S 1. 3.22
p;u,f 1- )\v ( C)

Diese Funktionen sind in Abbildung 3.3 dargestellt. Die Verschiebung der Verluste
ist bei geringen Variationen von A\, besonders effektiv. Fiir A\, = 0.4 wird eine effektive
Verlustreduktion von 18 % im Rotor bei einer Erhohung der Gesamtverluste von nur
2.06 % erzielt. Wahlt man )\, = 0.2, so kann man die Rotorverluste um 50 % reduzieren.
Die Statorverluste verdoppeln sich allerdings, was eine Erhchung der Gesamtverluste von
25 % mit sich bringt.

Im Feldschwéchbetrieb ist die eben durchgefiihrte Untersuchung nicht mehr so einfach
moglich, da das Optimierungsproblem (3.11) fiir eine aktive Ungleichungsbedingung (3.11f)
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I I I T T

100 q —— Gesamt — Stator — Rotor |

Abbildung 3.3: Verluste in Abhéngigkeit von \,.

keine analytische Losung mehr besitzt [38]. Es ist aber zu erwarten, dass die gleichméBige
Verlustaufteilung zwischen Stator und Rotor an der Spannungsgrenze nicht mehr maoglich
ist, sondern bei einem steigenden d-Strom die Statorverluste einen zunehmend grofieren
Anteil an den Gesamtverlusten ausmachen.

Wie in Abbildung 3.2 gezeigt, gibt es bei hinreichend hohen Drehzahlen keinen Schnitt-
punkt zwischen der Drehmomenthyperbel und der Spannungsellipse mehr. Trifft dies fiir
jedes Element in X; zu, dann kann der geforderte Betriebspunkt nicht eingestellt werden
und das Optimierungsproblem (3.11) besitzt keine Losung mehr. In diesem Fall muss auf
eine alternative Strategie gewechselt werden, da die Gleichungsnebenbedingung (3.11b)
nicht mehr erfiillt werden kann. Hierzu wird das Optimierungsproblem umgestellt und in
der Form

i* = arg Ig;in - Sign(md)gzp (va(i)ig — v (i)ia) (3.23a)
ie

u.B.v. ui(i,n) + ug(f, n) = uimaw (3.23b)

ig+ 1y <02 (3.23¢)

iqg <0 (3.23d)

0 <if <ifmaz (3.23¢)

0 < (D) < U mas (3.236)

angesetzt. Damit wird sichergestellt, dass das héchstmogliche Drehmoment an der Sta-
torspannungsgrenze unter Einhaltung der Stromgrenze erzeugt werden kann. In diesem
Betriebsbereich ist dariiber hinaus zumindest eine der beiden Statorstromgrenzen (3.23c)
oder (3.23e) aktiv. Welche das ist,hdngt nun wesentlich von der Bedingung

Lq

ilf,maz - Ld Z'f,maar: > is,max (3.24)

ab. Ist diese Bedingung erfiillt, dann befindet sich der Mittelpunkt der Spannungsellipse
bei maximalen Feldstrom auflerhalb bzw. auf der Statorstromgrenze. In diesem Fall wird
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gemdf [18] das maximale Drehmoment durch is = 454, bei einem Leistungsfaktor von
FEins erzeugt. Um dies zu gewahrleisten, muss der Rotorstrom mit steigender Drehzahl
reduziert werden. Bei vernachlédssigbar kleinem Rotorwiderstand gilt dann fir n — oo,
dass z} = i5,maz ist. Ist die Bedingung hingegen nicht erfiillt, wie es bei der in dieser Arbeit
betrachteten EESM der Fall ist, dann befindet sich der Mittelpunkt der Spannungsellipse
fir iy = if.mq, innerhalb der Statorstromgrenze. Dieser Fall ist in Abbildung 3.4 fiir
die Maschine aus Tabelle 2.3 bei n = 0.974 illustriert. Bei steigender Drehzahl kann
is = is,mae Dicht mehr erfiillt werden. In diesem Fall ist also eine volle Ausnutzung des
Statorinverters bei hohen Drehzahlen nicht méglich und die Spannungsellipse befindet sich
vollstdndig innerhalb der Statorstromgrenze. Soll nun das Drehmoment maximiert werden,
dann ist dies nur durch eine Maximierung des Feldstromes moglich. Hierdurch wird die
Spannungsellipse in Richtung héherer d-Stréome verschoben, ohne das sich deren Form
dndert. Da gleichzeitig die Drehmomentlinien in Richtung niedrigerer g-Stréme wandern,
kann bei gleichem g-Strom ein hoheres Drehmoment erzielt werden.

if =0.9- 'L'f,maac if = if,mam

0.656

B id
-1 —-08 —-0.6 —-04 —0.2

— Stromgrenze — Spannungsellipse Drehmomenthyperbel

Abbildung 3.4: Maximales Drehmoment an der Spannungsgrenze.
Basierend auf diesen Uberlegungen wird daher die Bedingung (3.23e) umformuliert und

Uf = if mazx (3.25)

gesetzt, wodurch das Optimierungsproblem (3.23) fiir konstante Induktivitaten analy-
tisch gelost werden kann. Hierfiir wird wieder die stationfire Spannungsgleichung der
Maschine unter Vernachlassigung des Widerstandes und fiir Ly = L, = L, also oh-
ne Berticksichtigung des Reluktanzanteiles herangezogen. Verwendet man wieder die
Drehmomentgleichung (2.47) dann lautet die analytische Losung von (3.23):

" Ly . )

iy = ——sz]c’m(w = —z}’mam (3.26a)
S

. Ug

iy = s1gn(md)stel (3.26b)

7= 4 maz - (3.26¢)
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In (3.26) ist gezeigt, dass i} jenen Wert annimmt, der das Rotorfeld bei vollem Rotor-
strom exakt kompensiert. Der g-Strom nimmt dann indirekt proportional zur geforderten
Drehzahl ab, wodurch auch das Drehmoment sinkt. Das Produkt p,, = mw,, und somit
die mechanische Ausgangsleistung bleibt hierbei konstant. Dies ist trotz des sinkenden
g-Stromes moglich, da sich der Leistungsfaktor der Maschine mit abnehmendem g-Strom
verbessert und somit die elektrisch zugefithrte Wirkleistung ebenfalls konstant bleibt.

3.2.2 Numerische Losung unter Beriicksichtigung der Sattigung

Die weiteren Untersuchungen erfolgen unter Beriicksichtigung der Sattigung anhand
des Modells aus Abschnitt 2.2.2. Die Optimierungsprobleme (3.11) und (3.23) werden
numerisch mittels sequenzieller quadratischer Programmierung in MATLAB fiir eine Zwi-
schenkreisspannung von upc = 1.732 und eine Rotor- sowie Statortemperatur von 80°C
gelost. Wenn im Zuge des Optimierungsproblems (3.11) keine Losung gefunden wird, dann
wird der Arbeitspunkt geméf (3.23) bestimmt. Somit ist es moglich, die optimalen Strome
im gesamten betrachteten Betriebsbereich zu bestimmen.

Die resultierenden Motortabellen sind in Abbildung 3.5 und Abbildung 3.6 dargestellt.
Die weilen Kontourlinien beschreiben hierbei die bezogen Ausgangsleistung. Wie im
vorherigen Abschnitt prognostiziert, steigen im Grunddrehzahlbereich der g-Strom und der
Rotorstrom néherungsweise im gleichen Verhéltnis an. Mit steigendem ¢, wird die g-Achse
jedoch zunehmend geséttigt, wodurch deren Induktivitdt abnimmt und der Reluktanzanteil
im Drehmoment grofier wird. Daher werden im Falle des sédttigungsbehafteten Modells
auch negative d-Stréme im Grunddrehzahlbereich herangezogen. Der Feldschwéchbereich
wird durch den rapiden Anstieg des negativen d-Stromes in Abbildung 3.5 gekennzeichnet
und beginnt abhéingig vom Drehmoment bei n = 0.770 fiir m = 0.802 und n = 0.974 fir
m = 0.321.

5 d-Achse q-Achse =0
5 g
g 0.8 &
g 0.6 @
E -
A 0.4 @
8 g
g 0.2 £
5 :
8 0 0 3
A 0 0.5 1 1.5 2 0 05 1 1.5 2 oa)
Bezogene Drehzahl Bezogene Drehzahl

Abbildung 3.5: Optimale Statorstréme bei A, = 0.5.

An der Leistungsgrenze der Maschine zeigt sich ebenfalls das erwartete Betriebsver-
halten. Mit steigender Drehzahl nimmt der g-Strom und somit das Drehmoment invers
proportional zur Drehzahl ab, wihrend der Leistung nahezu konstant bleibt. Betrachtet
man die Flussverkettung der d-Achse aus Abbildung 2.15 so zeigt sich, dass in diesem
Betriebsbereich jener d-Strom eingestellt wird, welcher den durch den Rotorstrom hervor-
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Abbildung 3.6: Optimaler Rotorstrom bei A, = 0.5.

gerufenen Fluss kompensiert. Der Rotorstrom ist an der Leistungsgrenze maximal, der
Statorinverter wird hingegen nicht voll ausgelastet.

Die Kupferverluste fiir A\, = 0.5 sind rechts in Abbildung 3.7 dargestellt. Mit steigender
Ausgangsleistung steigen auch die Kupferverluste an. Der Anteil der Rotorverluste an den
Gesamtverlusten ist in Abbildung 3.7 links dargestellt. Im Bereich niedriger Drehmomente
machen die Rotorverluste nahezu 50 % an den Gesamtverlusten aus, was der erwarteten
idealen Verlustaufteilung in diesem Bereich entspricht. Mit steigendem d-Strom reduziert
sich der Anteil der Rotorverluste im Grunddrehzahlbereich allerdings auf etwas unter
37.5%. Auch im Feldschwéchbetrieb nimmt der Anteil der Rotorverluste an den Gesamt-
verlusten aufgrund des betragsméaflig steigenden d-Stromes ab. An der Leistungsgrenze
sind die Rotorverluste aufgrund des maximierten Feldstromes ebenfalls maximal, durch
den hohen Statorstrom ist der Verlustanteil des Rotors in diesem Betriebspunkt aber nur
etwa 40 %.
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Abbildung 3.7: Anteilige Rotorverluste sowie Kupferverluste bei A, = 0.5.

Die Verdnderung der Gesamtverluste bezogen auf die minimalen Verluste sowie der ent-
sprechende Anteil der Rotorverluste fiir verschiedene Faktoren von A, sind in Abbildung 3.8
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dargestellt. Fiir A\, = 0.3 in Abbildung 3.8a betrigt der Anteil der Rotorverluste bei
niedrigen Stromen knapp unter 30 %, was in guter Ndherung der analytischen Betrachtung
entspricht. Bei steigenden Drehmomenten im Grunddrehzahlbereich nimmt dieser Anteil
sogar noch weiter ab, da der Statorstrom wieder durch Nutzung des Reluktanzmoments
ansteigt. Die Abweichung vom Optimum durch Verschiebung der Verluste erhéht die
Gesamtverluste im Grunddrehzahlbereich allerdings zwischen 6 % und 9 %. Fiir A\, = 0.7
in Abbildung 3.8b ist der Anteil der Rotorverluste an den Gesamtverlusten vor allem
im Bereich niedriger Stréme deutlich erhéht. In diesem Bereich ist auch die Abweichung
der Gesamtverluste vom Verlustoptimum am gréfiten. Bei steigendem Drehmoment im
Grunddrehzahlbereich tendiert die Verlustaufteilung zunehmend gegen die verlustoptimale
Stromaufteilung, da der Rotorstrom den maximalen Wert erreicht und nicht mehr weiter
ansteigen kann. Im Feldschwéchebereich sind die Moglichkeiten zur Verschiebung der
Verluste durch die Spannungsgrenze eingeschréinkt und somit nimmt auch der Einfluss
von A, auf die optimale Losung ab. An der Leistungsgrenze stellt sich unabhéngig von A,
die selbe Losung ein. Dies ist auch zu erwarten, da im Optimierungsproblem (3.23) die
Verluste und somit den Faktor A, nicht mehr berticksichtigt werden.

Rotorverluste Gesamtverluste
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(b) Kupferverluste bei A, = 0.7

Abbildung 3.8: Kupferverluste in Abhédngigkeit von A,
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3.3 Verbrauch im WLTC Fahrzyklus

Zuletzt sollen noch die Verluste beim Abfahren des worldwide harmonized light duty
test cycle (WLTC) betrachtet werden. Hierbei handelt es sich um einen harmonisierten
Fahrzyklus fiir Kraftfahrzeuge, welcher 2017 den neuen européischen Fahrzyklus (NEFZ)
abgelost hat. Das Testverfahren definiert hierbei einen 30 Minuten dauernden Fahrzyklus,
welcher als Basis fiir die Berechnung des Kraftstoff- bzw. Energieverbrauchs sowie die CO9
Emissionen eines Fahrzeuges herangezogen wird [62]. In dieser Arbeit wird der WLTC
der Klasse Drei fiir Fahrzeuge mit einer Leistungsdichte von > 34 kW /t betrachtet [63].
Das Drehmoment- und Drehzahlprofil des Zyklus ist in Abbildung 3.9a dargestellt. Fiir
die Bestimmung der Verluste wird hierbei ein quasistationdrer Betrieb angenommen, bei
dem die Drehmomenténderungen hinreichend langsam erfolgen, sodass ein Stromregler
immer die optimalen Strome einstellen kann. Die Verluste im Fahrzyklus werden daher
ausschliellich auf Basis der optimalen stationdren Strome ohne Beriicksichtigung einer
unterlagerten Stromregelung bestimmt.

Bezogene Drehzahl

Bezogenes Drehmoment
Bezogenes Drehmoment

Zeit in min Bezogene Drehzahl

(a) WLTC Fahrzyklus. (b) Arbeitspunkte des WLTC.

Die Arbeitspunkte des WLTC sind in Abbildung 3.9b im Motorkennfeld eingetragen.
Wie anhand der Abbildung ersichtlich, bewegen sich die bezogenen Leistungen im Bereich
von £0.12 und die EESM arbeitet fast ausschliefilich im Grunddrehzahlbereich.

Werden die optimalen Strome fiir die Arbeitspunkte in Abbildung 3.9a bestimmt, so lasst
sich die Verlustleistung zu jedem Zeitpunkt ermitteln. Durch Integration der Verlustleistung
ergeben sich dann die Gesamtverluste {iber den Fahrzyklus. Das Ergebnis ist bezogen auf
die Verluste bei A, = 0.5 in Abbildung 3.10 dargestellt. Die erwarteten Verluste basierend
auf (3.22) sind ebenfalls abgebildet. Wie anhand der Balkendiagramme erkennbar, sind
die Verluste fiir A, = 0.5 minimal und die Verlustaufteilung entspricht mit 53.295 % im
Stator und 46.705 % im Rotor sehr gut der erwarteten Aufteilung mit gleich hohen Stator-
und Rotorverlusten. Fiir A, < 0.5 sinken erwartungsgeméfl die Rotorverluste wéihrend
die Gesamtverluste leicht zunehmen. Fiir den Fall A\, > 0.5 erfolgt eine Verschiebung der
Statorverluste in den Rotor. Wie anhand der Abbildung erkennbar, ist der Anteil der
Statorverluste an den Gesamtverlusten im Allgemeinen etwas hoéher als erwartet. Dies liegt
an der Nutzung des Reluktanzmoments sowie der beginnenden Feldschwéchung, welche
in der analytischen Losung nicht beriicksichtigt wurde. Der Verlauf der Gesamtverluste



Die approbierte gedruckte Originalversion dieser Diplomarbeit ist an der TU Wien Bibliothek verfligbar

The approved original version of this thesis is available in print at TU Wien Bibliothek.

m 3ibliothek,
Your knowledge hub

3 Optimale Stréme im stationdren Zustand 3.3 Verbrauch im WLTC Fahrzyklus 55

entspricht aber in guter Ndherung der analytisch bestimmten Kurve. Somit wurde gezeigt,
dass im typischen Fahrbetrieb mit dem Parameter ), eine Verschiebung der Verluste
zwischen Rotor und Stator moglich ist. Hierbei entspricht A, ndherungsweise dem Anteil
der Rotorverluste an den Gesamtverlusten.

125 F
100
G i E..
P B E.y
z 50 % 'Ecu,s()\v)
% -9 _Ecu()\v)
= 25 1
0r :
| | I | |
0.3 0.4 0.5 0.6 0.7
Ay

Die analytische Abschitzung ist als Funktion FEe, s(\) fir die Statorverluste bzw.
E..(X) fiir die Gesamtverluste abgebildet.

Abbildung 3.10: Kupferverluste im WLTC bei verschiedenen Faktoren \,.

In diesem Kapitel wurde somit zuerst anhand analytischer Betrachtungen am ungesét-
tigten Modell gezeigt, dass die Minimierung der Kupferverluste im Grunddrehzahlbereich
eine gleichméfige Aufteilung der Verluste zwischen Rotor und Stator bewirkt. Durch eine
gewichtete Optimierung geméfl (3.11), kann dann der Anteil der Rotorverluste an den Ge-
samtverlusten im Grunddrehzahlbereich direkt durch den Faktor A, vorgegebenen werden.
Anhand des sattigungsbehafteten Modells wurde dann erdrtert, dass auch die numerische
Optimierung auf ein dhnliches Verhalten in Abhangigkeit A, fihrt. Die Gesamtverluste
verhalten sich hierbei geméaf (3.20c) und steigen fiur 0.3 < A\, < 0.7 maximal um 9.11 %
gegeniiber den minimalen Verlusten an. Somit ist es méglich, durch eine geringe Erhéhung
der Gesamtverluste die Rotorverluste deutlich zu reduzieren, wodurch die thermischen
Einschrankungen der Maschine beriicksichtigt werden kénnen.



Die approbierte gedruckte Originalversion dieser Diplomarbeit ist an der TU Wien Bibliothek verfligbar

The approved original version of this thesis is available in print at TU Wien Bibliothek.

[ 3ibliothek,
Your knowledge hub

4 Pulsmustergenerierung

In Abschnitt 2.1 wurde die grundlegende Funktionsweise des T-NPC Inverters erlautert,
das neutral point voltage balancing Problem betrachtet und die wesentlichen Verlustme-
chanismen beschrieben. In diesem Abschnitt wird nun eine Methode zur Ansteuerung der
12 Schalter des Statorinverters vorgestellt.

Die primédre Aufgabe der Pulsmustergenerierung fiir den Statorinverter ist die Be-
stimmung von Schaltzustinden, um die vom Stromregler geforderte Statorspannung
us = [ug  ug|T zu synthetisieren. Die wesentlichen sekundiren Regelziele sind
o Halten des neutralen Punktes bei etwa 0'V.

e Minimierung der Inverterverluste.

o Ausgleich der Temperatur des horizontalen und vertikalen Zweiges.

Das NP-Balancing ist dabei wesentlich fiir die Funktion des Inverters und muss somit
in jedem Fall beriicksichtigt werden. Wie in Abschnitt 1.2.1 bereits erwéhnt, wird im
automotive Bereich im Wesentlichen auf die carrier-based PWM (CB-PWM) sowie die
nearest-three-vector space-vector-modulation (NTV-SVM) zuriickgegriffen. Mit beiden
Verfahren kann der neutrale Punkt innerhalb des physikalisch moglichen Bereichs bei
einem Potenzial von ca. 0V gehalten werden. Durch Erweiterungen des Verfahrens ist bis
zu einem gewissen Grad auch die Erfiilllung weiterer sekundéarer Regelziele wie z. B. eine
Verlustoptimierung moglich.

Hierzu werden bei der Raumzeigermodulation, wie z. B. in [41, 64] gezeigt, verschiedene
Pulsmuster basierend auf der Auswahl der redundanten kleinen Raumzeiger vorgeschlagen.
Oftmals bedarf es jedoch aufwéndiger Analysen, um ein geeignetes Pulsmuster fiir eine
spezielle Anwendung zu finden und dariiber hinaus sind die gefundenen Strategien nicht
immer fiir den gesamten Betriebsbereich des Inverters gut geeignet.

Eine weitere Moglichkeit, die optimalen Raumzeiger zu bestimmen, bieten Modulationss-
trategien basierend auf der modellpréadikativen Regelung. Im niedrigen Frequenzbereich
wird hierfiir in [51-53] die finite-control-set MPC (FCS-MPC) vorgeschlagen. Bei diesem
Verfahren wird das Systemverhalten fiir jeden Schaltzustand pradiziert und der néchs-
te Schaltzustand so gewéhlt, dass die durch ein Giitefunktional definierten Regelziele
bestmoglich erfiillt werden. Meistens verbindet die FCS-MPC hierbei die Stromregelung
mit dem NP-Balancing und einer Verlustoptimierung. Nachteilig sind aber die geringen
Schaltfrequenzen, die mit diesem Verfahren erreicht werden koénnen.

Die Optimalitat, welche eine FCS-MPC bietet, begriindet den Versuch, die grundlegen-
de Idee dieses Verfahrens weiter zu verfolgen. Das Ziel dieses Abschnittes ist daher die
Entwicklung einer Pulsmustergenerierung, welche die Flexibilitdt und Geschwindigkeit der
Raumzeigermodulation mit der Optimalitidt der FCS-MPC verbindet. Das Grundkonzept

56
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4 Pulsmustergenerierung 4.1 Modulationsverfahren 57

besteht darin, die Auswahl der redundanten Vektoren der Raumzeigermodulation auf Basis
einer Giitefunktion durchzufiihren, in welchem die sekundédren Regelziele beriicksichtigt
werden koénnen. In diesem Abschnitt wird daher zuerst die nearest-three-vector Raum-
zeigermodulation vorgestellt, welche bendtigt wird, um die zur Erfillung der priméren
Regelungsaufgabe benottigten Basisraumzeiger zu bestimmen. Dieser Ansatz wird dann
um eine FCS-MPC erweitert, um aus den zuléssigen Schaltsequenzen die bestmogliche
auszuwahlen. Die Vorteile dieses Verfahrens werden dann auf Basis von Simulationen
durch einen Vergleich mit der konventionellen Raumzeigermodulation herausgearbeitet.

4.1 Modulationsverfahren

Die Verbindung der Raumzeigermodulation mit der FCS-MPC wird in der Folge als finite-
control-set space-vector-modulation (FCS-SVM) bezeichnet. Im Zuge dieses Kapitels wird
auf die einzelnen Teile des Verfahrens genauer eingegangen und die konkrete Umsetzung
beschrieben.

4.1.1 Bestimmung der Basisraumzeiger

Als Basis der Raumzeigermodulation dient das in Abbildung 2.2 dargestellte Raumzei-
gerdiagramm. Jeder Basisraumzeiger in diesem Raumzeigerdiagramm kann durch einen
oder mehrere Schaltzustinde des T-NPC Inverters erzeugt werden. Soll nun aber ein
Raumzeiger us erzeugt werden, welcher nicht mit einem Basisraumzeiger zusammenfallt,
dann muss dieser innerhalb einer PWM-Periode durch Modulation der Basisvektoren
synthetisiert werden. Fiir diese Aufgabe hat sich gemaf [41, 46] die nearest-three-vector
(NTV) Methode etabliert. Hierbei werden zuerst jene drei Basisraumzeiger mit der ge-
ringsten euklidischen Distanz zum Referenzraumzeiger us; bestimmt. Diese werden dann
innerhalb einer PWM-Periode so moduliert, dass die mittlere Ausgangsspannung der
Referenzspannung entspricht.

Die Umsetzung dieses Verfahrens ist in Abbildung 4.1 exemplarisch dargestellt. Der
Raumzeiger us wird durch Modulation der beiden abgebildeten Basisraumzeiger u,; und
uy, 2 sowie durch den Nullraumzeigers synthetisiert. Das bedeutet, dass vom Inverter uy, 1 fiir
t1 Sekunden, uy o fiir to Sekunden und die verbleibende Zeit auf die PWM-Periodendauer
Tpw p der Nullvektor ausgegeben wird.

Fiir die Implementierung der Raumzeigermodulation ist die Nutzung des gh-Koordina-
tensystems besonders vorteilhaft [41, 46]. Dieses ist in Abbildung 4.2b dargestellt und
besitzt um 60° zueinander verdrehte Koordinatenachsen. Die Skalierung ist dariiber hinaus
so gewihlt, dass die Koordinaten jedes Basisvektors ein Element des Z? sind. Somit
konnen fiir einen gegebenen Raumzeiger die néchsten Basisvektoren durch eine einfache
Rundungsoperation bestimmt werden [41].

Die Umrechnung zwischen dem in Abbildung 4.2a dargestelltem afS-Koordinatensystem
und dem gh-Koordinatensystem kann durch eine Abfolge von Scherungen und Ach-
senskalierungen erfolgen. Da es sich hierbei um lineare Operationen handelt, kann die
Transformation als lineare Operation

" = Huo? (4.1)
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Abbildung 4.1: Zur nearest three vector Methode.

mit der Transformationsmatrix H € R?%? und ud" = [u, wuy]T angeschrieben werden.
Die hochgestellten Indizes stehen hierbei fiir das Koordinatensystem in welchem der Vektor
u dargestellt wird. Die Matrix H kann durch geometrische Uberlegungen bestimmt werden

und ergibt sich zu
1 —-L
H = 3[0 _\@] : (4.2)

Die nachsten vier Basisvektoren lassen sich nun einfach mit

floor(ud") floor(ud")
gh _ 9 gh _ g 4.3
o1 lﬂoor(u%h)] ’ o2 [ceil(uﬁh) ’ (4.3)
: h : gh
gh _ ceil(ug") gh _ ceil(uf") 43b
.3 [ﬂoor(u%h) ’ .4 ceil(uih) (4.3b)

bestimmen. In (4.3) stehen die Funktionen ceil(-) und floor(-) fiir eine Auf- bzw. Abrundung
auf die néchste ganze Zahl. Wie in Abbildung 4.2b dargestellt sind diese Vektoren die vier
Eckpunkte eines Parallelogramms in dem ug liegt. Zur Bestimmung der drei benachbarten
Vektoren gilt es dann, die folgenden Félle zu unterscheiden:

e Wenn ein Basisvektor auflerhalb des Raumzeigerdiagramms liegt, d. h. einen nicht
realisierbaren Raumazeiger darstellt, so wird dieser Basisvektor entfernt und die
verbleibenden drei Vektoren werden zur Modulation herangezogen.

e Wenn alle Basisvektoren zu zuldssigen Schaltzustédnden fiihren, dann wird jener
Basisvektor mit dem grofiten euklidischen Abstand zum geforderten Raumzeiger ug
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Abbildung 4.2: Zu den Koordinatensystemen bei der Raumzeigermodulation.

entfernt und die drei verbleibenden Vektoren zur Modulation herangezogen. Da die
Koordinatenachsen des gh-Systems nicht orthogonal zueinander stehen, muss fiir
die Bestimmung der euklidischen Distanz der Kosinussatz verwendet werden.

Werden die gewahlten Basisvektoren als w1, up2 und uy 3 bezeichnet, so lassen sich
die benoétigten Schaltzeiten durch Losung des linearen Gleichungssystems

1
H . [“;71 2 “;’3] o (14)
73

mit t, = 7, Tpwy fir x € {1,2,3} ermitteln. Das Gleichungssystem (4.4) besitzt genau
dann eine eindeutige Losung, wenn die drei Basisvektoren eindeutig sind. Um dies zu
garantieren, miissen daher vor der Auswertung alle mehrfach vorhandenen Null- bzw.
Basisvektoren sowie die dazugehorigen Schaltzeiten aus (4.4) entfernt werden. Dies ist
der Fall, wenn u, parallel zu einem Basisvektor liegt oder exakt mit einem Basisvektor
zusammenféllt. Dann wird anstatt mit den néchsten drei Basisraumzeigern mit den
néchsten beiden bzw. mit dem einzig moglichen Basisraumzeiger gearbeitet.

4.1.2 Auswahl der Schaltsequenz

Im vorherigen Abschnitt wurde beschrieben, wie die Basisraumzeiger sowie die zugehorigen
Schaltzeiten bestimmt werden konnen. Bei einem Zwei-Level Inverter wire an dieser Stelle
der grofite Teil der Regelungsaufgabe erledigt, denn dort kann jedem Basisraumzeiger
exakt ein Schaltzustand zugeordnet werden. Einzig bei den Nullraumzeigern gibt es einen
Freiheitsgrad in der Auswahl. Bei Verwendung eines Drei-Level Inverters ist dieser einfache
Zusammenhang nicht mehr gegeben und es muss streng zwischen Basisraumzeigern, Schalt-
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zustdnden und Schaltsequenzen unterschieden werden. Da diese Begriffe im Folgenden
immer wieder verwendet werden, erfolgt an dieser Stelle nochmals eine kurze Definition.

Schaltzustand Als Schaltzustand s = [s, 8, &u]7 wird der Zustand des Inverters

bezeichnet. Jedes Element s, mit 2 € {u, v, w} entspricht dem Zustand des entspre-
chenden Briickenzweiges u, v oder w. Somit gilt s, € {P,N, 0}. Hierbei beschreibt der
P-Zustand die Verbindung des Stranges mit upc/2, der N-Zustand die Verbindung
mit —upc/2 und der 0-Zustand die Verbindung mit dem neutralen Punkt. Jedem
Schaltzustand kann eindeutig ein Basisraumzeiger zugeordnet werden.

Basisraumzeiger Sei B die Menge aller in Abbildung 2.2 dargestellten Basisvektoren.
FEin Basisraumzeiger oder Basisvektor wird mit u; € B beschrieben und ist ein
Raumzeiger, der die aktuelle Ausgangsspannung des Inverters beschreibt. Die Zu-
ordnung von Basisraumzeigern zu Schaltzustdnden ist nicht eindeutig, da jeder
kleine Basisraumzeiger sowie der Nullraumzeiger durch verschiedene Schaltzustinde
generiert werden kann.

Schaltsequenz Die Schaltsequenz o = [s{ si s1]7 ist eine Abfolge von maximal drei

Schaltzustdnden, um geméaf dem nearest-three-vector Verfahren jene Basisraumzeiger
zu erzeugen, die {iber eine PWM-Periode im Mittel den geforderten Raumzeiger us
ergeben. Einer Schaltsequenz kann somit eindeutig eine Sequenz von Basisraum-
zeigern zugeordnet werden, eine Sequenz von Basisraumzeigern kann aber durch
verschiedene Schaltsequenzen generiert werden.

Sei nun & die Menge aller moglichen Schaltsequenzen, welche die mit der nearest-
three-vector Methode gefundenen Basisraumzeiger w1, up2 und uy 3 erzeugen. All diese
Raumzeiger erfiillen das primére Regelziel und synthetisieren im Mittel die geforderte
Ausgangsspannung u;. Um nun auch die wesentlichen sekundédren Regelziele, also das
Balancing des neutralen Punktes, die Verlustminimierung und die Verschiebung der
Verluste zu realisieren, wird die folgende Kostenfunktion angesetzt:

fo(@) = Aclunp(@))* + Ao (o) + EL(0)) +(1 = X) (o) + EL(@)® . (45)

horizontaler Zweig vertikaler Zweig

Die Bestimmung der optimalen Schaltsequenz kann dann als unbeschréanktes statisches
Optimierungsproblem in & formuliert werden.

¥ : -
o = argmin fo(o) (4.6)

Der erste Term der quadratischen Kostenfunktion entspricht der pradizierten Abweichung
der NP-Spannung uxyp von den geforderten 0 V. Der zweite bzw. dritte Term entspricht
den pradizierten Schalt- und Durchlassverlusten der horizontalen bzw. vertikalen Zweige
des Inverters. Zur Gewichtung werden die beiden Faktoren A. € R* und A, € [0,1]
herangezogen. Mit A, lasst sich die Gewichtung zwischen dem NP-Balancing und der
Minimierung der Inverterverluste einstellen. Grofle Werte von . fithren somit zur Auswahl
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Zustand o1 o669 o©03 O©04 O©05 0O O7 O3 Og9g 019 O11 012

S1 NNN 000 PPP NNN 000 PPP NNN 000 PPP NNN 000 PPP
So OON OON OON PPN PPN PPN OON OON OON PPO PPO PPO
S3 ONN ONN ONN ONN ONN ONN POO POO POO POO POO POO

Tabelle 4.1: Mogliche Schaltsequenzen zum Raumzeiger in Abbildung 4.1.

von Schaltzustianden, die einen geringen NP-Rippel erzeugen, wiahrend fiir A\, — 0 die
Verluste zunehmend minimiert werden.

Der Parameter A\, hat die gleiche Aufgabe wie jener in Abschnitt 3.2 und erméoglicht
es, Verluste zwischen dem horizontalen und vertikalen Zweig zu verschieben. Fir A, — 1
werden die Verluste im horizontalen Zweig zunehmend stérker priorisiert und die Verluste
zunehmend in den vertikalen Zweig verschoben. Im umgekehrten Fall werden fir A, — 0
die Verluste zunehmend in den horizontalen Zweig geschoben. Die Wahl von A\, = 0.5
fiihrt zur Minimierung der Gesamtverluste.

Die Kardinalitdt von S ist hochstens 12, wie sofort anhand von Abbildung 2.2 zu sehen
ist. Ein Raumzeiger im Inneren des kleinen Sechseckes kann durch einen Null- sowie zwei
kleine Basisvektoren erzeugt werden. Da jeder Nullraumzeiger durch drei Schaltzusténde
generiert werden kann und die beiden kleinen Basisraumzeiger jeweils zwei zugehorige
Schaltzusténde besitzen, ergibt sich die Anzahl der moglichen Schaltfolgen zu 3-2-2 = 12.
Zur besseren Veranschaulichung sind die Schaltfolgen fiir das Beispiel in Abbildung 4.1 in
Tabelle 4.1 dargestellt.

Da |S| < 12 ist, kann das Optimierungsproblem 4.6 direkt durch Ausprobieren der
moglichen Schalterkombinationen gelost werden. Dieses Verfahren wird als finite-control-set
MPC bezeichnet und wird in den folgenden Abschnitten genauer beschrieben.

4.1.3 Anordnung der Schaltzustinde

Nachdem die Menge S auf Basis der vorherigen Uberlegungen bestimmt wurde, gilt es nun
fiir jede Schaltfolge o; € S die Reihenfolge der Schaltzustédnde zu ermitteln. Natiirlich
wire es ebenfalls moglich, alle méglichen Permutationen der Schaltzustande in o ; direkt
in S aufzunehmen und das Optimierungsproblem (4.6) zu l6sen. Damit wiirde sich die
Kardinalitit aber auf maximal 12 - 3! = 72 erhdhen, was mit einer Versechsfachung der
Rechenzeit einhergehen wiirde. Daher wird die Reihenfolge basierend auf [41] mit einer
einfachen Heuristik bestimmt. Hierzu wird den Zusténden P, 0 und N jeweils die ganze Zahl
2,1 und 0 zugeordnet und die Summennorm ||s||; gebildet. Diese ist fiir jeden Schaltzustand
sz in o eindeutig [41]. Die Differenz der Summennormen der Schaltzusténde entspricht
dann der Anzahl der notwendigen Schaltvorgange beim Abarbeiten der Schaltsequenz. Zur
Minimierung der Schaltverluste ist es daher naheliegend, jene Schaltsequenz zu wéhlen,
welche die geringste Anzahl an Schaltvorgingen aufweist. Es gilt also die Elemente in o
so zu permutieren, dass die Kostenfunktion

3
f(s0,81,82,83) = ZHSkHl — lIsk—1ll4 (4.7)
k=1
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minimiert wird. Der Vektor sg steht hierbei fiir den letzten Schaltzustand der zuvor am
Inverter ausgegebenen Schaltsequenz. Betrachtet man z. B. die erste Spalte in Tabelle 4.1,
dann wiirde vor der Permutation

N [o] [o]1" .
or=||n| |o| |n —>[0 2 1} (4.8)
N N N

gelten. Fiir den Fall sy = [N N N]T — [0], ergibt sich die optimale Schaltsequenz zu

N [o] [o]]" .
oi=||n [v] [o]| —[0o 1 2 (4.9)
N |n| |w

mit insgesamt zwei Zustandswechseln. Ist nun so = [0 0 0]T — [3], dann ergibt sich o}
nach der optimalen Permutation zu

o] o] [w]1" .
oi=|lo| [v] [v]| —[2 1 9 (4.10)
N N N

mit insgesamt drei Zustandswechseln, da am Anfang vom Zustand sp = [0 0 0]T auf
den Zustand s; = [0 0 N]T umgeschaltet werden muss.

Am einfachsten ldsst sich dieses Verfahren implementieren, indem fiir jede Schaltsequenz
die sechs moglichen Permutationen bestimmt werden und fiir jede mogliche Anordnung
die Kostenfunktion (4.7) ausgewertet wird.

4.1.4 Bestimmung der NP-Spannung

Um das erste sekundére Regelziel zu erfiillen, miissen die Auswirkungen einer Schaltsequenz
auf den neutralen Punkt ermittelt werden. Wie in Abschnitt 2.1.2 gezeigt, errechnet sich
die NP-Spannung geméif (2.8), wobei der NP-Strom nach Abbildung 2.2 eindeutig aus
dem Schaltzustand bestimmt werden kann und auch die Schaltzeit nach (4.4) eindeutig
bekannt ist. Somit ergibt sich die NP-Spannung nach Ausfithrung einer Schaltsequenz zu

1 3

unp(o) =u - (7% . 4.11

~np(0) = unpp G i Gy 1; KINPE (4.11)

Die Anderung der NP-Spannung ist also direkt proportional zur Summe der zu- und
abgefithrten Ladungsmengen.

4.1.5 Bestimmung der Verluste

Im néchsten Schritt gilt es die Verluste zu ermitteln. Hierfiir ausschlaggebend ist neben
der Anordnung der Vektoren auch die Form des Pulsmusters. Geméa$ [41] ist die Nutzung
eines symmetrischen Pulsmusters zur Minimierung der THD sinnvoll und wird daher auch
in dieser Arbeit verwendet. Ein mdgliches Pulsmuster ist in Abbildung 4.3 dargestellt. Die
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Einschaltzeit von s; und se wird hierbei auf zwei Intervalle aufgeteilt. Fiir die Schaltverluste
bedeutet dies, dass abgesehen vom Zustandswechsel von sy auf s1, jeder Zustandswechsel
zwei Mal auftritt.

oop } 000 i OPO INPOi OPO 000

S0 S1 S2 83 sy S1
] : : : :
v : [ : : t
) i : P
3= i i i
— 1 H
aa i
-
£ i Pt
[} : >
B i :
— H H
A i
B § '
i ! t
) =
= P
—
A P Tpwm %

Abbildung 4.3: Symmetrisches Pulsmuster bei der Raumzeigermodulation.

Da die Stréome in jedem Strang gemessen werden kénnen und somit bekannt sind, kann
anhand Tabelle 2.2 die konkrete Position der Schaltverluste bestimmt werden. Unter
Annahme bekannter Kondensatorspannungen sind, wie in Abschnitt 2.1.3 erldutert, alle
Voraussetzungen zur Bestimmung der Schaltverluste gegeben. Die Verluste der horizontalen
und vertikalen Schalter werden hierbei summiert und zu den Gesamtverlusten in den
horizontalen Zweigen E (o) sowie den vertikalen Zweigen EY(o) zusammengefasst.

Hinsichtlich der Durchlassverluste gestaltet sich die Bestimmung sehr einfach. Mit der
bekannten Schaltsequenz o, der aus (4.4) ermittelten Schaltzeiten ¢, ¢t und t3, der
Strangstrome sowie der Ausgangskennlinie der MOSFETs aus Abbildung 2.6 sind alle
Parameter zur Bestimmung der Durchlassverluste bekannt. Gemafi den Ausfithrungen
in Abschnitt 2.1.3 kénnen die Verluste in jedem der 12 Schalter des Inverters bestimmt
werden. Diese werden dann zu den horizontalen Durchlassverlusten E%(o) und vertikalen
Durchlassverlusten E} (o) zusammengefasst.

4.1.6 Auswertung der Kostenfunktion

Die in den vorherigen Abschnitten beschriebenen Berechnungen werden fiir jede Schaltse-
quenz o € S durchgefiithrt. Somit sind fiir jede Schaltsequenz die horizontalen Verluste
E"o) und E"(o) , die vertikalen Verluste EY(o) und EY(o) sowie die NP-Spannung
unp(o) bekannt. Diese Werte werden dann in (4.6) eingesetzt, um die Kosten einer
Schaltsequenz zu bestimmen. Jene Sequenz mit den minimalen Kosten wird dann zur
Ansteuerung der Schalter herangezogen.

Das gesamte Verfahren ist an dieser Stelle nochmals zusammengefasst dargestellt.
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Algorithmus 1 Finite Control Set Space Vector Modulation

Eingabe: ug, is, unp, Ac, Ay
Ausgabe: o*

1: f; < 00

2: Bestimme ugﬁ, ugg, u‘b’g geméf (4.3)

3: Bestimme t1, to, t3 gemafl (4.4)

4: Bestimme die Menge aller moglichen Schaltsequenzen & gemifi Abschnitt 4.1.2
5: for all o; € S do

6: Bestimme die Anordnung der Schaltzusténde gemifl Abschnitt 4.1.3
7: Bestimme uyp(o;) geméf (4.11)

8: Bestimme E(o;), E}a;), EY(0;), EY(0;) gemiB Abschnitt 4.1.5
9: Bestimme die Kosten f,(o;) geméf (4.6)

10: if fg(a'j) < f; then

11: f; A fU(Uj)

12: 0" < 0

13: end if

14: end for

4.2 Simulationsergebnisse

Die Funktion der zuvor beschriebenen Strategie soll an einem ausgewéahlten Arbeitspunkt
demonstriert werden. Hierzu wird das in Abbildung 4.4 dargestellte Simulationsmodell
verwendet. Dieses besteht aus dem T-NPC Inverter sowie einem einfachen elektrischen
Modell der EESM.

Der gewéhlte Arbeitspunkt liegt nun bei einer Drehzahl von n = 0.393 und einem
Drehmoment von m = 0.321. Die elektrischen Gréflen werden durch Optimierung ge-
méaf Abschnitt 3.2.2 bestimmt. Entsprechend wird bei einer Zwischenkreisspannung von
upc = 1.732 eine Statorspannung von ug = 0.423 gefordert. Geméf [47] befindet sich der
Modulationsindex damit in jenem Bereich, in welchem die dritten Harmonischen der elek-
trischen Winkelgeschwindigkeit unterdriickt werden kénnen. Somit ist zu erwarten, dass die
Abweichungen des neutralen Punktes im Wesentlichen durch den schaltfrequenten Rippel
bedingt werden. Der Strom an diesem Arbeitspunkt besitzt einen Wert von i; = 0.369
und der Phasenwinkel betrigt 33.621° induktiv. Wie anhand der Abbildung ersichtlich,
wird die EESM als dreiphasiges RL-Glied mit einer Spannungsquelle in Sternschaltung
simuliert. Hierbei ist der R der Statorwiderstand aus Tabelle 2.3 fiir die Induktivitat
wurde Lg = 1.635 festgelegt um die Sattigung zu modellieren.

Das Modell des Inverters wird in MATLAB/SIMULINK mittels SIMSCAPE simuliert und
mit einem ode23t Losungsalgorithmus ausgewertet.

Die weiteren Einstellungen sind in Tabelle 4.2 angefiihrt und bleiben, wenn nicht anders
erwahnt, fiir alle Versuche in diesem Abschnitt gleich.

Das vorgestellte Verfahren zur Pulsmustergenerierung wird zudem mit der klassischen
Raumzeigermodulation verglichen. Fiir die klassische Raumzeigermodulation werden die
Schaltzustinde gemaf der nearest-three-vector Methode bestimmt. Die kleinen Raumzeiger
werden dann so gewéahlt, dass diese die aktuellen NP-Spannung reduzieren. Die Anordnung
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Abbildung 4.4: Systemmodell zum Test der Pulsmustergenerierung

Parameter Symbol Wert
Zwischenkreisspannung Upc 1.732
Kapazitat C), Cp 0.754
Kapazitat C,, Ch 0.754
PWM Frequenz Tpwyn  12.5kHz
Totzeit Schalter T; 2ps
Temperatur Schalter Dsw 120°C

Tabelle 4.2: Parameter der Simulation.

der Schaltzusténde erfolgt dann gemafi Abschnitt 4.1.3 um die Verluste gering zu halten.

4.2.1 Spannungsrippel und Verluste

Der Gewichtungsfaktor A\, in der Kostenfunktion (4.5) ermoglicht eine Wahl zwischen
dem NP-Balancing und der Minimierung der Verluste. In diesem Abschnitt wird die
Auswirkung dieses Parameters auf die NP-Spannung sowie die Verluste im stationdren
Zustand analysiert. Hierzu wird der Eingangs beschriebene Arbeitspunkt bei einem Faktor
Ay = 0.5, also im verlustoptimalen Betrieb, betrachtet.

Fiir die Wahl A. € {1,2,5} wurden im stationiren Zustand der Rippel des neutralen
Punktes sowie die Verluste des Inverters simulativ bestimmt. Die resultierenden Rippel
sind in Abbildung 4.5a dargestellt. Die Abbildung zeigt den maximalen und minimalen
Wert der NP-Spannung sowie den Mittelwert des Signals. Wie man sieht, ist das Verfahren
in der Lage, den NP-Rippel im Mittel bei etwa 0V zu halten. Des weiteren ist mit
steigendem A. eine Abnahme des Rippels ersichtlich. So betrigt der betragsméfig maximale
Rippel bei A\ = 1 in etwa uyp = 29.379 - 10~3, wihrend dieser bei A\, = 5 nur in etwa
unp = 22.408 - 1073 betrigt. Die Raumzeigermodulation erreicht einen Rippel von etwa
unp = 24.701-1073 und ist somit etwas besser als die FCS-SVM bei A\, = 1 aber schlechter
als die FCS-SVM bei grofleren Faktoren A.. Der grofiere Rippel ist dadurch begriindet,
dass beide kurzen Vektoren zur Reduktion der NP-Spannung herangezogen werden. Somit
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ist eine Uberkompensation der NP-Spannung bei der klassischen SVM wahrscheinlicher
als bei der FCS-SVM.
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(a) Rippel des neutralen Punktes. (b) Verluste bezogen auf die SVM.

Abbildung 4.5: Pulsmustergenerierung bei verschiedenen Werten von ..

In Abbildung 4.5b sind die Verluste in Abhéngigkeit des Parameters A, im stationédren
Zustand dargestellt. Diese wurden auf die Verluste der klassischen SVM bezogen. Auch hier
ist wieder der Effekt von A. ersichtlich. Fiir A\, = 1 ist die Verlustreduktion mit etwa 8.427 %
am grofiten und bei A\, = 5 mit etwa 6.329 % am geringsten. Somit ist gezeigt, dass sich
durch A, tatsdchlich ein Kompromiss zwischen Verlustreduktion und NP-Rippel erzielen
lasst. Es ist auch ersichtlich, dass die FCS-SVM der klassischen Raumzeigemodulation
hinsichtlich der Verluste iiberlegen ist und in diesem Arbeitspunkt fir jeden gezeigten
Parameter \. eine Reduktion der Verluste ermdglicht.

Der Parameter \. = 2 stellt einen guten Kompromiss zwischen Verlustreduktion und
NP-Rippel dar und wird fiir die weiteren Versuche herangezogen. In Abbildung 4.6 ist
das Pulsmuster der Phase u, der Strom sowie die NP-Spannung im stationdren Zustand
dargestellt. Anhand des Pulsmusters sieht man, dass alle drei Spannungslevels ausgenutzt
werden, um das Referenzsignal nachzubilden. Der Stromverlauf ist ndherungsweise si-
nusférmig, durch den gesteuerten Betrieb kommt es aber zu leichten Abweichungen bei
den Amplituden. Zudem tritt eine geringe DC-Komponente im Signal auf. Es ist jedoch
ersichtlich, dass das geforderte Ausgangssignal erzeugt werden kann. Die Spannung des
neutralen Punktes oszilliert um uyp = 0 und besitzt geringe Anteile der Grundfrequenz
bzw. der dritten Harmonischen sowie schaltfrequente Anteile. Anhand des Signals ist
ersichtlich, dass im Bereich des Strommaximums in der Phase v vermehrt der Briickenzweig
u geschaltet wird, wodurch die NP-Spannung in diesem Bereich ein anderes Verhalten
aufweist.
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Abbildung 4.6: Verhalten im stationdren Zustand bei A\, = 2 und A\, = 0.5.

4.2.2 Verschiebung von Verlusten

Im vorherigen Abschnitt wurde gezeigt, dass die FCS-SVM der klassischen Raumzeigemo-
dulation hinsichtlich Verluste und NP-Rippel im betrachteten Arbeitspunkt iiberlegen ist.
In diesem Abschnitt sollen nun durch eine Variation von )\, die Verluste zwischen dem hori-
zontalen und dem vertikalen Zweig verschoben werden. Der betrachtete Arbeitspunkt liegt
wieder bei n = 0.393 und m = 0.321. Die Verdnderung der Verluste durch Variation von
My ist in Abbildung 4.7 dargestellt. Hierbei stellt Abbildung 4.7a die relative Anderung der
horizontalen- und vertikalen Verluste, bezogen auf den optimalen Wert bei A, = 0.5, dar.
Abbildung 4.7b zeigt den Verlauf der gesamten Verluste bezogen auf die Minimalverluste
bei A, = 0.5. Anhand Abbildung 4.7a ist ersichtlich, dass der Parameter A, tatsachlich
eine Verschiebung der Verluste zwischen dem horizontalen und vertikalen Zweig ermoglicht.
Fiir A, < 0.5 werden die Verluste im vertikalen Zweig reduziert, wihrend die Verluste im
horizontalen Zweig steigen. Es ist aber auch erkennbar, dass eine Reduktion iiber A\, = 0.2
keine nennenswerte Verlustreduktion bringt und sich das Verhalten fiir A, = 0 sogar
gegeniiber den vorherigen Werten verschlechtert. Dies liegt daran, dass eine Vermeidung
von Verlusten im vertikalen Zweig deutlich schwieriger umzusetzen ist, da die Schalter
dieses Zweiges zur Spannungserzeugung immer bendtigt werden.
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Anders sieht es bei einer Vergréflerung von A, tiber 0.5 hinaus aus. Damit lédsst sich
eine zunehmende Reduktion der Verluste im horizontalen Zweig erzielen. Die Reduktion
betragt etwa 0.87% fir A\, = 0.6 und erreicht mit 21.54 % bei A\, = 1 ihr Maximum.
Somit ist es moglich, die Verluste des horizontalen Zweiges deutlich zu reduzieren. Die
Abweichung vom idealen Betriebspunkt fiihrt aber zu einer ndherungsweise quadratischen
Vergroflerung der Gesamtverluste mit einem Maximum von etwa 24.65% bei A\, = 1.
Eine Erhohung von A\, iber 0.8 scheint daher aus Effizienzgriinden nicht sinnvoll. Bei
Ay = 0.8 kann immerhin noch eine Reduktion der horizontalen Verluste um 9.93 % bei
einer Erhohung der Gesamtverluste von 7.78 % erzielt werden.

? * * * t t f : : f : f
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.Vertikaler ZWelg : : : : :
: : : : : 00 SRR AR ERUE RERE —
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Abbildung 4.7: Verhalten bei Anderung von \,.

Um die Auswirkungen einer Verdnderung von )\, weiter zu analysieren, ist in Abbil-
dung 4.8 der stationdre Zustand bei A\, = 1 dargestellt. Der Briickenzweig wechselt nun
deutlich haufiger direkt zwischen dem P-Zustand und N-Zustand, wodurch Schalt- und
Durchlassverluste im vertikalen Zweig vermieden werden. Dieses Verhalten bedingt auch
die wesentlich hoheren Verluste, da ein direktes Umschalten zwischen P und N aufgrund
der hohen Spannungsédnderung sehr verlustbehaftet ist. Die Strangstréome kénnen aber
auch in diesem Betriebszustand mit einer hohen Giite erzeugt werden. Betrachtet man die
NP-Spannung, so kommt es zu einer leichten Erhéhung des Rippels sowie zu ausgepragte-
ren Spannungsspitzen. Das Verfahren ist aber weiterhin in der Lage den neutralen Punkt
im Mittel bei uyp = 0 zu halten.

In diesem Kapitel konnte somit gezeigt werden, dass die FCS-SVM in der Lage ist
die geforderte Referenzspannung zu erzeugen und somit den Strom einzustellen. Durch
Verwendung des Invertermodells zur Pradiktion der Verluste sowie der Spannung des
neutralen Punktes, kann auch das sekundére Regelziel des NP-Balancing mit einer guten
Genauigkeit erfiillt werden. Dariiber hinaus ist die FCS-SVM der konventionellen Raum-
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Abbildung 4.8: Verhalten im stationdren Zustand bei A\, =2 und A\, = 1.

zeigermodulation hinsichtlich NP-Rippel sowie der stationdren Verluste iiberlegen und
ermoglicht es Verluste zwischen dem horizontalen und vertikalen Zweig zu verschieben.
Insbesondere eine Reduktion der Verluste im horizontalen Zweig ist hierbei gut umsetzbar,
wird aber durch eine Erhchung der Gesamtverluste erkauft.



Die approbierte gedruckte Originalversion dieser Diplomarbeit ist an der TU Wien Bibliothek verfligbar

The approved original version of this thesis is available in print at TU Wien Bibliothek.

[ 3ibliothek,
Your knowledge hub

5 Dynamische Stromregelung

Die dynamische Stromregelung der EESM dient dem Zweck, die optimalen Strome mit der
erforderlichen Dynamik einzustellen und somit das benétigte Drehmoment zu erzeugen.
Wie in Abschnitt 1.2.1 beschrieben, nutzen die meisten Ansétze in der Literatur dafir
PI-Regler mit entsprechenden Erweiterungen, um die Nichtlinearitét sowie die MIMO
Charakteristik des Systems zu beherrschen.

Wie in Abschnitt 2.2 erldutert, handelt es sich bei der EESM um ein nichtlineares MIMO
System mit affinem Eingang. Die MIMO Eigenschaft wird hierbei durch zwei Effekte
bedingt, welche in der Folge als statische und dynamische Kopplung bezeichnet werden.
Die statische Kopplung tritt z. B. auch bei permanentmagneterregten Synchronmaschinen
auf und entsteht durch die Schiefsymmetrie der Matrix der Winkelgeschwindigkeiten €.
Ist die Drehzahl der Maschine bekannt, so kann diese Kopplung aber relativ einfach
vorgesteuert und somit unterdriickt werden. Die resultierende elektrische Dynamik in der
neuen Eingangsspannung u lautet dann

i=u— Qup(i) = Ri+ L’(i)%i . (5.1)

mit 0 = [ug U, us]’. Doch selbst nach dieser Vorsteuerung bleibt bei der EESM
noch die dynamische Kopplung der d-Achse und des Rotorfeldes bestehen. Zur besseren
Veranschaulichung ist das elektrische Ersatzschaltbild dieser Achsen in Abbildung 5.1
dargestellt. Die dazugehorigen Spannungsgleichungen lauten

_ . oo d oo d

ug = Rgig + ld(Zd, Zf)gzd + ldf(ld, Zf)&’lf (5.2&)
. 3, .. . .d. oo d

Uy = Rflf—l- ildf(ld,lf)&zd—}—lf(ld,lf)&lf (5.2b)

wobei die Entkopplung aus (5.1) bereits mit berticksichtigt wurde. Anhand Abbildung 5.1
ist ersichtlich, dass aufgrund der gemeinsamen magnetischen Achse eine Transformator-
struktur vorliegt. Entsprechend schnelle Anderungen der Strome in einer Achse fithren

R ldf Rf

— 5, —

31
2'df
Abbildung 5.1: Elektrisches Ersatzschaltbild der d-Achse und des Rotorkreises.
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daher zu einer Induktionsspannung in der anderen Achse. Wie in [21] gezeigt, verur-
sacht diese Kopplung Stérungen, welche aber durch hinreichend schnellen SISO-PI Regler
teilweise unterdriickt werden konnen. Moderne Ansétze wie [18, 39, 40] setzen auf eine Kom-
pensation dieser Kopplung durch eine entsprechende Vorsteuerung, um das dynamische
Verhalten zu verbessern.

All diese Ansétze haben aber weiterhin mit der langsamen Rotorstromdynamik zu
kampfen. Durch die hohe Rotorinduktivitét ist ein schneller Aufbau von iy und somit des
Drehmoments ndmlich kaum moglich. In diesem Kapitel wird daher ein modellpradikativer
Regler vorgestellt, welcher nicht nur die dynamische Kopplung beriicksichtigt, sondern
auch direkt als Drehmomentregler arbeitet und somit die Drehmomentdynamik wesentlich
verbessern kann.

5.1 Modellpradikative Regelung

Modellpriadikative Regelstrategien, im englischen auch als model predictive control (MPC)
bezeichnet, nutzen ein mathematische Modell, um das Systemverhalten in die Zukunft zu
pradizieren. Hierbei wird das Eingangssignal so gewéhlt, dass das pradizierte Systemver-
halten im Sinne einer Kostenfunktion optimal wird und alle Beschrankungen eingehalten
werden. Diesem Verfahren wohnt insofern ein intuitives Handlungsmuster inne, als das die
Auswirkungen einer gewahlten Stellgrofie auf das zukiinftige Systemverhalten systematisch
beriicksichtigt werden [65].

Fiir die Regelung der EESM ist dieser Ansatz nun besonders vorteilhaft. Da die EESM
zwar eine schnelle Stator-, aber eine langsame Rotordynamik aufweist, ist eine hochdyna-
mische Drehmomenteinpragung bei diesem Maschinentyp nicht so einfach mdéglich wie
z.B. bei einer permanentmagneterregten Synchronmaschine. Wird eine schnelle Dreh-
momentidnderung gefordert, dann wird die Dynamik im Wesentlichen durch die hohe
Rotorinduktivitdt bestimmt. Dies fithrt nun dazu, dass bei klassischen Regelstrategien
eine verlustbehaftete Rotorstromreserve oder eine hohe dynamische Spannungsreserve
vorgehalten werden muss [21, 38].

Da eine modellpradikative Regelung nun Kenntnis iiber das Systemmodell besitzt, kann
die Rotorstromdynamik durch gezielte Ausnutzung der Achsenkopplung verbessert werden.
Zudem ist es moglich, der MPC direkt das Sollmoment zu iibergeben und somit eine
Drehmomentregelung umzusetzen. Hierdurch wird direkt das eigentliche Regelziel der
feldorientierten Regelung, ndmlich die Drehmomenteinpriagung, verfolgt. In diesem Ab-
schnitt wird eine modellpradikative Regelstrategie vorgestellt, welche neben den optimalen
Stromen i* auch das geforderte Drehmoment mg berticksichtigt und somit eine wesent-
lich bessere Drehmomentdynamik als vergleichbare Regelstrategien erzielen kann. Der
Regelkreis ist in Abbildung 5.2 dargestellt und weist nach wie vor die modulare Struktur
der feldorientierten Regelung auf. Es gibt also weiterhin einen Block zur Bestimmung
der optimalen Stromkomponenten sowie den Modulator. Die MPC nimmt den Platz des
Stromreglers ein, erhilt aber im Gegensatz zur klassischen feldorientierten Regelung in
Abbildung 1.4 nun auch eine Information iiber das geforderte Drehmoment.

Zu Beginn dieses Abschnittes wird kurz auf das mathematische Grundkonzept der
MPC eingegangen, anschlielend erfolgt die Beschreibung der Kostenfunktion und des
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Abbildung 5.2: Feldorientierte Regelung mit modellpradikativem Stromregler.

verwendeten Modells sowie der konkreten Umsetzung der Regelstrategie.

5.1.1 Terminologie und grundlegende Idee

Die grundlegende Funktion der MPC wird auf Basis von Abbildung 5.3 erldutert. Hierbei
sei F'(zk,uy) ein zeitinvariantes und zeitdiskretes bzw. diskretisierte System mit einem
skalaren Zustand z, einen Eingang u und der Dynamik

Tpy1 = F(-’Ek,Uk) 5

Trog =

x(tg) . (5.3)

Zu einem gegebenen Zeitindex k wird der Systemzustand xj, erfasst und als Anfangszustand

des Optimalsteuerungsproblems

u,,x, =arg min Jy(k,zg,0y) (5.4a)
u, €RY,
%o €ERY
u.B.v. -i'n—‘,—l = F(:i’n, ﬂn) y i'() = Tk (5.4b)
In € X, vYvn=1,2...,N (5.4¢)
in €U , Yn=01, . ,N—-1 (5.4d)
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Abbildung 5.3: Grundkonzept der modellpradikativen Regelung [66].

verwendet. In (5.4a) ist das skalare Giitema$ dargestellt, welches die Kosten bei Ver-
wendung des Eingangssignals @1 = [tg @1 ... dy_1] darstellt. Ziel der MPC ist
es nun jene Losung zu finden, welche (5.4a) minimiert und somit eine (lokal) optimale
Losung darstellt. Durch (5.4b) wird hierbei das Systemverhalten in die Zukunft pradiziert
und erzwungen, dass die Losung auch eine physikalisch mégliche Trajektorie darstellt.
Dabei sind in (5.4c¢) zusatzlich die Beschréankungen der Zusténde sowie in (5.4d) jene der
FEingénge zu berticksichtigten.

Das Optimierungsproblem (5.4) stellt hierbei bereits einen speziellen Fall eines Op-
timalsteuerungsproblems dar, in welchem durch die Diskretisierung des Systems keine
kontinuierliche Funktion u(¢)*, sondern nur noch eine Folge an Eingangsgrofien bestimmt
werden muss. Somit entspricht (5.4) einem beschrankten, statischen Optimierungsproblem,
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welches z. B. mit den in [67] beschriebenen Methoden gelost werden kann. Des Weiteren
wurde in (5.4) zur besseren Veranschaulichung eine Darstellung gewéhlt, in welcher die
Systemdynamik in (5.4b) explizit als Gleichungsnebenbedingung auftritt. Diese Art der
Diskretisierung wird als Volldiskretisierung bezeichnet und fithrt auf eine vergleichsweise
hochdimensionale Optimierungsaufgabe, da auch die Zusténde als Optimierungsvariablen
auftreten. Zur praktischen Umsetzung der MPC wird in dieser Arbeit das in Abschnitt 5.1.6
beschriebene Verfahren der unterlagerten Zeitintegration verwendet, in welchem (5.4b)
nicht als Nebenbedingung vorkommt, sondern explizit ausgewertet wird.

Wie anhand der Formulierung ersichtlich und in Abbildung 5.3 dargestellt, wird dieses
Problem nicht in der globalen Zeitachse k sondern der lokalen Zeitachse n gelost. Diese
beginnt zum aktuellen Zeitindex k£ mit n = 0 und lduft bis zum Ende des Pradiktionsho-
rizontes der Lange N. Die globale Zeitachse wird mit der PWM-Frequenz diskretisiert.
Die Abtastzeit der lokalen Zeitachse Th;pc ist ein beliebiges Vielfaches von Tpyy s und
ermoglicht somit léngere Rechenzeiten zur Losung des Optimierungsproblems. Fiir das
Weitere wird hierzu der Faktor

T
k, = —MPC (5.5)
Tpwm
mit k, € N definiert. Fiir Tyspc # Tpw s ist dann eine Funktion

Uk+] = U(l,u;Mpc) y Vi= 172, .. .,]’Ca —1 (56)

notwendig um die Lésung der MPC an die PWM-Frequenz anzupassen. Hierbei ist uz MPC
die Losung der MPC zum Zeitindex k. Fiir den konkreten Fall der EESM erfolgt die
Bestimmung dieser Funktion in Abschnitt 5.1.7.

Die Optimalsteuerungsaufgabe wird wie bereits erwéhnt auf dem gesamten Intervall
N gelost. Dieses Intervall wird Prédiktionshorizont genannt und beschreibt die Léan-
ge der Préadiktion in die Zukunft. Lange Préadiktionshorizonte sind daher in der Regel
hinsichtlich Stabilitdt und Qualitdt der Losung wiinschenswert, erhohen aber bei gleich-
bleibender Abtastzeit die Dimension des Optimierungsproblems. In der Praxis muss daher
ein Kompromiss zwischen Horizontlénge und Rechenzeit gefunden werden [53].

Die optimale Losung wird zudem nicht auf der gesamten Lénge N aufgeschaltet, sondern
nur fir die Dauer des sogenannten Steuerungshorizontes. Dieser besitzt die Lange von
Fins in der lokalen Zeitachse bzw. Thspc im zeitkontinuierlichen und ist jenes Intervall,
in welchem das System ausschliellich gesteuert betrieben wird. Es erfolgt also in diesem
Intervall aus Sicht der MPC keine Messung des Zustandes und entsprechend auch keine
Anpassung der Stellgréfie bei Stérungen oder Abweichungen vom Sollwert. In der Praxis ist
daher zum néchstfolgenden Abtastzeitpunkt eine Abweichung zwischen dem vorhergesagten
und dem gemessenen Zustand zu erwarten. Um diesen Fehler klein zu halten, sind kurze
Steuerungshorizonte wiinschenswert, denn am Ende des Steuerungshorizontes wird ein
neuer Messwert aufgenommen und das Optimalsteuerungsproblem (5.4) erneut gelost
[53, 65]. Die Lange des Steuerungshorizontes ist aber durch die benotigte Rechenzeit zur
Losung der Optimalsteuerungsaufgabe nach unten beschrankt. Auch hier gilt es also einen
Kompromiss zwischen Rechenzeit und Horizontlénge zu finden.
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5.1.2 MPC Regelgesetz fiir die EESM

Basierend auf den Uberlegungen aus den vorherigen Abschnitten, ergibt sich das Optimal-
steuerungsproblem fiir die MPC der EESM zu

N . 5 ) N-1 5
z* = arg min Z (/\m(m(in) - md,n) + Hln - 1;“ZHA> + Z Hﬁ" — ﬁ”_1HA (5.7a)
’ n=0 u

ZERON n=1

WBY. i = F(in,ﬁn) , i =ix (5.7b)
i, €, Vn=1,2...,N (5.7¢)
i, €U , Vn=01,.. ,N—1 (5.7d)

wobei die Strome und Spannungen zum Vektor

T . . .
z' = {uOT ii uf i3 ... uy_, 1]TV} (5.8)
assembliert werden und t_; die vorangegangene Ausgangsspannung der MPC ist. Die
Kostenfunktion (5.7a) besteht dabei aus drei gewichteten Termen. Der erste Ausdruck

A (i) ) (5.9)

beschreibt die Abweichung des pridizierten Drehmoments m(i,) vom geforderten Dreh-
moment mg, zum lokalen Zeitindex n. Dieser Term ermoglicht es der MPC, abhingig
von den Gewichtungsfaktoren, das Sollmoment direkt einzustellen und die Stromreferenz
iy bei einer groflen Drehmomentabweichung zu ignorieren. Da aber in der Kostenfunktion
der MPC keine Verluste beriicksichtigt werden, ist davon auszugehen, dass diese Art der
Drehmomenteinpragung zwar hochdynamisch, aber dafiir sehr verlustbehaftet sein wird.
Aus diesem Grund werden im zweiten Teil der Kostenfunktion

< ok 2
N

(5.10)

die verlustoptimalen Strome aus der statischen Optimierung in Kapitel 3 iibergeben.
Diese gewichtete Norm fithrt nun dazu, dass in der Néhe des geforderten Drehmoments
das Einstellen der verlustoptimalen Sollstrome von der MPC priorisiert wird. Der letzte
Ausdruck

[ G, — 1y, (5.11)

bestraft eine schnelle Anderung der Eingangsspannungen und verhindert somit ein Bang-
Bang verhalten der Regelung. Die Gewichtungsfaktoren in der Kostenfunktion sind A, €
IR,aL sowie die positiv definiten Diagonalmatrizen

A; = diag(Xig, Niy, Ai) €ERPP und - Ay = diag(Augs Ay, Auy) € RPP L (5.12)
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Fiir ein gegebenes A, ist durch verschiedene Gewichtung von A, und den Eintridgen in
A; eine Einstellung zwischen der Stromregelung und der Drehmomentregelung moglich.
Fiir A, > spur(A;) verbessert sich die Drehmomentdynamik des Systems auf Kosten
der Effizienz, da die MPC insbesondere die langsame Rotorstromdynamik durch deutlich
erhohte g-Strome oder durch eine verlustbehaftete Nutzung des Reluktanzmoments kom-
pensiert. Fur A, < spur(A;) wird die Stromregelung priorisiert und der geforderte Strom
i* bestmoglich eingestellt. In A; ergeben sich durch Verdnderung der Eintrédge A;,, A,
und A;, verschiedene Moglichkeiten, die Stromdynamik einzustellen, so kann z. B. dem
schnellen Einstellen des Rotorstromes gegeniiber dem Tracking des d-Stromes Prioritét
eingerdumt werden.

5.1.3 Modell und Beschriankungen

Die Auswahl und Implementierung des elektrischen Modells der EESM hat einen wesentli-
chen Einfluss auf die Qualitdt der Losung sowie der Rechenzeit der MPC. Daher wird in
diesem Abschnitt die Art der Entkopplung sowie die Abtastzeit der MPC bestimmt.

Im ersten Schritt gilt es festzulegen, ob eine Vorsteuerung des Terms €1 (i), wie in
der feldorientierten Regelung iiblich, auch bei Nutzung der MPC sinnvoll ist. Dafiir wird
das elektrische Modell der EESM aus (2.22) an verschieden Arbeitspunkten linearisiert
und die Eigenwerte betrachtet. Die Ergebnisse sind in dem Pol-Nullstellen-Diagramm in
Abbildung 5.4a dargestellt. Wie anhand der Abbildung ersichtlich, sind die Ruhelagen
des Systems im gesamten Betriebsbereich stabil. Allerdings kommt es bei steigender
Drehzahl zunehmend zu einer Verschiebung der Polstellen entlang der imagindren Achse,
wodurch das System schlechter geddmpft wird und schnellere Anstiegszeiten aufweist.
Dieses Verhalten ist keine spezielle Eigenschaft der nichtlinearen EESM, sondern kann
auch bereits beim linearen Modell (2.12) beobachtet werden. Wird der Term €27 (i)
vorgesteuert, so ergibt sich der in Abbildung 5.4b dargestellte Verlauf der Polstellen. Man
sieht, dass das System nach wie vor stabil ist, nun aber ausschlielich reelle Polstellen
vorkommen, welche alle im Bereich zwischen ca. —6rad/s und —480rad/s liegen.

Die Abhéngigkeit der Eigenwerte von der Drehzahl beim vollstdndigen Modell fithrt zu
einer starken Anderung der Anstiegszeiten iiber den betrachteten Betriebsbereich. Gemifl
[68] kann die Sprungantwort des Gesamtsystems als Summe der Sprungantworten von
PT1 und PT2 Gliedern verstanden werden, wobei die realen Polstellen die Anstiegszeiten
der PT1 und die konjugiert komplexen Polstellen jene der PT2 Glieder beschreiben. Wird
der Realteil der Polstellen mit o bezeichnet und der Imaginérteil mit g, so ergibt sich
beim PT2 System durch Koeffizientenvergleich des Nennerpolynoms mit

(a+jB)(a—jB) _ 2 yose 4 (5.13)
T T2 ’
die Dampfungkonstante £ und die Zeitkonstante 1" zu

1
T = o (5.14a)
£=—aT . (5.14b)
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Abbildung 5.4: Eigenwerte der EESM an ausgewéhlten stationdren Arbeitspunkten.

Damit ergibt sich die Anstiegszeit zu

1
t, = —— 5.15
o (5.15)
fir PT1 Systeme und
arccos(§) )
t,=1T — 5.16
P (tan(arccos(ﬁ)) (5.16)

fiir PT2 Systeme. Wird nun die schnellste Dynamik fiir jede Ruhelage mit min(¢,) bestimmt,
dann ergeben sich die in Abbildung 5.5 dargestellten Verhéltnisse. Wie zu erwarten, sind
die meisten Anstiegszeiten fiir das vollstandige System deutlich geringer als die des
entkoppelten Systems. Bei der schnellsten Anstiegszeit betrédgt der Unterschied sogar
nahezu eine Dekade. Fiir das vollstandige Modell betrigt die schnellste Dynamik etwa
207 ps, wiahrend die des entkoppelten Systems bei etwa 2 ms liegt. Eine Umsetzung der
MPC mit dem vollstdndigen Modell ist daher nicht sinnvoll, da die benotigten Rechenzeiten
zur korrekten Erfassung der schnellsten Dynamik maximal im Bereich von 50 s liegen
diirften. Diese Rechenzeiten sind in einem Mikrocontroller auch bei sehr kurzen Horizonten
kaum umzusetzen. Daher wird zur Losung des Optimalsteuerungsproblems das entkoppelte
Modell 5.1 herangezogen. Hierbei wird die Abtastzeit Thrpco zu 400 pus gewahlt, um einen
Kompromiss zwischen Rechenzeit und Regelgiite zu erzielen.

Diese Wahl des Modells ermoglicht nun die Formulierung der Nebenbedingungen (5.7¢)
und (5.7d). Die Stromgrenze in (5.7c) lautet

T
%:%:%iqq}eHW%ﬁgﬁmw (517)

0< if < if,max} .
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Abbildung 5.5: Schnellste Anstiegszeiten der EESM.

Die Bedingung iy < 0 aus (2.24) wird hierbei fallen gelassen, um die Dynamik nicht
einzuschranken. Positive d-Strome werden gemafl (2.29) behandelt. Fir die Spannungen
gilt

Y . T 30~ 2 | (- 2 2
U= [ud Uqg u]c] € R” | (g — wertq)” + (g + wertha)” < U3 1oy

2 2
Uy Uy

0< uf < Uf,maz}

(5.18)

wobei die statische Entkopplung bei der Bestimmung der Statorspannungsgrenze mit
berticksichtigt wird.

5.1.4 Diskretisierung und Linearisierung

Um die Rechenzeit der MPC zu reduzieren, wird der Regelalgorithmus nicht als vollstandig
nichtlineare MPC implementiert. Stattdessen wird das nichtlineare Modell (5.1) an jedem
Arbeitspunkt linearisiert und anschliefend diskretisiert. Dies ermdglicht die Nutzung der
lifted system representation zur schnellen und effizienten Auswertung der Systemdynamik
sowie eine einfache Implementierung der unterlagerten Zeitintegration.

Die Linearisierung erfolgt durch eine Taylorreihenentwicklung des Modells (5.1) am
aktuellen Arbeitspunkt. Zur einfacheren Darstellung wird hierfiir fiir das Weitere die
allgemeine Form

d

Gi=f8), i) =1 (5.19)

verwendet. Wird dieses System durch eine Taylorreihenentwicklung am aktuellen Arbeits-
punkt i =i, u = uy linearisiert, ergibt sich
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d, - 0o - .. 9 o
FTa (i, Ug) + af(l, u)‘_i:ik (i—ig) + a—ﬁf(l,u) _

(@—1a).  (5.20)

u=uy u=uyg

Im Unterschied zur Linearisierung um eine Ruhelage gilt nun nicht mehr f(ix, ug) = 0,
weshalb dieser Ausdruck auch nicht aus (5.20) hinausféllt. Mit der abgekiirzten Schreibweise

0 0 0 0
u=uy u=uyg
ergibt sich das linearisierte Systemmodell zu
d 0 0
—ix —f(ig,u;)i+ =—f(ip,u;) .22
prden (ig,ug)i+ 7a (ix, ux) u + ey (5.22)
Ay By
mit der Konstante
e — f(ik, l_lk) - Akik - Bkﬁk . (5.23)

Im Zuge der Entwicklung hat sich hierbei herausgestellt, dass die Beriicksichtigung der

Ableitungen der Induktivitdten nach den Stromen %L’ (i) bei der Linearisierung eine
gute Approximation des nichtlinearen Modells im niedrigen Drehzahlbereich ermdéglicht.
Bei héheren Drehzahlen wird die Schiatzung der Strome aber zunehmend schlechter, da
die Spannung u = u+ Qg1 (i) immer mehr vom vorgesteuerten Term ;1) (i) dominiert
wird. Kommt es durch die finite Abtastzeit zu einer Abweichung in €. (i), dann ist
keine ideale Entkopplung mehr moglich und es kommt zu einer Diskrepanz zwischen dem
erwarteten 1 in der MPC und dem tatséchlichen u an der Maschine. Da u nun iiber den
Ausdruck L/(i)~'a in (2.22) die Dynamikmatrix A beeinflusst, fiihrt eine Abweichung von
u bei hohen Drehzahlen zu einem unzuléssig grofien Modellfehler. Bei der Auswertung von
(5.22) wird daher %L’ (i) = 0 gesetzt, wodurch der Einfluss von u auf A eliminiert wird.
Dies fiithrt zu einer geringfiigigen Vergrofierung des Modellfehlers bei niedrigen Drehzahlen,
erhoht aber die Robustheit der Regelung im gesamten Betriebsbereich und verbessert das
Modell bei héheren Drehzahlen.
Dieses System muss nun zur Losung der Optimierungsaufgabe (5.7) diskretisiert werden.
Hierfir wird fiir den Zustand eine implizite und fiir den Eingang eine explizite Euler-
Diskretisierung gewéhlt. Fiir das System (5.22) ergibt sich die Differenzengleichung damit
Zu

int1 =ip + To(Aginer + Bru, + eg) (5.24)

mit der allgemeinen Abtastzeit T,. Gleichung (5.24) kann aufgrund der zuvor durchge-
fiihrten Linearisierung nun direkt analytisch nach i, aufgelost werden:

in1 = (BE—TyAp) Vip+ T.(E - T,A) 'Bra, + T,(E - T,Ar) er, . (5.25)

~®y, ~Tg &k
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Abbildung 5.6: Zur Kompensation der Rechenzeit.

Der erste Term ist hierbei eine Approximation der Dynamikmatrix ®; und der zweite
Ausdruck stellt eine Approximation der Eingangsmatrix des I';, des linearisieren Systems
dar.

5.1.5 Beriicksichtigung der Rechenzeit

Wie in Abschnitt 5.1.1 erldutert, ist die MPC eine statische Abbildung der Zustédnde auf
die Eingénge. Es wird also angenommen, dass die Losung der Optimierungsaufgabe (5.7)
instantan erfolgt und keine Rechenzeit in Anspruch nimmt. In der praktischen Implemen-
tierung ist dies natiirlich unméglich zu erfiillen. Wird die Rechenzeit nicht beriicksichtigt,
dann kommt es zu einer Zeitverzogerung zwischen der Messung des Zustandes und der
Aufschaltung des neuen Eingangssignals. Wie diese Verzogerung nun kompensiert werden
kann, ist in Abbildung 5.6 dargestellt. Zum Zeitindex k — k, wird der Zustand sowie die
Spannung erfasst und die Linearisierung und Diskretisierung des Systems vorgenommen.
Anschlieend wird der Zustand iy, zum Zeitindex k pradiziert. Mit diesen préadizierten
Strom als Anfangszustand wird dann das Optimalsteuerungsproblem gelést. Wenn die
Messung, Pradikation und Losung der Optimalsteuerungsaufgabe innerhalb der Abtastzeit
Ty pe vorgenommen werden kann, dann ist zum Zeitindex k£ das neue Eingangssignal
u verflighar und kann verzogerungsfrei aufgeschaltet werden. Diese Vorgehensweise
hat aulerdem den Vorteil, dass die bekannte Spannung ti;_y, zur Linearisierung und
Diskretisierung des Systems geméafl Abschnitt 5.1.4 herangezogen werden kann.

5.1.6 Losung der Optimalsteuerungsaufgabe

Es existiert nun eine Vielzahl an Moglichkeiten, um die Optimalsteuerungsaufgabe (5.7)
zu lésen. Der einfachste Ansatz besteht darin, das gegebene Problem mit den nichtlinearen
Beschrankungen (5.17) und (5.18) sowie der explizit auftretenden Nebenbedingung (5.7b)
mit einem geeigneten Algorithmus fiir nichtlineare Optimierungsprobleme zu 16sen. Um
aber die Konvergenzgeschwindigkeit zu verbessern und dariiber hinaus sicherzustellen,
dass auch bei einem vorzeitigen Abbruch durch Rechenzeitbeschrinkungen die Losung die
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Systemdynamik erfiillt, ist es sinnvoll, eine Abbildung der Form

~ T T
ST =T =T =T T T .T
[1k u; Uy ... uNfl} — [11 i, ... iy (5.26)

7
zu bestimmen. Der Vektor z; € R?V ist hierbei der Vektor der pridizierten Zusténde. Diese
Abbildung ermoglicht es bei Kenntnis des Anfangszustandes sowie der Eingangstrajektorie

direkt die Strome zu bestimmen. Somit ist es moglich die Zustandsgréflen aus dem
Optimierungsproblem zu eliminieren und die Optimierungsvariablen reduzieren sich zu

2" = |of of ... wf ] (5.27)

mit z € R3V. Dieser Ansatz wird als Teildiskretisierung bezeichnet [69]. Bei (5.25) handelt
es sich nun um eine lineare Differenzengleichung. Die Losung ergibt sich daher direkt zu

n—1
i, = @, + Y @) 7' Tha; + BLE, (5.28)
§=0
Da das Eingangssignal sowie die Zustandstrajektorie in (5.7) eine finite Kardinalitat besit-
zen, kann (5.28) als Matrix formuliert und direkt ausgewertet werden. Diese Darstellung
wird als lifted system representation bezeichnet und lautet fiir das gegebene System:

i P, I 0 ... 0 Up
is 7|, &I, A ... 0 a;
=1 0 | kt : : . .
iy oY NI, @Yy, ... Tyl |uva
H;, Gy z
E 0 0] [g,
o, E 0| |&,
+ ) (5.29)
Nl @2 . E| |&
~ ~——
=k &k

Die Matrix Hj, € R3V*3 beschreibt den Einfluss des geschétzten Anfangszustands iy, auf
die Zustandstrajektorie, G € R3V*3N entspricht einer Toeplitz-Matrix und modelliert
den Einfuss der Eingangstrajektorie z € R*". Der konstante Term Z,& , mit By, € R33N
resultiert aus der Linearisierung um den Arbeitspunkt. Das System (5.29) entspricht nun
der Nebenbedingung (5.7b) aus dem MPC Optimalsteuerungsproblem. Da damit eine
analytische und einfach differenzierbare Beschreibung der Stromtrajektorie besteht, kann
die Teildiskretisierung implementiert werden. Zur einfacheren Darstellung werden hierzu

die von z unabhéngigen Terme in (5.29) zu

hy, = Hyip + Eiéy (5.30)
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zusammengefasst.

Um nun die Lésung der Optimierungsaufgabe weiter zu beschleunigen, kénnen noch
zusétzliche Mainahmen getroffen werden. Ein besonders vorteilhafte Struktur weisen
Optimierungsprobleme der Form

. ops . Ta
,in - 52 Qz+c z (5.31a)
u.B.v. Sz=y (5.31b)
(5.31c)

auf. Ist die Matrix Q positiv definit, so handelt es sich um ein konvexes Optimierungspro-
blem [67]. Die KKT-Bedingungen ergeben sich damit direkt zu

¢ <1

und die optimale Losung kann bei funktional unabhéngigen Gleichungsnebenbedingun-
gen durch Inversion direkt bestimmt werden. Sind zusétzliche Ungleichungsnebenbedin-
gungen vorhanden, dann miissen diese mit geeigneten Mafinahmen ebenfalls beriicksichtigt
werden. In MATLAB erfolgt dies in der quadprog Routine mit der Methode der aktiven
Beschrankungen [70].

Um das Optimierungsproblem (5.7) auf die Form (5.31) zu bringen, wird im ersten
Schritt das Drehmoment (2.47) um den aktuellen Arbeitspunkt i linearisiert. Daraus
resultiert der Ausdruck

m(@) ~ m(ip) + (1 — i) "(Vm) (i) = m(y) — if (Vm) (i) +iT (V) (i) (5.33)

mp

mit der skalaren Konstante mj, und dem Gradienten (Vm)(ix) € R3. AuBerdem werden
die Matrizen

(Vm)(ix) 0 0
)G = | ° (Vm)(ie) e R¥VN (5.34)
0
0 0 (Vm)(ix)
sowie
A 0 0 A; 0 0
A, =" Am e RVN A= ? ’ e R33N (5.35)
0 : 0
0 0 Am 0 0 A



Die approbierte gedruckte Originalversion dieser Diplomarbeit ist an der TU Wien Bibliothek verfligbar

The approved original version of this thesis is available in print at TU Wien Bibliothek.

[ 3ibliothek,
Your knowledge hub

5 Dynamische Stromregelung 5.1 Modellpradikative Regelung 83

und
9A, -A, ... O
—-A, 2A, ... 0
0 —-A, 2A, —A,
0 0 A, Ay

definiert. Die Gewichtungsfaktoren A,,, A; und A, sind jene aus Abschnitt 5.1.2. Damit
lasst sich die Kostenfunktion (5.4a) als

R s T s
I (k200 2) = (g + (V)T ()zi — ma) - A (s + (V)" (1)z: — ma)

+ (z; — Z;‘)T]Xi(zi —z)+ 2 Az + 28"z + ﬁzzkmMPCAuﬁ}sza’Mpc . (5.37)
anschreiben. Hierbei wird die Addition einer skalaren Grofie mit einer Matrix als Addition
mit jedem Element der Matrix verstanden und die Spaltenvektoren

m; = {md,l mdg2 .. dev] und zT = {i’{T LR 1’]‘\,T} (5.38)

mit my € RY und z; € R3N definiert. Weiters sei

mit s € R3" und Uy mpc s Losung der MPC zum vorangegangenen Zeitschritt. Setzt
man nun (5.29) und (5.30) in (5.37) ein und formt den resultierenden Ausdruck auf die
Struktur aus (5.31) um, dann ergibt sich

I (k. 1k, 2) = 27 (GE (V) (i) A (V) " (16) Gk + GTAGy + A )2

TS ==\Tn N T
An(Vm) T ()G + (hy — 2)TAGy + 5 )z. (5.40)

+ 2((mk —my + (Vm)T(ik)hk>
Die von z unabhéngigen Terme wurden hierbei bereits vernachlassigt, da diese als Kon-
stanten die Losung des Optimierungsproblems nicht beeinflussen.

Im néchsten Schritt werden die Strom- und Spannungsgrenzen

9, (1) = i3 + iy — 2 gy <O (5.41a)
9isp(i) =i —ifmaz <0 (5.41b)
Gign(i) = —iy <0 (5.41c)

G, (0,1) = (tlg — wertg(1))? + (tg + wara(1))? — U2 o < 0 (5.41d)
Gupp(W) = Uf — Ufmae <0 (5.41e)
Gupn(0) = —uy <0 (5.41f)
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betrachtet. Diese werden linearisiert um die Beschrénkungen des quadratischen Optimie-
rungsproblem zu generieren. Fiir die Statorstromgrenze (5.41a) ergibt sich dann

o |2k
;2 .2 A
gis( ) 7“d kTt Zq k — Ysmaz + (1 - 1k> 2'Lq,k . (542)
0

H/—A’
(Vgis) (k)

Definiert man zur Auswertung der linearen Funktion die Blockdiagonalmatrix

(Vgi,)(ir) 0 . 0
(Vi) (ix) = 9 (ngs)(i’“) : e RNV (5.43)
0 e 0 (Vgi)(ix)

und setzt (5.29) in (5.42) ein, dann erhélt man

8. (2) ~ i34+ iok — 12 mae — 1t (Vi) (k) + (Vi) T ()i + (Vi) (1) Grz . (5.44)
| —

Yis Sis

Die Grenzen fiir den Rotorstrom kénnen direkt durch Einsetzen von (5.29) in (5.41b)
bzw. (5.41c) bestimmt werden und lauten

gl’f7p(z) = thk - Z'f,mcwc + Kka z (545&)
Yif,p Sif,ﬁ
gi;n(z) = —Ksh, —K;Gyz . (5.45b)
yif,n Sifﬁl
Hierbei ist Ky = diag(eg el ... e3T> eRM3N mitel =0 0 1].

Die Statorspannungsgrenze (5.41d) ist nun eine nichtlineare Funktion in der Optimie-
rungsvariablen u sowie in den abhéngigen Variablen i. Die Linearisierung erfolgt um den
Arbeitspunkt ug_1, i und resultiert in

2
Gu, (0, 1) =~ (ﬁd,k 1 — wety(ir) ) + uq,k 1 +wel¢d(lk)) — U2 ar
2(Ua k1 — wertby(ir) 2wy (ﬂq,k—1 + Welwd(ik))
+(a—1a;_1)T |2 T 1+wel¢di +(i-1) " (V)T (i) —2wel<ad,k71 —welwq(ik))
0
(Vgus)(Uk—1) (Vgus)(ix)

(5.46)
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mit der Jacobi-Matrix des Flussverkettungsvektors (Vap)(iz,) ausgewertet an der Stelle ij.
Setzt man nun wieder das Ergebnis aus (5.29) ein, dann resultiert die lineare Beschrankung

8u. (2) ~ gu, (i, Be1) — Up_y (Vgu,) (We—1) — i (Vgu,) (k) + (Vgu,) T (i) hy

+ ((Vgu) (1) + (V) "(1)G) 2 (5.47)
Sus
wobei wieder die Matrizen
_(VQUS)(ﬁk—l) 0 .. 0
(Vgu,)(0g-1) = 9 (Vu) (@) E e RPN (5.48a)
: 0
I 0 e 0 (Vgu,)(r-1)
[(Vgu,)(ik) 0 . 0
(Vgu,)(ix) = 0 (Vou) ) : e R3V*N (5.48b)
: 0
. O 0 (Vgu,)(ix)

definiert wurden. Zuletzt gilt es nur noch die Rotorspannungsgrenze zu beriicksichtigen.
Hierbei handelt es sich um eine box constraint, weshalb keine weiteren Umformungen
notwendig sind.

Die linearisierten Beschriankungen (5.44), (5.45) und (5.47) konnen nun zusammengefasst
werden, woraus das quadratische Optimierungsproblem

2 =arg min 2" (GL (Vi) (1) A (V)" (1) G + GTAGy + A, )2
zeR3N

+2 ((mk —my + (vm)T(ik)hk)TAm(W)T(ik)Gk + (hy, — z5)TA; Gy + sT>z (5.49a)

Si, Yi,
w.B.v. Sirw| g < |Yire (5.49b)
Sif,n Yif,n
Us yus
0 <Kz <uymu (5.49¢)
mit U}F,max = [Ufmaz Ufmaz --- Ufmaz) € RY resultiert. Die Losung dieses Pro-

blems ergibt die optimale Spannungstrajektorie iiber den Pradiktionshorizont. Wie in
Abschnitt 5.1.1 bereits erwédhnt, wird nun nicht die gesamte Losung z* sondern nur das
erste Element
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Uy, v pe = %0 (5.50)
aufgeschaltet. Nach der Zeit Thspc erfolgt eine neuerliche Messung des Zustandes und
die in diesen Abschnitt beschriebenen Schritte der Diskretisierung, Linearisierung und
Loésung des quadratischen Programms werden erneut durchgefiihrt.

5.1.7 Abbildung der lokalen Zeitachse auf die globale Zeitachse

Wie in Abschnitt 5.1.1 erldutert, entspricht die Abtastzeit Ty;pc der modellpradikativen
Regelung nicht notwendigerweise der Abtastzeit der unterlagerten Pulsweitenmodulation.
Daher ist es notwendig eine Funktion zu bestimmen, welche das Ergebnis der MPC auf das
Zeitgitter der PWM abbildet. Hierfiir sei uj, 5, pe die Losung der Optimierungsaufgabe
geméB (5.50) zum Zeitindex k. Im einfachsten Fall wird ein zero-oder-hold der Losung
der MPC verwendet [71]. Da sich dadurch aber die effektive PWM-Frequenz reduzieren
wiirde, erfolgt die Abbildung in dieser Arbeit mit der Funktion

ﬁ* —ﬁ*_
Wy = Wy, ppe + —MEC k’“ b MPCy W1 =1,2,... ko —1.  (5.51)
a

Dies entspricht einer linearen Interpolation zwischen der Losung der MPC zum Zeitpunkt
k — kg und zum Zeitpunkt k. Die Ausgangsspannung des geregelten Systems ergibt sich
damit zu

— % ﬁlt; MPC_ﬁZ:—k‘a MPC .
Uk+l = uk_ka’MPC—i— : k . l-‘-ﬂdl'lp(ll) 5 VZ = 1, 2, ceey kfa—l . (552)
a

Aufgrund der Linearitét, ldsst sich (5.51) auch in der Form

ug E 0
T (1 - 1/ko)E (1/ko)E
ﬁk+2 = (1 - 2/ka)E ﬁZ—ka,MPC + (2/ka)E ﬁ/:‘,MPC (553)
T k1 “1/kaE (ko —1)/koE
| ——
t1 to

mit t,ty € R3%*3 und der Einheitsmatrix E € R3*? darstellen.

Da die MPC im Modell (5.29) von einem zero-oder-hold der optimalen Spannung
ausgeht, wiirde die Generierung der Ausgangsspannung geméaf (5.53) zu Abweichungen
in der Prédikation des Zustands fithren. Aus diesem Grund wird der MPC auch die
Information tiber die Umrechnung (5.53) tibergeben.

Hierzu wird eine Matrix T € R3Vkax3(N+1) der Form

tiy to 0O ... O
0 t to ... O

T=|. . ) . (5.54)
0 0 ... t; t2
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festgelegt. Wird die Linearisierung und Diskretisierung aus (5.25) mit Tpy s anstatt mit
Ty pc bestimmt, dann kénnen die Strome in der globalen Zeitachse iiber den Pradiktions-
horizont geméf

= %k
Uy k., MPC

Z + Bk Townr &k Tow ar (5.55)

ZiTpwnm = Hk,TPWM i, + Gk»TPWAlTl

bestimmt werden. Der Vektor z; € R3*V*e besitzt nun mehr Elemente als zur Losung der
MPC notwendig sind. Daher wird noch die Matrix K/ =[0 0 ... E]¢c R3*% mit
E ¢ R?**? definiert und zur Matrix K” = diag(K',K'...,K') € R3*V*3Nka assembliert.
Damit sind die Stréome in der lokalen Zeitachse der MPC

A ay
. Ve s k—kq,MPC
z;, = K <Hk?yTPWM1k' + Gk,TPWMT[ ‘lz

+ EkaTPW]\/Iék‘,TpWM> . (5.56)

Gleichung (5.56) kann nun anstatt (5.29) verwendet werden, um die Strome zu pradizieren.
Somit ist es moglich, die Auswirkung der linearen Interpolation zwischen den optimalen
Loésungen direkt in der MPC zu berticksichtigen und damit das Prédiktionsergebnis zu
verbessern.

5.2 Pl-Regler

Um einen Vergleich mit dem zuvor beschriebenen modellpradikativen Verfahren zu ermég-
lichen, wird in diesem Abschnitt ein modernes PI-Regelverfahren fiir die EESM vorgestellt.
Hierzu wird ein flachheitsbasierter MIMO-Regler mit einen Eztended Kalman Filter und
einer Vorsteuerung der geschitzten Stérung kombiniert.

5.2.1 Flachheitsbasierte Regelung

Wie in Abschnitt 2.2 erlautert, handelt es sich bei der EESM um ein nichtlineares MIMO
System mit affinem Eingang. Fiir diese Systemklasse bieten sich flacheitsbasierte Regelkon-
zepte, insbesondere die exakte Eingangs-Zustandslinearisierung an. Die Grundidee dieses
Verfahrens besteht darin, alle Eingangs- und Zustandsgrofien eines dynamischen Systems
durch die funktional unabhéngigen Ausgangsgrofien und deren Ableitung zu parametrieren
[72]. Bei der elektrischen Dynamik der EESM aus (2.22) gestaltet sich diese Parametrie-
rung nun besonders einfach. Zum einen entsprechen die Zustidnde den Ausgéngen, d. h.
die exakte Eingangs-Ausgangs- und exakte Eingangs-Zustandslinearisierung sind dquiva-
lent. Des weiteren geht aus (2.22) hervor, dass die erste Zeitableitung jedes Zustandes
durch zumindest eine Eingangsgrofle beeinflusst werden kann. Damit liegt das System
trivialerweise in Byrnes-Isidori Normalform vor und besitzt einen vektoriellen relativen
Grad vonr =[1 1 1]. Zudem gilt |r|; = 3. Dies bedeutet, dass keine Nulldynamik
vorliegt und jeder Zustand iiber die Eingéinge erreichbar ist. Damit entspricht L'(i)~! der
Entkopplungsmatrix, welche wie in Abschnitt 2.2.2 gefordert im gesamten Betriebsbereich
reguldr ist. Somit ist es naheliegend, das Regelgesetz in der Form
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u = Qi) + R() + L'(i)v (5.57)

anzusetzen. Eingesetzt in die nichtlineare Differenzialgleichung (2.22) ergibt sich die
Dynamik des geschlossenen Kreises damit zu

;ﬁv (5.58)

mit v = [vg v, vy] als neuem Eingang. Fiir jedes Element v; mit j € {d,q, f} wird
nun ein P-Regler der Form
v = k](’L; — ij) (5.59)

mit der positiven Konstanten k; angesetzt. Die Ubertragungsfunktion des resultierenden
geschlossenen Kreises entspricht dann in jedem Zustand einem PT1 System mit

Gy(s) = 28 1 (5.60)

kj=— (5.61)

einzustellen. Das gesamte Regelgesetz lautet also

u= Q)+ Ri+ L'(i)(Kp(i* —1)) (5.62)
mit
ki 0 O
K,=1[0 ks, 0]. (5.63)
0 0 &k

Wenn das Modell exakt bekannt ist, eine idealen Strommessung moglich ist und die
StellgroBenbeschriankungen eingehalten werden, fithrt dies zu einem stabilen geschlossenen
Kreis mit beliebig einstellbaren Zeitkonstanten.

5.2.2 EKF mit Vorsteuerung der geschatzten Storung

Um den Einfluss von Messrauschen zu reduzieren, wird dieser Regler mit einem FExtended
Kalman Filter kombiniert. Hierbei handelt es sich um einen im Sinne der Regelungstheorie
optimalen Zustandsbeobachter. Dieser ermittelt auf Basis von Messungen, dem System-
modell und den stochastischen Eigenschaften der Prozessstorung und des Messrauschens
eine optimale Schitzung 1 fiir den Zustand i [73]. Da der Regler selbst ausschlieflich ein
P-Verhalten aufweist, wird das Kalman Filter noch um einen Stérbeobachter erweitert,
um konstante Storungen zu unterdriicken. Somit resultiert das System
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%i = —L/(i)" (Ri+ Quy(i) + L) (u+2z)+wi | i(to) =1y (5.64a)
d
2= W z(tp) =0 (5.64b)
y=[E 0 ; v . (5.64c)
C

X

Hierbei ist w; € R? die mittelwertsfreie, stochastische Prozessstorung, die direkt auf %i
wirkt. Der Zustand z € R? beschreibt eine unbekannte, konstante Stérung, welche auf
den Systemeingang wirkt. Die Differenzialgleichung (5.64b) fiir z entspricht hierbei einem
random walk Modell mit der unbekannten Prozessstorung w, € R3. Die Ausgangsgrofien
y entsprechen den Stromen i inklusive einer unbekannten mittelwertsfreien, stochastischen
Messstorung v € R3. Die geschétzte Stérung ist somit iiber den Ausgang beobachtbar, aber
iiber den Eingang nicht erreichbar. Fiir das Weitere wird der neue Zustand x* = [it z7T]
eingefiihrt.

Die stochastischen Eigenschaften der Stérungen werden durch die Kovarianzmatrizen

re 0 O
Q= [%% (3] ., R=1[0 7, 0 (5.65)
z 0 0 ryf

beschrieben. Hierbei ist Q; = diag(q4, qq, qr) die konstante Kovarianzmatrix der unbe-
kannten Prozessstorungen, welche direkt auf die Ableitung des Zustandes wirken und
Q. = diag(q.,4, ¢z,q» -,f) die konstante Kovarianzmatrix jener Stérungen, die auf den
Systemeingang wirken und tiber den Zustand z geschétzt werden. Die Varianz des Mess-
rauschens der Statorstrommessung wird mit r, und die der Rotorstrommessung mit r ¢
beschrieben. Zudem wird angenommen, dass die Prozessstorungen mit dem Messrauschen
nicht gekoppelt sind.

Zur Schatzung dieses Systems wird der Algorithmus des Kalman Filters in zwei Schritten
ausgefithrt und diskret implementiert. Zuerst wird basierend auf der aktuellen Messung i
zum Zeitindex k die a-priori Schiatzung X,  und Fehlerkovarianzmatrix P, aktualisiert.
Dies erfolgt geméf [73] mit der Rechenvorschrift

Ly, = P, C"(CP,C" + R)_l (5.66a)
s =% + L (ix — 1) (5.66D)
P/ = (E-1LxC)P; (5.66¢)

wobei Ly, als Kalman-Verstiarkungsmatrix bezeichnet wird. Diese Information kann nun
genutzt werden, um den Zustand zum néchsten Abtastzeitpunkt k& + 1 zu pradizieren.
Hierfiir wird das vollstdndige System (5.66) analog zu den Ausfithrungen in Abschnitt 5.1.4
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am Punkt )A(Z, uy, zuerst linearisiert und dann diskretisiert. Durch einmalige Auswertung
des Systems

il;rl _ P, T i;: Ty £k
o] ] e o

—_—  ~—
&;+1 @w,k

wird dann die Schétzung fiir den néchsten Zustand X;_, ; bestimmt. Die Fehlerkovarianz-
matrix vergrofert sich dabei geméfl der Vorschrift

P, =%,P/®,,+Q. (5.68)

Im néchsten Abtastschritt wird der Algorithmus mit %, , ; als a-priori Schédtzung neu
ausgefithrt. Da das Kalman Filter nun die konstante Stérung am Systemeingang mit
schitzt, kann diese durch eine Vorsteuerung kompensiert werden. Daher wird das diskrete
Regelgesetz (5.62) zu

wy, = Qi) + Rig + L' (i) (Kp (ii - ik»)) — 2y, (5.69)

erweitert. Wie man sieht, wird in (5.69) nun der geschitzte Zustand anstatt dem tatsich-
lichen Zustand herangezogen. Da das Regelgesetz in Kombination mit dem EKF somit
ein integrierendes Verhalten aufweist und einen stationdren Regelfehler von Null erreicht,
ist die Benennung dieses Verfahrens als PI-Regelstrategie gerechtfertigt.

5.2.3 Verhalten an der Spannungsgrenze

Aufgrund der dynamischen Kopplung der d-Achse und des Rotors sowie der zusétzlichen
Beschrankung der Form

U2 g = UG+ U (5.70)
an der Spannungsgrenze, muss diesem Betriebsbereich besondere Aufmerksamkeit ge-
schenkt werden. Hierfiir wird das zeitkontinuierliche System (2.22) betrachtet. In An-
lehnung an [40] kann das in (5.58) angefiihrte Verhalten des geschlossenen Kreises so
verstanden werden, dass durch den Regler im Zeitkontinuierlichen die gewiinschte Ab-
leitung i((jle)S der Zustédnde vorgegeben wird. Die flachheitsbasierte Regelung stellt dann
sicher, dass diese Ableitung auch tatséchlich eingestellt wird. Allerdings wird hierbei
davon ausgegangen, dass diese Ableitungen vom System erzielt werden konnen. Ist dies
aber durch Erreichen der Spannungsgrenze nicht gegeben, dann ist ifile)s # i) und das
geforderte Verhalten kann nicht eingestellt werden. Problematisch ist hierbei, dass der
Term L'(i)v aus (5.57) die geforderte und nicht die tatsichliche Ableitung verwendet.
Somit kommt es an der Spannungsgrenze zu einer Uberkompensation der Kopplungsterme.
Um diesem Effekt entgegenzuwirken, wird in [40] vorgeschlagen, die Bandbreite der Regler
zu reduzieren, wenn sich eine Spannung in einer Stellgréffenbeschrankung befindet. Dies
ist mit einer Reduktion der Eintrége in K, gleichzusetzen.
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14 1q Rs;:d - welwq — 24 Rszq + wehg — gq
Abbildung 5.7: Statorstromregelung mit Spannungsbegrenzung.

Da die Grenzen der Rotorspannung besonders haufig erreicht werden, wird dieser Be-
triebszustand gesondert behandelt. Sobald sich die Rotorspannung in einer Beschrankung
befindet, muss die Dynamik der d-Achse ebenfalls reduziert werden, um eine Uberkom-
pensation zu vermeiden. Daher wird ein Anpassungsfaktor a; gemafl

kK,=-— und k,=-"L (5.71)

definiert. Wird nun (5.71) in (5.63) eingesetzt und dann die dritte Zeile des Regelgesetzes
(5.69) nach af umgeformt, dann erhélt man

0 = %ldfkdid + %fkfif (5.72)

U iim — RBypip + 2¢
mit w;m als obere bzw. untere Spannungsgrenze. Wird das Regelgesetz (5.69) nun mit
K, = diag(kg, k¢, k) ausgefiihrt, so ist uy gleich wy ;,, und die Uberkompensation wird
vermieden.

Um den wesentlich selteneren Fall des Erreichens der Statorspannungsgrenze zu behan-
deln, wird die in Abbildung 5.7 dargestellte Struktur genutzt. Die absoluten Abweichungen
zwischen der geforderten und der maximalen Ausgangsspannung uy j;,, werden verstarkt
und integriert, wobei der Integratorausgang nach unten mit Eins beschrankt ist. Die
Integratorausgange stellen dann die Anpassungsfaktoren ag und a, dar. Somit wird auto-
matisch die Bandbreite reduziert, wenn sich eine Achse in der Stellgrofienbeschriankung
befindet. Da sich das Erreichen der Spannungsgrenze auch auf die anderen Achsen auswirkt,
wird noch

aq = max(aq,aq,af) , g :=max(aq,ay) und ay:=max(aq,ar) (5.73)

definiert. Die Spannung der g-Achse wird von der d-Achse beschrankt, weshalb hier agq
und a, zur Anpassung der Bandbreite herangezogen werden. Die d-Achse selbst wird
durch die dynamische Kopplung vom Rotor und durch die Statorspannungsgrenze von
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der d-Achse beeinflusst, weshalb das Erreichen jeder Grenze eine Reduktion bedingt. Das
Regelgesetz wird dann letztendlich mit K, = diag(kq/aa, kq/dq, ky/a;) ausgefiihrt.

Wenn nun die Statorspannung den physikalisch moglichen Maximalwert erreicht, dann
wird die Spannung der d-Achse gegeniiber jener der g-Achse priorisiert. Somit ist es
gegebenenfalls moglich, zuerst den feldschwidchenden Strom aufzubauen.

5.3 Vergleich der Verfahren

Die im vorherigen Abschnitt vorgestellten Regler sollen nun in unterschiedlichen Betriebs-
zustdnden verglichen werden. Hierfiir werden verschiedene Simulationsstudien mit dem
nichtlinearen Motormodell aus Abschnitt 2.2.2 durchgefiihrt. Die verwendete Reglerstruk-
tur ist in Abbildung 5.8 dargestellt. Zur Bestimmung der Stromkomponenten werden
die optimalen Strome aus Abschnitt 3.2.2 fir A\, = 0.5, also minimale Kupferverluste,
herangezogen. Auf die Pulsmustergenerierung geméfl Kapitel 4 wird verzichtet, da diese die
Gesamtkomplexitdt des Systems erhoht und die zusédtzlichen Stérungen die Untersuchung
der Stromregler beeintréachtigt. Wie in Abbildung 5.8 ersichtlich, wird bei beiden Reglern
ein EKF verwendet. Fiir den PI-Regler handelt es sich dabei um das in Abschnitt 5.2.2
beschriebene Filter inklusive Schétzung der konstanten Stérung. Bei der MPC wird das
Kalman Filter ohne Stérschitzung betrieben.

my n
4 : ¢
{ M !
i, LN vy >
Opt. iy Strom- U U
mg > 0 —— 1 3fkopplung i__ 5 EESM
*
Strome iy | regler uf uj
A
! ﬁ ; YYVY 4,
: « g
_______________________ P if

Abbildung 5.8: Simuliertes System.

Die Parameter des PI-Reglers sind in Tabelle 5.1 angefiihrt. Die Zeitkonstanten des
Rotors sowie der d-Achse wurden hierbei gleich gewéhlt. Dies ist notwendig um sicherzu-
stellen, dass der Aufbau des Erregerfeldes im Rotor und dem feldschwéchenden d-Stromes
gleich schnell vonstatten geht.

Die Gewichtungsfaktoren der MPC sind in Tabelle 5.2 angefiihrt und wurden empirisch
so eingestellt, dass eine hohe Drehmomentdynamik erzielt wird, ohne zu stark von den
verlustoptimalen Stromen abzuweichen. Die Strome wurden hierbei iiber die Widersténde
gewichtet, um eine dhnliche Priorisierung zu erzielen. Auflerdem wurde die d-Achse
gegeniiber dem Rotor sowie der g-Achse hoher gewichtet. Dies reduziert die Schwankungen
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Parameter Symbol  Wert
Bezogene Zeitkonstante d-Achse T4 16
Bezogene Zeitkonstante g-Achse Tq 8
Bezogene Zeitkonstante Rotor Tf 16
Abtastzeit Tpwym  80pus

Tabelle 5.1: Parameter des PI-Reglers.

des d-Stromes bei schnellen Rotorstroménderungen und verringert das kriechende Einlaufen
des d-Stromes gegen den stationdren Endwert.

Die zuléssige Spannungsdnderung im Rotorkreis ist sehr hoch, da eine hohe Dynamik
zum schnellen Drehmomentaufbau benétigt wird. Im Statorkreis wird eine schnelle Ande-
rung stiarker bestraft, allerdings sind aufgrund der statischen Entkopplung keine hohen
Spannungen zu Stroménderung erforderlich, weshalb die Statorstromdynamik dennoch
sehr gut ist. Die Abtastzeit entspricht dem in Abschnitt 5.1.3 festgelegten Wert und die
Horizontlange wurde empirisch auf 3.2 ms, also N = 8, festgelegt.

Parameter Symbol  Wert Einheit
Abtastzeit MPC Tyvipc 400 s
Abtastzeit PWM Trwm 80 1S
Horizontlange 3.2 ms
Gewichtung Drehmoment Am 1 1/(N?m?)
Gewichtung d-Strom iy 5R 1/A2
Gewichtung g-Strom iy R, 1/A?
Gewichtung Rotorstrom Ai s 2Ry 1/A2

Gewichtung d-Spannung Ay 0.05 1/V?
Gewichtung g-Spannung Auy 0.05 1/V?
Gewichtung Rotorspannung A 0.005 1/V?

a

uf

Tabelle 5.2: Parameter der MPC.

Die Simulationen wurden bei einer angenommenen Zwischenkreisspannung von upc =
1.732 und bei einer Stator- sowie Rotortemperatur von 80°C durchgefiihrt. Des weiteren
wird das Messrauschen simuliert. Hierfiir wurde ein mittelwertsfreies, normalverteiltes
Rauschen mit einer Standardabweichung von ss = 1.667 - 1072 fiir den Stator und
s, = 5.328 - 1073 fiir den Rotor gewihlt. Entsprechend wurde die Kovarianzmatrix des
Messrauschens des Kalman-Filters zu

2.778 1076 0 0
R = 0 2.778 -1076 0 (5.74)
0 0 28.382- 1076
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fiir beide Regler gewahlt. Die Kovarianzmatrix der Prozessstorung Q des Kalman Filters
wurde empirisch zu

Qp; = diag(27.778 -1072,27.778 - 1079, 709.552 - 1077,
117.188-1079,117.188 - 1079, 7.332 - 10—9) (5.75)

fiir den PI-Regler und

Qurc = diag(27.778 -1072,27.778 - 102, 709.552 - 10—9) (5.76)
fiir die MPC festgelegt.

5.3.1 Sprungantwort im Stillstand

Um das dynamische Verhalten der Regler zu vergleichen, wird ein curbing Versuch simuliert.
Hierbei fahrt ein Fahrzeug aus dem Stillstand iiber einen Randstein (eng. curb). Aus
regelungstechnischer Sicht entspricht dies einem Sprung der Drehmomentreferenz bei einer
Drehzahl von n = 0. Da sprunghafte Anderungen der Referenz bei der MPC zu sehr hohen
Stromen fiihren, wurde fiir diesen Regler die Steilheit des Drehmomentsprungs auf 12.028/s
begrenzt. Beim diesbeziiglich robusteren PI-Regler wurde direkt der Drehmomentsprung
angelegt.

Das resultierende Drehmomentverhalten ist fiir eine Drehmomentreferenz von my =
0.321 in Abbildung 5.9 dargestellt. Man sieht, dass die MPC in der Lage ist, dem geforderten
Drehmoment nahezu verzégerungsfrei und mit hoher Genauigkeit bis zum stationédren
Endwert zu folgen. Somit erreicht die MPC das 2 % Intervall um den stationidren Endwert
nach einer bezogenen Zeit von ts = 55. Der PI-Regler hingegen weist eine deutlich
langsamere Drehmomentdynamik auf und erreicht erst nach etwa t; = 96 das 2 % Intervall.
Das Rauschen des Drehmomentes im stationdren Zustand besitzt eine Standardabweichung
von Sy, = 891.445 - 1076 fiir die MPC und s,, = 431.181 - 1075 beim PI-Regler. Beide
Regler weisen somit ein relativ geringes Rauschen auf, der PI-Regler ist aber diesbeziiglich
gegeniiber der MPC deutlich besser.

Bezogenes Drehmoment

Bezogene Zeit

Abbildung 5.9: Drehmomentverlauf des geregelten Systems.
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Betrachtet man den Rotorkreis in Abbildung 5.10, so ist das Verhalten der beiden
Regler sehr &hnlich. Sowohl der PI-Regler als auch die MPC stellen nahezu sofort die
maximale Rotorspannung ein und versuchen somit einen schnellen Rotorstromaufbau zu
erzielen. Die MPC hélt hierbei die Spannung etwas langer auf dem maximalen Wert als der
PI-Regler. Beide Regler erzielen aber im Wesentlichen die gleiche Rotorstromdynamik. Das
hochfrequente Rauschen des Stromes ist das simulierte Messrauschen. Das Spannungssignal
des PI-Regler weist aufgrund des Proportionalanteils ebenfalls ein hochfrequentes Rauschen
auf. Im stationdren Zustand variiert die Spannung mit einer Standardabweichung von
Su; = 811.341-107% bei der MPC und s,, = 519.969 - 107% beim PI-Regler. Dieses
Rauschen der Spannung wird in Kauf genommen, da eine aggressive Rotorstromregelung
fiir eine gute Drehmomentdynamik benotigt wird.

Rotorstrom

Bezogner Strom

Bezogene Spannung

I 1
—20 0 20 40 60 80 100 120 140

Bezogene Zeit
Abbildung 5.10: Rotorstrom und -spannung des geregelten System.

Der grofie Unterschied zwischen den Verfahren zeigt sich bei Betrachtung der Stator-
strome in Abbildung 5.11. Wie in Abschnitt 5.2.3 beschrieben, werden beim PI Regler
die Reglerverstarkungen bei Erreichen der Rotorspannungsgrenze reduziert. Es ist dem
PI-Regler als Stromregler damit nicht moglich, das Drehmoment schneller einzustellen, da
die Gesamtdynamik durch die Rotorspannungsgrenze festgelegt wird. Fiir die MPC gelten
nun selbstverstdndlich ebenfalls dieselben physikalischen Grenzen und auch dieser Regler
ist bei diesen Gewichtungsfaktoren nicht in der Lage, den Rotorstrom mit der geforderten
Dynamik einzustellen. Da es sich aber wie in Abschnitt 5.1.2 beschrieben, bei der MPC
um einen Drehmomentregler handelt, werden die Statorstréome genutzt, um den fehlenden
Rotorstrom zu kompensieren. Durch den erhéhten g-Strom wird das synchrone Moment
vermehrt durch 7, erzeugt und die betragsmaflige Vergroflerung des d-Stromes ermoglicht
die Nutzung des Reluktanzmoments. Somit ist die MPC in der Lage, unter den gleichen
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Beschrankungen eine wesentlich hohere Drehmomentdynamik zu erzielen.

MPC PI

: : : : - |——d-Achse
01 f SRR SRR 1 oW |——q-Achse

: : : f : Strang
0.05 fp SRR SRR TN e Referenz ]

Bezogene Spannung Bezogener Strom

1 1 1 1 1 ]
0 50 100 0 50 100
Bezogene Zeit Bezogene Zeit

Abbildung 5.11: Statorstrome und -spannungen des geregelten Systems.

5.3.2 Verhalten an der Statorspannungsgrenze

Das Verhalten der Regler an der Rotorspannungsgrenze wurde im vorherigen Abschnitt
bereits gezeigt. In diesem Versuch gilt es nun das Verhalten an der Statorspannungsgrenze
zu testen. Hierfiir wird die EESM bei der Maximaldrehzahl von n = 2.435 betrieben
und eine Drehmomentanforderung auf das maximal modgliche Drehmoment d.h. auf
mg = 0.271 angelegt. Dieser Extremfall ermoglicht es, das Systemverhalten bei sehr hohen
Drehzahlen zu analysieren. Um bei diesen Drehzahlen weiterhin die statische Entkopplung
durchzufiithren wird die PWM-Frequenz auf 20 kHz erhoht.

Die optimalen Stréome wurden fiir usmae = upc/ V/3 bestimmt. Physikalisch kann
jedoch eine maximale Ausgangsspannung von 2upc/3 erzielt werden. Da der Rotorkreis
im Wesentlichen die Dynamik bestimmt, wird die Statorspannungsgrenze bei upc = 1.732
im Testzyklus nie erreicht. Daher wurde fir diesen Versuch die Zwischenkreisspannung auf
upc = 1.537 reduziert, wodurch sich die dynamische Spannungsreserve von gy, = 0.155
auf etwa gy, = 0.025 reduziert.

Der resultierende Drehmomentverlauf ist in Abbildung 5.12 dargestellt. Beide Regler
sind nach wie vor in der Lage, das geforderte Drehmoment stationér einzustellen. Die
MPC erzielt am Anfang eine etwas héhere Drehmomentdynamik, die Einstellzeit betragt
aber letztendlich bei beiden Reglern etwa ts = 94.

Der Anfangs schnellere Drehmomentanstieg ist wie in Abbildung 5.13 ersichtlich auf
die bessere Rotorstromdynamik bei dem MPC geregelten System zuriickzufithren. Die
MPC nutzt die Rotorspannungsgrenze zudem wieder etwas ldnger aus als der PI-Regler.



Die approbierte gedruckte Originalversion dieser Diplomarbeit ist an der TU Wien Bibliothek verfligbar

The approved original version of this thesis is available in print at TU Wien Bibliothek.

M 3ibliothek,
Your knowledge hub

5 Dynamische Stromregelung 5.3 Vergleich der Verfahren 97
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Bezogenes Drehmoment

Abbildung 5.12: Drehmoment bei maximaler Drehzahl.

Der kurze Einbruch der Rotorspannung des PI geregelten Systems bei ¢ ~ 16 ist auf den
steilen Abfall von ig zu diesem Zeitpunkt zuriickzufithren. Hierdurch wird eine so hohe
Spannung in den Rotorkreis induziert, dass durch die Entkopplung die Klemmenspannung
am Rotor reduziert wird.

Rotorstrom

<
o

e
e

Bezogener Strom
<
[\)

o

Bezogene Spannung

—20 0 20 40 60 80 100 120 140

Bezogene Zeit

Abbildung 5.13: Rotorstrom und -spannung bei maximaler Drehzahl.

Die Strom- und Spannungsverldufe im Stator sind in Abbildung 5.14 abgebildet. Die
MPC ist in der Lage, die gewiinschten Statorstrome einzustellen und die Statorspan-
nungsgrenze einzuhalten. Aber aufgrund der fehlenden dynamischen Reserve ist keine
nennenswerte Vergroflerung der Strome iiber den stationdren Endwert mehr moglich.
Sobald der d-Strom zudem bei etwa t = 45.6 den stationdren Endwert erreicht, wird
keine zusétzliche Spannung mehr in den Rotorkreis induziert, weshalb die Steigung des
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Rotorstroms in Abbildung 5.13 stark abnimmt. Das PI geregelte System erreicht die Sta-
torspannungsgrenze in diesem Versuch gar nicht. Dies ist auf den zeitgleichen Aufbau des
Rotorstromes sowie des d-Stromes zuriickzufithren. Durch die unterschiedliche Dynamik
der d-Achse und des Rotorkreises befindet sich der d-Strom wéhrend des Rotorstroman-
stieges im quasistationdren Zustand und die dynamische Spannungsreserve wird nicht
bendtigt.

Bezogener Strom
|
o
(@)

—_

|
—_

Bezogene Spannung
o

il I i
0 50 100 0 50 100
Bezogene Zeit Bezogene Zeit

—— d-Achse — q-Achse Strang------ Referenz

Abbildung 5.14: Statorstrom und -spannung bei maximaler Drehzahl.

5.3.3 Verhalten bei Parameterschwankungen

Zuletzt soll noch das Verhalten bei einer Abweichung der Parameter gezeigt werden. Hierfiir
wird ein Sprung bzw. Rampe auf mg = 0.321 bei einer Drehzahl von n = 0.393 betrachtet.
Die verwendeten Variationen sind in Tabelle 5.3 dargestellt. Der Rotorwiderstand wurde
stark verdandert, um die Unsicherheiten bei der Verwendung einer biirstenlosen EESM sicht-
bar zu machen. Diese Parameter wurden im Maschinenmodell gedndert, die verbleibenden
Elemente des Regelkreises wie die optimalen Stromkomponenten, die Stromregelung und
das Kalman-Filter wurden weiterhin mit den nominellen Parametern betrieben.

Das Ergebnis ist in Abbildung 5.15 dargestellt. Das PI geregelte System erreicht einen
stationdren Endwert von m = 0.329, was einer Abweichung von etwa 2.7 % gegeniiber
der Referenz von mg = 0.321 entspricht. Die Abweichung der MPC ist mit m =~ 0.345
(7.706 %) deutlich signifikanter.

Betrachtet man die Stréome in Abbildung 5.16 und Abbildung 5.17, dann ist auch
sofort klar, weshalb der PI-Regler einen geringeren stationidren Fehler erzielt als die MPC.
Durch die Vorsteuerung der geschitzten Storung ist der PI-Regler weiterhin in der Lage,
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Parameter Symbol Anderung
Flussverkettung d-Achse Yq +5%
Flussverkettung q-Achse Vg -5%
Flussverkettung Rotor Py +5 %
Statorwiderstand R, +1%
Rotorwiderstand Ry +10%

Tabelle 5.3: Parametervariationen

0.4 r T T T T T T T T 1
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e | o 1

Bezogenes Drehmoment

Abbildung 5.15: Drehmoment unter verdnderten Parametern.

die Strome korrekt einzustellen. Somit entsteht der Drehmomentfehler nur durch die
vergleichsweise geringe Abweichung der Flussverkettungen. Bei der modellpriadikativen
Regelung hingegen kommt es insbesondere beim d-Strom sowie beim Rotorstrom zu
deutlichen Abweichungen vom geforderten Wert. Die Abweichung des Rotorstroms ist nun
wesentlich fiir die deutlich hohere Abweichung des Drehmoments verantwortlich. Daher ist
es insbesondere fiir die Verwendung der MPC notwendig, den Rotorwiderstand moglichst
genau bestimmen bzw. schéitzen zu konnen.

In diesem Kapitel wurde eine PI sowie eine modellpradikative Regelstrategie zur Strom-
regelung der EESM vorgestellt. Die MPC nutzt hierbei direkt die Drehmomentreferenz mg
und erzielt somit gegeniiber dem PI geregelten System innerhalb der Statorspannungsgren-
ze eine deutlich verbesserte Drehmomentdynamik. Die konkrete Implementierung der MPC
erfolgte durch abschnittsweise Linearisierung des Systems am aktuellen Arbeitspunkt sowie
darauffolgend die Loésung eines quadratischen Optimierungsproblems. Fiir den PI-Regler
wurde das System durch die exakte Eingangs- Zustandslinearisierung zuerst linearisiert und
durch eine Riickkopplung iiber ein P-Glied ein PT1 Verhalten eingestellt. Um auf konstante
Storungen reagieren zu koénnen, wurde dariiber hinaus ein EKF mit Vorsteuerung der
geschétzten Stoérung entworfen. In den Versuchen hat sich erwartungsgeméafl herausgestellt,
dass der PI-Regler insbesondere durch die langsame Rotordynamik eingeschrankt ist.
Die modellpradikativen Regelung ist hingegen in der Lage, den fehlenden Rotorstrom zu
kompensieren und somit direkt das geforderte Drehmoment einzustellen, wodurch eine
sehr hohe Dynamik erreichbar ist. Bei Parameterschwankungen, insbesondere bei einer
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Abbildung 5.16: Rotorstrom und -spannung bei veréinderten Parametern.
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Abbildung 5.17: Statorstréme und -spannungen bei verdnderten Parametern.

Anderung des Rotorwiderstandes, ist das PI geregelten System durch die Vorsteuerung
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der geschétzten Storung aber weiterhin in der Lage der Stromreferenz zu folgen. Bei
der modellpriadikativen Regelung hingegen fithren Parameterschwankungen zu deutlichen
Abweichungen von den geforderten Groflen. Es ist daher zweckméfig, in weiterfiihrenden
Arbeiten das Modell der MPC im Betrieb durch diverse Schétzer zu adaptieren, um die
Robustheit weiter zu verbessern.
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6 Fazit

6.1 Zusammenfassung

Die im Zuge dieser Arbeit entwickelte Regelungsstrategie basiert auf den Methoden der
feldorientierten Regelung und erweitert diese in geeigneter Weise, um eine elektrisch erregte
Synchronmaschine in Kombination mit einem T-NPC Inverter zu regeln. Hierzu wurde ein
Modell des Inverters sowie der EESM entwickelt. Das Motormodell kombiniert physikalisch
motiviertes a-priori Wissen mit Daten aus FEM Analysen, um die magnetische Sattigung
der Maschine moglichst gut abzubilden. Bei der Modellierung ist hierbei insbesondere die
Invertierbarkeit der Induktivitdtsmatrix im gesamten Betriebsbereich sicherzustellen, um
die Passivitat des Systems zu erhalten.

Dieses Modell wurde dann herangezogen, um die optimalen Stréome im stationéren
Zustand zu bestimmen. Hierbei wurde festgestellt, dass eine Minimierung der Verlus-
te allein nicht zielfithrend ist, um die Maschine zu betreiben. Wie anhand qualitativer
Betrachtungen gezeigt, fiithrt die Minimierung der Kupferverluste bei magnetisch sym-
metrischen Maschinen im Grunddrehzahlbereich zu einer Gleichverteilung der Verluste
zwischen Stator und Rotor. Da nun der Rotor der Maschine in der Regel wesentlich
schwieriger zu kiihlen ist, kann dies zu einer unzulédssigen Erwadrmung fithren. Daher
wurde die Optimierung um einen Gewichtungsfaktor A\, erweitert, mit dem sich der Anteil
der Rotorverluste an den Gesamtverlusten im Grunddrehzahlbereich direkt vorgeben
lasst. Durch eine numerische Optimierung fiir das sattigungsbehaftete Motormodell wurde
dann gezeigt, dass diese Vorgabe der Rotorverluste im Grunddrehzahlbereich auch unter
Beriicksichtigung der Séttigung ndherungsweise zutrifft. Eine Verschiebung der Verluste
im Bereich von +35 % fiihrt dabei in etwa zu einer Erhohung der Gesamtverluste um ca.
9 %. Somit konnen mit dem vorgestellten Verfahren bei einer geringfiigigen Erhohung der
Gesamtverluste die Verluste vom Rotor in den Stator verschoben werden. Dies ermdglicht
einen verlustoptimalen Betrieb unter Beriicksichtigung der thermischen Einschrankungen
der Maschine.

Da die d-Achse und der Rotorkreis auf der gleichen magnetischen Achse liegen, weist die
EESM in der dieser Achse eine Transformatorstruktur auf. Diese magnetische Kopplung
fithrt, insbesondere im hochdynamischen Betrieb, zu Storungen. Die elektrisch erregte
Synchronmaschine stellt somit ein nichtlineares MIMO System mit affinem Eingang dar.
AuBlerdem wird die Dynamik des Drehmomentes wesentlich von der elektrischen Dynamik
des Rotorkreises bestimmt. Fiir die Stromregelung der Maschine wurde daher ein modell-
priadikatives Regelverfahren vorgestellt. Dieses ermdoglicht eine direkte Beriicksichtigung
der Drehmomentreferenz und ist somit in der Lage, eine wesentlich hohere Drehmoment-
dynamik als konventionelle Regelstrategien zu erzielen. Die konkrete Implementierung
der MPC erfolgte hierbei mittels sequenzieller quadratischer Programmierung durch Li-
nearisierung des Motormodells sowie der Beschriankungen am aktuellen Arbeitspunkt.

102
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6 Fazit 6.2 Ausblick 103

Dieser Strategie wurde eine PI-Regelung bestehend aus einem flachheitsbasierten P-Regler
inklusive einem FEzxtended Kalman Filter mit Storschitzung gegeniibergestellt. Auf Basis
von Simulationen wurde die Uberlegenheit der MPC hinsichtlich der Drehmomentdynamik
gezeigt. Doch es wurde auch festgestellt, dass die PI-Regelung ein geringeres Rauschen
aufweist und robuster gegeniiber Parameterschwankungen ist. Je nach Rechenkapazitét
und geforderter Dynamik sind beide Regler in der Lage, die Stromregelung der EESM
umzusetzen und die MIMO Charakteristik der EESM zu beriicksichtigen.

Zudem wurde noch die Pulsmustergenerierung fiir den T-NPC Inverter behandelt. Hier-
bei wurde auf Basis des zuvor erstellen Invertermodells eine Strategie entwickelt, welche
die Optimalitdt der finite-control-set MPC mit der Effizienz der Raumzeigermodulation
kombiniert. Durch Pradiktion der Verluste sowie der erwarteten NP-Spannung ist das vor-
gestellte Verfahren in der Lage, die geforderte Ausgangsspannung mit deutlich geringeren
Verlusten als die konventionelle Raumzeigermodulation zu erzeugen und zudem den Rippel
des neutralen Punktes gering zu halten. Aulerdem wurde das Optimierungsproblem dieser
Strategie so angesetzt, dass eine Verschiebung der Verluste zwischen den horizontalen
und den vertikalen Zweigen des Inverters moglich ist. Hierbei wurde gezeigt, dass eine
Reduktion der Verluste des vertikalen Zweiges nur in geringem Umfang moglich ist. Durch
fortschreitenden Zwei-Level Betrieb ist aber eine deutliche Reduktion der Verluste im
horizontalen Zweig erzielbar. In Simulationen konnte dabei eine Reduktion der Rotorver-
luste um 9.93 % bei einer Erhohung der Gesamtverluste um 7.78 % erzielt werden. Somit
ist die vorgestellte Strategie in der Lage, die geforderten Ziele des NP-Balancing, der
Verlustminimierung sowie der Verschiebung von Verlusten umzusetzen.

In dieser Arbeit wurde somit ein Regelungskonzept erarbeitet und simulativ getestet,
mit dem eine Drehmomentregelung einer elektrisch erregten Synchronmaschine mit einem
T-NPC Inverter unter Beriicksichtigung der wesentlichen sekundéren Regelziele umsetzbar
ist.

6.2 Ausblick

Auch wenn diese Arbeit die betrachtete Antriebsanordnung umfassend behandelt, so bleibt
noch viel Raum fiir weitere Untersuchungen. Die Modellierung der elektrisch erregten
Synchronmaschine bietet z. B. viel Potenzial fiir weiterfithrende Arbeiten. Einerseits gilt
es das Verhalten im gesamten Betriebsbereich mit FEM Daten abzubilden. Doch auch
die Beriicksichtigung der Kreuzverkopplung, also der gegenseitigen Abhéngigkeit der
d-Achse und der g-Achse, sollte im Motormodell Beriicksichtigung finden. Insbesondere bei
hoch ausgenutzten Maschinen ist die Modellierung dieser Abhéngigkeiten fiir die korrekte
Bestimmung des Drehmomentes notwendig. Dariiber hinaus gilt es das Modell an der
realen Maschine zu validieren und auch das thermische Verhalten genauer zu untersuchen.

Die Modellierung des Inverters und insbesondere die vorgestellte Strategie zur Puls-
mustergenerierung kann in zukiinftigen Arbeiten ebenfalls erweitert werden. Vor allem
die Schwankung des neutralen Punktes mit der dritten Harmonischen der Grundwelle
sollte systematisch untersucht und berticksichtigt werden. Dartiber hinaus gilt es auch das
Verhalten im Bereich der Ubermodulation genauer zu untersuchen und Wege zu finden,
mit dem nicht kompensierbaren Anteil der NP-Spannung umzugehen.



Die approbierte gedruckte Originalversion dieser Diplomarbeit ist an der TU Wien Bibliothek verfligbar

The approved original version of this thesis is available in print at TU Wien Bibliothek.

[ 3ibliothek,
Your knowledge hub

6 Fazit 6.2 Ausblick 104

Besonders viel Potenzial fiir weitere Untersuchungen bietet die modellpréadikative Rege-
lung. Die MPC konnte nur in Simulationen getestet werden, es gilt also herauszufinden,
inwiefern eine Implementierung auf einem Mikrocontroller umsetzbar ist. Da die MPC
eine statische Funktion darstellt, ist dariiber hinaus eine Approximation mithilfe von
neuronalen Netzwerken anzudenken. Diese Vorgehensweise bietet die Moglichkeit, die
Regelgiite der MPC mit der Geschwindigkeit einer statischen Funktion zu kombinieren
und somit einen sehr performanten Regler zu schaffen.

Dieser Ausblick zeigt, dass es noch viel Potenzial im Bereich der optimalen Drehmo-
mentregelung der EEKSM mit dem T-NPC Inverter gibt. Insbesondere die Verwendung
und Erweiterung von optimalen Regelstrategien in Kombination mit maschinellem Lernen
bietet ein grofles Potenzial fiir die Zukunft.
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A Berechnungen

A.1 Umrechnung der RotorgroBen auf die Statorseite

Die Erregerspule und die Induktivitdt der d-Achse liegen in der gleichen magnetischen
Achse und teilen sich den magnetischen Pfad. Somit tragen beide Stréme i und iy zur
Erzeugung des magnetischen Flusses in der d-Achse bzw. des Rotors bei. Es ist daher fiir
manche Betrachtungen zweckmafig, den Rotorstrom auf die Statorseite umzurechnen, um
die magnetische Wirkung einheitlich darzustellen [26].

Um eine Basis fiir die Umrechnung zu schaffen, wird das Modell mit konstanten
Induktivitdten betrachtet und (2.12a) um 4Ly %idil und (2.12¢) um +Lgf %id/ﬂ erweitert.
Somit ergibt sich

d d
ug = Rgiqg + — 1 (Ld — Ldfu)zd + 1 Ldfu (ld + f> — wequiq (A.la)
d L d L
uuf_u(Rfo—I—dt(Lf_le) +dt 5f (2zdu—|—2f>> (A.1b)

Der Term 4 4i(La — Lggii) in (A.1a) beschreibt hierbei die primérseitige Streuinduktivitat.
Diese soll nun eliminiert werden, wodurch die gesamte Streuung der Rotorseite zugerechnet
wird. Durch die Wahl

Ly
= — A2
o (A2
ergibt sich (A.1) zu
. dig  d7 dey .
ug = Rgig + Ld< T + T > — werLgiq (A.3a)
d L L2 d 3
wobei die Substitutionen vy = uyii, Ry = R}i* und 7y = iy /i verwendet wurden. Wird
nun noch der Kopplungsfaktor
L
o (A.4)

~ /Ly

eingefiihrt, ergeben sich die Spannungsgleichungen der EESM letztendlich zu
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. dig ~ di} .
Uq = RS’Ld + Ld E E - wequzq 5 (A5a)
di
wy = Ryig + qu +waLa(ia + ;) (A.5b)
, Lgdiy 3 dig
/ /e

Man sieht, dass z’f im Stator die gleiche magnetische Wirkung wie i4 entfaltet und die
Kopplungsinduktivitit Lg sowie die Induktivitét des Rotorkreises Ly in (A.5) nicht mehr
explizit vorkommt.
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