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Vorwort

“Gäbe es die letzte Minute nicht, so würde niemals etwas fertig.”
Mark Twain, US-amerikanischer Schriftsteller

Die Idee zu meiner Forschungsarbeit entstand im Rahmen meiner Tätigkeit
als wissenschaftlicher Mitarbeiter am Elektrotechnischen Institut (ETI)
am Karlsruher Institut für Technologie (KIT). Am Ende der Vorarbeit in
diesem Gebiet [1] wurde die Frage aufgeworfen, ob das darin entwickelte
Verfahren der Adaptiven Direkten Stromregelung auch für die speziell im
Bereich der Elektromobilität zunehmend verwendeten magnetisch anisotropen
Synchronmaschinen anwendbar wäre. Die Beantwortung dieser Frage konnte
ich nur durch die vielseitige und tatkräftige Unterstützung aus dem privaten
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Meinem Korreferenten Herr Prof. Dr.-Ing. Mario Pacas danke ich für das
Interesse an der Arbeit und die Bereitschaft, das Korreferat zu übernehmen.
Prof. Dr.-Ing. Marc Hiller möchte ich danken, dass er mir durch das ge-
meinsame, aktive Umgestalten der ETI-internen Verwaltungsaufgaben erst
ermöglicht hat, meine Arbeit am Prüfstand zu realisieren und die vorliegende
Dissertationsschrift zu verfassen. In diesem Zusammenhang möchte ich auch
unseren Damen in der Administration, Anna Czapnik und Ramona Riffel
sowie Regina Labisch im Projektmanagement und meinen Kollegen Matthias
Brodatzki, Lukas Stefanski und Stefan Mersche meinen Dank aussprechen.

Ein besonderer Dank gilt Herrn Dr.-Ing. Gerhard Clos, der mich durch
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1
Einleitung

“Eine Regelung sollte sich nur mit dem Notwendigen befassen, aber nicht mit
dem Erläßlichen.”

Petrus Abaelardus (1079 - 1142), frz. Theologe und Philosoph

In modernen elektrischen Antrieben werden die als elektromechanische Ener-
giewandler verwendeten elektrischen Maschinen mit Umrichtern gespeist. Mit
diesen müssen die Maschinenströme möglichst schnell und exakt eingestellt
werden, um das benötigte Drehmoment der elektrischen Maschine zu er-
zeugen. Bei den üblicherweise verwendeten Pulswechselrichtern wird hierzu
schnell zwischen den verschiedenen möglichen Schaltzuständen des Umrich-
ters umgeschaltet und dadurch jeweils eine dem Schaltzustand zugehörige
Spannung an die Klemmen der Maschine angelegt. Die Wicklungen der Ma-
schine wirken dabei in guter Näherung als Induktivitäten, in denen der Strom
dann gemäß

iL(t) =
1
L

∫
uL(t)dt (1.1)

bei positiver angelegter Spannung ansteigt und bei negativer Spannung wieder
fällt. Durch schnelle Wechsel zwischen den verschiedenen möglichen Schalt-
zuständen, beispielsweise mittels Pulsweitenmodulation (PWM), und damit
zwischen den zugehörigen Spannungen, kann der Strom im Mittel auf einen
gegebenen Sollwert iw eingestellt werden (siehe Abbildung 1.1).
Wie stark der Strom sich in den jeweiligen Schaltzuständen ändert, hängt dabei
nicht nur von der diesem Schaltzustand zugehörigen Spannung, sondern auch
vom aktuellen Rotorlagewinkel der Maschine und der im jeweiligen Betrieb-
spunkt wirksamen Induktivität ab.

1



1 Einleitung

Schaltzustand Sx S8

TPWM/2

iL(t)
di
dt

∣∣
S2

t

t

di
dt

∣∣
S1

di
dt

∣∣
S7

di
dt

∣∣
S8

īL = iw

S1 S2S7

Abbildung 1.1: Idealer Kurvenverlauf des Stroms einer Phase einer Drehstrommaschine während
der 4 Schaltzustände einer halben PWM-Taktperiode

1.1 Forschungsimpulse durch neue

Messverfahren

Der Analyse dieser schaltzustandsabhängigen Stromsteigungen elektrischer
Maschinen während eines jeden Schaltzustands eines Stromrichters wird in
Fachkreisen in den letzten Jahren zunehmend mehr Beachtung geschenkt. Der
Grund für dieses gesteigerte Interesse liegt einerseits in den verschiedenen An-
wendungen, für die eine Kenntnis der taktfrequenten Stromsteigungen wichtig
ist und andererseits in der stark gestiegenen Leistungsfähigkeit aktueller Mess-
technik und der digitalen Signalverarbeitung. So ist es heute mit gängiger
Hardware leicht möglich, physikalische Effekte zu messen, die noch vor eini-
gen Jahren zwar im Labor messbar, aber für eine realistische Implementierung
in einer Anwendung schlicht zu aufwändig und zu teuer waren. Speziell die
Möglichkeiten der digitalen Signalverarbeitung stellen hierbei eine Schlüs-
selrolle dar. Auf immer leistungsfähigeren Signalverarbeitungs-Bausteinen
können immer bessere Filter und Algorithmen parallel zur normalen Messung
implementiert werden und einen Mehrwert an Wissen über das System erzeu-
gen.
Insbesondere die Messung der Stromsteigungen rückt dabei in Bereiche vor,
in denen kaum zusätzliche Hardware nötig ist, um neben dem zu messenden

2



1.1 Forschungsimpulse durch neue Messverfahren

Strom auch noch die Stromsteigung messen zu können [E1, S1]. Der in dieser
Arbeit vorgestellte Least-Squares-Algorithmus (LS-Algorithmus) ist nur ein
Beispiel. Auch bei den Sensoren ermöglichen fortschrittliche Technologien in
der Leiterplattentechnik die Integration von Sensorspulen in der Leiterplatte
selbst [2–6, E2, S2]. Neben einer notwendigen, kleinen Operationsverstärker-
schaltung verursacht ein so aufgebauter Sensor kaum Mehrkosten.
Die Anwendungen, die von einer Kenntnis der Stromsteigungen profitieren
sind vielfältig. Beispielsweise erlaubt die Kenntnis der Stromsteigungen die
Identifikation des Rotorlagewinkels einer Maschine, was elementarer Bestand-
teil in einigen geberlosen Regelungsverfahren ist. Vor allem können dadurch
Identifikationsverfahren realisiert werden, die den Rotorlagewinkel bereits im
Stillstand und bei niedrigen Drehzahlen zuverlässig identifizieren [7–13].
Ein weiteres, großes Anwendungsgebiet für die Auswertung der Stromstei-
gungen ist die Vermessung der Maschinenparameter im Betrieb (Online-Para-
meteridentifikation). Durch die hohen Anforderungen an die Leistungsdichte
von elektrischen Antrieben für die Elektromobilität werden die Maschinen
magnetisch immer stärker beansprucht. Dadurch wirken sich Sättigungsef-
fekte zunehmend im gesamten Betriebsbereich auf die Maschinenparameter
aus. Auch der Wunsch der Motorenhersteller, aufwändige und teure indivi-
duelle Vermessungen der Parameter der einzelnen Maschinen zu vermeiden,
mündet in den verstärkten Bestrebungen, die Maschinenparameter im Betrieb
direkt ausmessen zu können und die Regelung entsprechend anzupassen. In
diesem Forschungsbereich stellt die Identifikation der Stromsteigungen eine
zunehmend wichtige Größe dar, da sie als zusätzliche Messgröße das Lösen
ansonsten unterbestimmter Gleichungssysteme ermöglicht [E1, E2, 14, 15,
E3–E5]. Die Online-Parameter-Identifikation wird neben der Verwendung in
Regelungsverfahren aber auch zur Fehlererkennung und zur Schätzung der Ro-
tortemperatur im Betrieb verwendet [16, 17].
Und letztlich werden gradientenbasierte Regelungsverfahren, wie die in
dieser Arbeit vorgestellte Adaptive Direkte Stromregelung (ADSR), durch
eine solide Messung der Stromsteigung überhaupt erst ermöglicht [1, E1,
18–23, E6–E8]. In diesem Regelungsverfahren wird die Strecke in jedem
PWM-Takt durch die Messung der Stromsteigung implizit neu identifiziert.
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1 Einleitung

Das Verfahren benötigt außer der gemessenen Stromsteigung keine weiteren
Streckenparameter und ist somit vollständig adaptiv.

Die Adaptive Direkte Stromregelung ist am Elektrotechnischen Institut in
mehreren Vorarbeiten zu dieser Arbeit entwickelt worden. Zunächst für die
Stromregelung eines Tiefsetzstellers [24], dann für eine Gleichstrommaschine
und schließlich für eine isotrope Synchronmaschine [1, 18–21]. In diesen
Arbeiten wurde das Verfahren so weit entwickelt, dass neben dem grund-
sätzlichen Prinzip auch das wichtige Konzept der Stromänderungsparameter
eingeführt wurde.

Die Anwendung der ADSR bei magnetisch anisotropen Synchronmaschinen
ist mit der Darstellung der Stromänderungen aus den genannten Vorarbeiten
allerdings nicht möglich. Die magnetische Anisotropie sorgt für eine Verzer-
rung und eine zeitliche Veränderlichkeit der Stromänderungsparameter, die
zunächst lediglich als noch ungelöste Aufgabe identifiziert wurde. Auch die
Implementierung der Steigungsmessung mit dem verwendeten LS-Schätzer
ist nach dem Stand der Vorarbeiten nur in speziell darauf zugeschnitte-
ner Signalverarbeitungs-Hardware mit sehr niedriger PWM-Taktfrequenz
(2,5 kHz) und mit einem großen, externen Speicher möglich. Darin ist zudem
die Regelung mit der Pulsgenerierung so verwoben, dass die Stromsteigungsi-
dentifikation nicht unabhängig davon auch in anderen Regelungsumgebungen,
beispielsweise zur Online-Parameter-Identifikation genutzt werden kann.

Im Verlauf der vorliegenden Arbeit wurden zunächst simulativ [S3, S4]
und analytisch [E6–E8] die Zusammenhänge und Eigenschaften der Strom-
änderungsparameter bei der anisotropen Synchronmaschine erforscht und
beschrieben. Parallel dazu wurde an verschiedenen Verfahren zur Bestimmung
der Stromsteigungen geforscht. Hierbei wurde auch der in dieser Arbeit
vorgestellte, effiziente und ressourcensparende LS-Schätzer entwickelt [E3,
S5–S7]. Wie alle LS-Verfahren, basiert auch er auf einer starken Überab-
tastung des Strommesssignals. Speziell bei hohen PWM-Taktfrequenzen
wird die Realisierung der Überabtastung allerdings immer schwieriger. Dazu
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1.2 Stand der Technik

Lage-
regler

Drehzahl-
regler

Strom-
regler

Stellglied:
Stromrichter

Wicklungs-
System

Trägheits-
moment

mech.
System

ix Ω xiwΩwxw

x Ω ix

a u

Abbildung 1.2: Konventionelle Antriebsregelung in Kaskadenstruktur

kommt noch, dass mit steigender Taktfrequenz die Leistung eines Umrichters
normalerweise abnimmt und damit auch die Forderung nach geringen Kosten
der Schaltung zunimmt. Ein schneller Analog-Digital-Wandler (auch als
„A/D-Wandler“ oder noch kürzer als „ADC“ bezeichnet) und leistungsfähige
Signalverarbeitungs-Hardware (beispielsweise Field Programmable Gate
Arrays (FPGA) oder Digitale Signal Prozessoren (DSP)) werden hier, wenn
möglich, vermieden.

Für diese Anwendungen wurde darum ein weiteres Verfahren, die sogenannte
„Easy Current Slope Detection“ entwickelt, das speziell für die Messung
der Stromsteigungen bei DC/DC-Stellern und hohen Taktfrequenzen mit
normaler, günstiger Messtechnik sehr gut funktioniert [E1, S1, S8, S9].
Das Grundprinzip dieses Verfahrens wird auf Seite 20 kurz beschrieben.
Darüber hinaus wurden auch Prototypen und eigene Stromsteigungssensoren
untersucht.

Mit der Implementierung des in dieser Arbeit vorgestellten LS-Schätzers im
FPGA eines Antriebsprüfstands konnte letztlich die Identifikation der schalt-
zustandsabhängigen Stromsteigungen einer anisotropen Synchronmaschine bei
einer PWM-Taktfrequenz von 8 kHz gemessen und mit den Erkenntnissen aus
der mathematischen Analyse der Maschinenströme so aufbereitet werden, dass
sie als Stromänderungsparameter für die ADSR verwendbar sind.
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1 Einleitung

1.2 Stand der Technik

1.2.1 Regelungsverfahren elektrischer Antriebe

Zur Regelung der Drehzahl oder auch der Lage eines elektrischen Antriebs
werden häufig kaskadierte Regelungsstrukturen verwendet (siehe Abbildung
1.2). Diese Struktur bietet sich in der Antriebstechnik deshalb besonders an,
weil sowohl die mechanischen, als auch die elektrischen Zeitkonstanten der
einzelnen Teile der Kaskade physikalisch bedingt von außen nach innen kleiner
werden, was eine Voraussetzung für Kaskadenregelungen darstellt. Um bei-
spielsweise eine vorgegebene Drehzahl einstellen zu können, muss zunächst
ein inneres Drehmoment in der Maschine erzeugt werden, um die Maschine
gegen ihre eigene mechanische Trägheit und gegen eine anliegende mechani-
sche Last zu beschleunigen und die gewünschten Drehzahl konstant zu halten.
Bevor die Maschine überhaupt beschleunigen kann, muss ein Drehmoment auf-
gebaut worden sein. Die Zeitkonstante des zu beschleunigenden mechanischen
Teilsystems ist schon alleine deshalb größer als die Zeitkonstante des elektri-
schen Teilsystems, das das Drehmoment erzeugt.
Die Erzeugung des inneren Drehmoments erfolgt in einer elektrischen Ma-
schine durch das Einprägen eines Drehmoment bildenden Stromes in den
Wicklungen der Maschine. Der Sollwert des Stromregelkreises ist daher direkt
vom geforderten inneren Drehmoment der Maschine abhängig, dessen Sollwert
wiederum vom Drehzahlregler berechnet wird.
Wegen der stufenweisen Zunahme der Zeitkonstanten in der Kaskadenstruk-
tur von innen nach außen können die einzelnen Teilregelkreise unabhängig
voneinander entworfen und in Betrieb genommen werden können. Dies stellt
eine wesentliche Vereinfachung für den Entwurf des Gesamtsystems dar. Die
erreichbare Dynamik des gesamten Antriebs hängt dabei wesentlich von der
Dynamik des innersten Stromregelkreises ab. Je schneller ein Strom eingeprägt
werden kann, also das zugehörige innere Drehmoment aufgebaut ist, desto eher
wird das nachgelagerte mechanische Teilsystem beschleunigen und damit die
Solldrehzahl erreichen können.
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Abbildung 1.3: Blockschaltbild einer konventionellen linearen Stromregelung mit PI-Regler für
einen Tiefsetzsteller

Als Regler des Stromregelkreises werden häufig lineare Regler, wie beispiels-
weise ein Proportional-Integral-Regler (PI-Regler) eingesetzt. Das Block-
schaltbild eines solchen Stromregelkreises ist in Abbildung 1.3 dargestellt.
Diese Regler habe einen einfachen Entwurfsprozess und die erforderlichen
Reglerparameter können nach bekannten Einstellregeln berechnet werden [25–
28]. Hierfür müssen allerdings die Parameter der Strecke bekannt sein, was
eine vorausgehende Vermessung der Maschine notwendig macht. Bei der
klassischen rotororientierten Regelung einer permanentmagneterregten Syn-
chronmaschine sind dies beispielsweise der Wicklungswiderstand und die
Induktivitäten in Richtung des Rotorflusses (Ld) und senkrecht dazu (Lq). Diese
Maschinenparameter sind allerdings in realen Maschinen nicht konstant, son-
dern hängen vom aktuellen Betriebspunkt, den Strömen und der Temperatur
ab. Besonders bei modernen, hoch ausgenutzten Synchronmaschinen führen
Sättigungseffekte zu einer so großen Veränderlichkeit der Parameter über den
Betriebsbereich, dass eine einfache Regelung mit der Annahme konstanter
Parameter nicht möglich ist. Um dieses Problem zu lösen, werden unter an-
derem Kennfeld-basierte Regler eingesetzt, die die Strecken-Parameter jeweils
zu dem aktuellen Betriebspunkt aus abgespeicherten Lookup-Tabellen entneh-
men und die Regler-Parameter damit dynamisch anpassen, beziehungsweise
den zu erwartenden Fehler vorsteuern [29–32].
Darüber hinaus existieren etliche weitere Regelungsmethoden für die Regelung
umrichterbetriebener Antriebe, die von P. Cortés et al. in [33] wie in Abbil-
dung 1.4 dargestellt, klassifiziert wurden. Zu den jeweiligen Verfahren sind

7



1 Einleitung

Hysterese
[34]

Lineare Regler
[29–32]

Prädiktive
[33, 35]

Sliding Mode
[36, 37]

Fuzzy
[38–40]

Regelungsverfahren elektrischer Antriebe

Deadbeat
[34]

Hysterese
[41]

Trajektorie
[42–45]

MPC
Continuous
Control Set

[46–49]

MPC
Finite Control

Set
[50–52]

Model Predictive Control (MPC)
[47, 53, 54]

Abbildung 1.4: Klassifizierung verschiedener Arten von Regelverfahren für mit Umrichtern betrie-
bene Antriebe. Die Familie der prädiktiven Regelungen ist blau dargestellt.

in den Kästchen in Abbildung 1.4 eine Auswahl von Veröffentlichungen an-
gegeben. Da das in dieser Arbeit behandelte Verfahren der Adaptiven Direkten
Stromregelung zu den prädiktiven Regelungsverfahren zählt, werden im nächs-
ten Abschnitt die in der elektrischen Antriebstechnik verwendeten prädiktiven
Regelungsverfahren nach der Einteilung von [33] in ihrer prinzipiellen Funkti-
onsweise vorgestellt und die wesentlichen Eigenschaften benannt, nach denen
eine Einordnung der ADSR anhand der Struktur aus Abbildung 1.4 erfolgen
kann. Die Einordnung selbst erfolgt dann nach der Vorstellung der ADSR in
Abschnitt 2.1.2.

1.2.2 Prädiktive Regelungsverfahren

Das Hauptmerkmal eines prädiktiven Reglers ist die Vorhersage des zukünfti-
gen Verhaltens der Regelgröße und eine durch diese Information beeinflusste
Berechnung der Stellgröße. Wie die Vorhersage getroffen wird und wie die Vor-
hersage den Regelalgorithmus beeinflusst, hängt von der Art des prädiktiven
Reglers ab. Üblicherweise wird ein zuvor definiertes Optimierungskriterium
zur Berechnung der bestmöglichen Systemantwort verwendet.
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Bei Hysterese-Reglern wäre beispielsweise das Optimierungskriterium, dass
die Regelgröße innerhalb eines zuvor definierten Toleranzbandes, beziehungs-
weise eines Toleranzbereichs bleibt. Bei den Trajektorienreglern soll hingegen
die Regelgröße einer zuvor ausgewählten Trajektorie folgen. Bei Deadbeat-
Reglern besteht das Optimum darin, die Stellgröße so auszuwählen, dass
der Regelfehler im nächsten Takt bereits stationär genau Null ist. Bei Mo-
dellprädiktiven Regelungen (MPC) kann das Optimierungskriterium etwas
flexibler gestaltet werden, da hier ein meist aufwändiges und damit auch sehr
genaues Modell der Strecke vorliegt, das die Anwendung von Optimierungs-
rechnungen mit zuvor definierten Kostenfunktionen gestattet. Damit kann die
Regelung beispielsweise hinsichtlich minimaler Verluste, maximaler Dynamik,
geringster Geräuschemissionen des Antriebs, etc. durch die Auswahl einer ent-
sprechenden Kostenfunktion optimiert werden.
Ein häufig anzutreffendes Kriterium zur Klassifizierung der Verfahren ist die
Verwendung einer festgelegten Taktfrequenz. Die Deadbeat-Regler und auch
die MPC mit Continuous Control Set berechnen jeweils den Aussteuergrad für
den nächsten Takt, der dann in einem Modulator mit Trägersignal und fester
Taktfrequenz in die entsprechenden Schaltsignale übersetzt wird.
Bei den Hysterese- und Trajektorienreglern und bei der MPC mit Finite Con-
trol Set werden hingegen die Schaltsignale unabhängig von einem festen Takt,
dafür aber optimal für das zugrunde liegende Optimierungskriterium berechnet
und direkt zum Schalten der Leistungshalbleiter verwendet. Ein Trägersignal
fester Frequenz wird hierbei nicht verwendet, so dass die Schaltfrequenz varia-
bel gestaltet werden kann.
Je nach Verfahren wird das künftige Verhalten der Strecke über einen oder
mehrere Abtastschritte prädiziert. Dieser Zeitraum wird Prädiktionshorizont
genannt und ist ein weiteres Klassifizierungsmerkmal prädiktiver Regelungen.

Deadbeat-Regler

In Deadbeat-Reglern wird mit Hilfe eines Modells der Regelstrecke die not-
wendige Spannung berechnet, die gestellt werden muss, um den Sollwert des
zu regelnden Stroms innerhalb des nächsten Taktes stationär genau zu errei-
chen. Der so berechnete Sollwert der zu stellenden Spannung wird dann mit

9



1 Einleitung

u

i(t)

t

t
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Abbildung 1.5: Prinzip der Deadbeat-Regelung

Hilfe eines Modulators mit fester Taktfrequenz des Trägersignals umgesetzt.
Der Deadbeat-Regelung des Stroms einer ohmsch-induktive Last mit Gegen-
spannung liegt folgende Gleichung zugrunde:

u = R · i+L · di
dt

+ui (1.2)

Dabei ist u die vom Umrichter gestellte Spannung, i der Strom, R und L die
Parameter der ohmsch-induktiven Last und ui die Gegenspannung. In Abbil-
dung 1.5 ist das Prinzip der Deadbeat-Regelung dargestellt. Mit Kenntnis der
Parameter L und R, sowie der Gegenspannung und der gewünschten Stromän-
derung

di
dt

=
∆i
∆t

=
i(tk+1)− i(tk)

TPWM
=

iw− i(tk)
TPWM

(1.3)

kann die notwendige im Takt k+1 zu stellende Spannung ū berechnet werden.
Was zunächst plausibel und einfach klingt, ist in der praktischen Umset-
zung häufig recht heikel und fehleranfällig. Schon geringe Abweichungen
der im Modell verwendeten Parameter von den physikalisch vorhandenen
Werten, aber auch nicht exakt modellierte und vorgesteuerte Umschaltzeit-
punkte und Totzeiten wirken sich stark auf die Stabilität und die Regelgüte der
Deadbeat-Regelung aus. Auch ist die Berücksichtigung von Nichtlinearitäten
und Begrenzungen schwierig.
Eine der größten Herausforderungen dieser Regelungsart sind in realen Sys-
temen die Totzeiten, die sich durch die Messung und die anschließende
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Abbildung 1.6: Veranschaulichung der prädiktiven Hystereseregelung nach J. Holtz und Stadtfeld
mit kreisförmigem Toleranzgebiet

Sollwertberechnung zwangsläufig ergeben. Der skizzierte prinzipielle Vorgang
der Deadbeat-Regelung setzt voraus, dass der Wert des Stroms zum Zeitpunkt
k exakt bekannt ist. Eine Messung in diesem Zeitpunkt liefert den Wert aber
erst verzögert um die Latenz der Messung und A/D-Wandlung, also zeitlich
nach tk. Hinzu kommt die Rechenzeit für den Deadbeat-Algorithmus. Der Aus-
steuergrad für den Takt k+1 muss aber bereits im Zeitpunkt tk bekannt sein und
wird darum im Takt k berechnet. Aus diesen Gründen wird der Wert i(tk) durch
Extrapolation aus dem Wert des Stroms aus dem Takt k-1 berechnet. Geringe
Ungenauigkeiten dieser Extrapolation führen aber schon zu deutlichen Abwei-
chungen.

Prädiktive Hystereseregler

Prädiktive Hystereseregler versuchen die Regelgröße innerhalb eines zuvor de-
finierten Toleranzbereichs zu halten. Einfache Zweipunktregler tun das zwar
auch, werden aber aufgrund der fehlenden Prädiktion des Systemverhaltens
normalerweise nicht zu den prädiktiven Reglern gezählt. Eine Erweiterung
eines Zweipunktreglers um eine Prädiktion stellt die von Holtz und Stadt-
feld vorgestellte Regelung dar, die hier als Beispiel für einen prädiktiven
Hystereseregler vorgestellt wird [41]. Dabei wird um den Stromsollwert in
der komplexen Stromraumzeiger-Ebene ein Toleranzgebiet gelegt (siehe Ab-
bildung 1.6). Solange der Stromraumzeiger iS innerhalb des Toleranzgebiets
bleibt, wird nicht umgeschaltet. Sobald er jedoch die Grenze des Toleranzge-
biets berührt, wird der nächste Schaltzustand auf Basis einer Prädiktion und
Optimierung geschaltet. Die Prädiktion berechnet hierbei für jeden möglichen
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Schaltzustand die Zeit, wie lange der Stromraumzeiger wiederum im Toleranz-
gebiet um den (sich bewegenden) Sollwert verbleiben würde. Die Optimierung
wählt dann denjenigen Schaltzustand aus, bei dem der Stromraumzeiger am
längsten innerhalb des Toleranzgebiets verbleibt, um so die Anzahl der Schalt-
handlungen und damit die Schaltverluste zu minimieren. Die Taktfrequenz ist
dadurch nicht konstant und es wird auch kein dedizierter Modulator benötigt.

Prädiktive Trajektorienregler

Bei den Trajektorienreglern werden die Systemvariablen auf im Voraus be-
rechneten Trajektorien geführt. Zu diesen Verfahren zählt beispielsweise die
Direkte Selbstregelung nach Depenbrock [42] oder auch die "Direct mean
torque control"(DMTC) nach Flach [43]. Andere Regelungsverfahren, wie
etwa die „Sliding Mode“ Regler [55, 56] oder auch die Direkte Selbstrege-
lung nach Takhashi (Direct Torque Control - DTC) [44] sind Kombinationen
aus Hysterese- und Trajektorienregelungen. Die Direkte Drehzahlregelung
(Direct Speed Control - DSPC) nach Mutschler [45] zählt ebenfalls zu den
Trajektorienregelungen und wird an dieser Stelle als Beispiel für diese Rege-
lungsverfahren kurz vorgestellt. Bei der DSPC wird der Sollwert der Drehzahl
direkt mit den Schaltzuständen in Zusammenhang gebracht. Diese werden nach
ihrer Wirkung auf das Drehmoment in „Drehmoment erhöhende“ und „Dreh-
moment verringernde“ Schaltzustände eingeteilt. Für kurze Zeitabschnitte
werden die resultierenden Drehmomente als konstant angenommen und das
resultierende Systemverhalten kann durch liegende Parabeln in einem Koor-
dinatensystem beschrieben werden, in dem die Beschleunigung ω̇ über dem
Drehzahlfehler ωe aufgetragen wird (siehe Abbildung 1.7). Ausgehend vom
Punkt A wird der Drehmoment erhöhende Schaltzustand SA geschaltet und der
Betriebspunkt bewegt sich entlang der rot dargestellten Trajektorie bis zum
Punkt B. Hier wird die Trajektorie des Drehmoment verringernden Schaltzu-
stands SB geschnitten. Diese führt schnellstmöglich durch den Punkt +H und
wird darum als nächste Trajektorie nach dem Schaltzustand SA durch Vorausbe-
rechnung ausgewählt und die Umschaltung in den Schaltzustand SB im Punkt B
veranlasst. Der Betriebspunkt wandert dann entlang der orangenen Trajektorie
durch den Punkt +H bis in den Punkt C. Dort wird wiederum eine Umschal-
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Abbildung 1.7: Veranschaulichung einer prädiktiven Trajektorienregelung

tung in den Drehmoment erhöhenden Schaltzustand SC veranlasst. Entlang der
hellblauen Trajektorie wandert der Betriebspunkt nun wieder in den Punkt D.
Zwischen den Punkten D und C kann der Betriebspunkt nun durch abwech-
selndes Schalten der Schaltzuständen SB und SC in einem Hystereseband, das
durch die beiden Punkte +H und -H begrenzt ist, um den Sollwert herum sta-
tionär genau gehalten werden.

Modellprädiktive Regler (MPC)

Bei den Modellprädiktiven Regelungen wird das Verhalten der Regelstre-
cke mit einem meist zeitdiskreten Modell der Regelstrecke in Abhängigkeit
der unterschiedlichen Eingangsgrößen vorausberechnet. Dabei können hier-
bei auch mehrere Eingangsgrößen gleichzeitig berücksichtigt werden. Zur
Vorausberechnung werden sowohl vergangene, als auch die vorgeschlage-
nen zukünftigen Eingangsgrößen verwendet. Die grundsätzliche Struktur einer
MPC ist in Abbildung 1.8 dargestellt. Das vorausberechnete Systemverhalten
kann mit Hilfe festzulegender Kostenfunktionen und gegebener Beschrän-
kungen bewertet werden und somit eine optimale Betriebsstrategie realisiert
werden.
Die Vorausberechnung ist dabei nicht auf den nächsten Abtastschritt be-
schränkt, sondern kann prinzipiell beliebig viele zukünftige Abtastschritte
umfassen, wobei allerdings der Rechenaufwand sehr stark ansteigt. In elek-
trischen Antrieben beträgt der Prädiktionshorizont deshalb meist nur wenige
Abtastschritte, da die bei Umrichtern relativ hohe Abtastfrequenz bei gleich-
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Abbildung 1.8: Grundsätzliche Struktur einer Modellprädiktiven Regelung

zeitig hohem Rechenaufwand eine längerfristige Prädiktion nicht zulässt.
Dennoch hat die MPC mit der gestiegenen Leistungsfähigkeit der Signalver-
arbeitung in den letzten Jahren zunehmend Bedeutung in der Regelung von
elektrischen Antrieben erlangt.
Die Familie der MPC-Regelungen werden abhängig von ihrer Regleraus-
gangsgröße in zwei Klassen eingeteilt. MPC-Regelungen, die direkt die
Schaltzustände des Umrichters steuern, werden als MPC mit „Finite Con-
trol Set“ (MPC-FCS) bezeichnet. Diese Verfahren nutzen den Vorteil aus,
dass ein Umrichter immer nur eine diskrete und vor allem begrenzte Zahl an
Schaltzuständen besitzt. Damit werden die Möglichkeiten, die der Optimie-
rer berechnen muss, deutlich eingegrenzt und Rechenkapazität kann eingespart
werden. Da diese Verfahren direkt die Schaltzustände berechnen und auswäh-
len, benötigen sie keinen Modulator und können auch die Taktfrequenz frei
einstellen, beziehungsweise bei der Optimierung mit berücksichtigen und va-
riabel gestalten.
MPC-Regelungen, die ein kontinuierliches Signal ausgeben, werden als MPC
mit „Continuous Control Set“ (MPC-CCS) klassifiziert. Ein sehr häufiges kon-
tinuierliches Ausgangssignal ist beispielsweise der zu stellenden Mittelwert
der Spannung im nächsten PWM-Takt. Dieser muss durch einen Modulator
allerdings erst noch in die Schaltzustände und die Schaltzeitpunkte umgesetzt
werden, weshalb ein Merkmal dieser Klasse die Verwendung eines Modulators
ist. Die Taktfrequenz ist damit ebenfalls festgelegt.
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Abbildung 1.9: Unterschied zwischen direkter und der indirekter Messung der Stromsteigungen

1.2.3 Methoden zur Identifikation der taktfrequenten
Stromsteigungen

Die Messung der schaltzustandsabhängigen Stromsteigungen kann auf sehr un-
terschiedliche Weise bewerkstelligt werden. Motiviert durch die Anwendung
der Adaptiven Direkten Stromregelung, Verfahren zur Online Parameter-
Identifikation und zur geberlosen Regelung, werden am Elektrotechnischen
Institut verschiedene unterschiedliche Ansätze untersucht. Der in dieser Ar-
beit vorgestellte LS-Schätzer ist nur eines dieser Verfahren. Ein Überblick
über die verschiedenen Methoden ist in [E4] veröffentlicht. Darin werden
die unterschiedlichen Verfahren in direkte und indirekte Verfahren zur Strom-
steigungsmessung eingeteilt. Die Unterscheidung wird dabei an dem Signal
festgemacht, das dem A/D-Wandler zur Digitalisierung übergeben wird (siehe
Abbildung 1.9).
Kennzeichnend für die direkten Methoden zur Stromsteigungsidentifikation
ist, dass dem A/D-Wandler ein Spannungssignal übergeben wird, das idealer-
weise direkt proportional zur Stromsteigung ist. Der Vorteil dieser Methoden
liegt darin, dass in der digitalen Signalverarbeitung direkt das digitale Signal
der Stromsteigung vorliegt. Voraussetzung ist allerdings, dass ein entsprechen-
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der Sensor verwendet wird, der die Stromsteigung auch in ein entsprechendes
stromsteigungsproportionales Signal für den A/D-Wandler übersetzen kann. Es
wird also ein separater, spezieller Stromsteigungssensor benötigt.
Die indirekten Methoden hingegen benötigen keinen speziellen Sensor,
sondern verwenden das Strommesssignal, das ohnehin in der Signalver-
arbeitung vorhanden ist. Der Vorteil ist demnach, dass keine zusätzliche
Hardware in Form eines solchen Sensors benötigt wird. Um aus dem normalen
Strommesssignal allerdings die Steigung zu ermitteln, muss dieses Signal
mathematisch verarbeitet werden. Bei diesen Verfahren wird also zumindest
freie Rechenkapazität in der Signalverarbeitung benötigt und oftmals auch
eine hochfrequente Abtastung des Strommesssignals vorausgesetzt.

Die wichtigsten Herausforderungen an die Messung der Stromsteigungen sind

• Kurze Messintervalle
Speziell bei hohen PWM-Taktfrequenzen, aber auch bei sehr kurzen Aus-
steuergraden ist die Zeit eines Schaltzustands mitunter sehr kurz. In einer
solch kurzen Zeit die Stromsteigung zuverlässig zu identifizieren stellt die
größte Herausforderung an alle der genannten Messverfahren dar. Zudem
ist das Signal in den kurzen Schaltzustandsintervallen auch noch stark von
Störungen von den noch kurz zuvor stattgefundenen Schalthandlungen der
Leistungshalbleiter überlagert.

• Überlagerte Störungen
Bei den modernen Leistungshalbleitern werden die Schaltzeiten immer kür-
zer und die durch die hohe Flankensteilheit hervorgerufenen Störungen
immer stärker. Ein Strommesssignal in einem realen Umrichter ist daher im-
mer stark von Störungen überlagert.

• Kostendruck
Dieser Aspekt spielt zwar in der Forschung zunächst eine eher untergeord-
nete Rolle, sollte aber immer als wichtiges Kriterium für eine realistische
Implementierung mit berücksichtigt werden.

In den folgenden Unterabschnitten werden einige der Verfahren kurz beschrie-
ben, um den Stand der Technik auch in diesem Themengebiet darzustellen.
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Direkte Methoden

Bei den direkten Methoden werden die Stromsteigungen direkt mit einem spe-
ziellen Sensor in ein stromsteigungsproportionales Signal umgesetzt. Hierfür
werden beispielsweise Sensorspulen gegenüber der stromführenden Strom-
schiene innerhalb des Gehäuses des Sensors angebracht und das dadurch
induzierte stromsteigungsproportionale Spannungssignal mit einer integrier-
ten Verstärkerschaltung verstärkt und ausgegeben [E2, S2]. Die Dynamik
dieser Methode hängt dabei wesentlich von der Eigeninduktivität der Sen-
sorspule ab. Je größer diese ist, desto größer ist aber auch die durch die
Stromänderung hervorgerufene induzierte Spannung und die nachgelagerte
Verstärkung kann kleiner ausfallen, was üblicherweise auch in einem gerin-
geren Rauschanteil des Ausgangssignals resultiert. Vergleichende Messungen
mit einem Prototypen der Firma Sensitec und selbst aufgebauten Sensoren und
Verstärkerschaltungen zeigen allerdings, dass es mit den aktuell am Markt ver-
fügbaren Operationsverstärkern günstiger ist, eine große Verstärkung in der
Verstärkerschaltung einzuplanen und die Eigeninduktivität der Sensorspule für
eine hohe Dynamik gering zu halten [E2, S2, S10].
Dies führt zum nächsten Verfahren, bei welchem die Sensorspule nicht im
Gehäuse des Stromsensors, sondern direkt in Zwischenlagen in der Leitplatte
selbst integriert wird (siehe Abbildung 1.10). Bei dieser Realisierung ist die Ei-
geninduktivität sehr gering, die erreichbare Dynamik deshalb sehr hoch. Durch
die Integration in die Leiterplatte sind bei dieser Methode auch die Kosten
des Stromsteigungssensors sehr gering, insbesondere wenn es gelingt ein De-
sign zu finden, bei dem diese Art der Sensoren bereits auf der Leiterplatte des
Umrichters selbst integriert werden kann. Erste Prototypen eines solchen Um-
richters sind aktuell am Elektrotechnischen Institut in der Design-Phase.
Ebenfalls zu den direkten Methoden zählen analoge Differenzierer-
Schaltungen, die die Ableitung des analogen Strommesssignals berechnen [6].
Diese Schaltungen erledigen ihre Aufgabe der Differentiation sehr gut, sind
aber gerade deshalb sehr sensitiv gegenüber der Signalqualität des vorgela-
gerten Stromwandlers. Außerdem haben auch diese Schaltungen immer eine
Einschwingzeit, bis der Wert für die Steigung stationär genau am Ausgang an-

17



1 Einleitung

Abbildung 1.10: 3D-Skizze einer mittels Durchkontaktierungen und Leiterbahnen in den Mitten-
lagen einer gedruckten Leiterplatte integrierten, planaren Sensorspule (Quelle:
[S10])

liegt, was wiederum bei kurzen Aussteuergraden und hohen Taktfrequenzen zu
unbrauchbaren Messwerten führt.

Indirekte Methoden

Die einfachste indirekte Methode zur Bestimmung der Stromsteigungen be-
steht darin, das Strommesssignal kurz nach Beginn eines Schaltzustands und
ein zweites mal kurz vor dessen Ende abzutasten und über diese zwei Punkte
mittels einer Geradengleichung die Steigung zu berechnen. Diese „2-Punkte-
Methode“ funktioniert allerdings nur bei sehr glatten Signalen gut und ist damit
für die Stromsteigungsidentifikation in realen Stromrichtern ungeeignet.
Eine weit verbreitete und sehr gut funktionierende Methode ist die Verwendung
eines Least-Squares-Schätzers der das stark überabgetastete Strommesssignal
filtert und neben der Steigung auch den Absolutwert des Stroms gefiltert zur
Verfügung stellt. Damit dieses Verfahren angewendet werden kann, wird zwar
kein besonderer Stromwandler benötigt. Allerdings wird eine hochfrequente
Überabtastung des Strommesssignals und eine Signalverarbeitungsumgebung,
die die Implementierung des LS-Algorithmus ermöglicht, vorausgesetzt. Zur
Berechnung des LS-Verfahrens existieren etliche Algorithmen, die teilweise
recht umfangreiche mathematische Rechenoperationen erfordern, beispiels-
weise Verfahren zur QR-Faktorisierung und Singulärwertzerlegung, aber auch
zur Matrizen-Konditionierung [E5, 57, 58], so dass die Implementierung in
Echtzeitsystemen eine Herausforderung darstellt. Diese Verfahren besitzen
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allerdings die Vorteile, dass sie allgemein gültig sind und auf sehr unterschied-
liche Messdaten und deren Filterung angewendet werden können.
Die Identifikation der schaltzustandsabhängigen Stromsteigungen in Strom-
richtern stellen jedoch einen Spezialfall dar, der die Verwendung von relativ
einfachen LS-Verfahren erlaubt, wenn folgende Annahmen gelten:

1. Die Messwerte werden äquidistant abgetastet.

2. Die maximale Länge und damit die maximale Anzahl an Messwerten eines
Messintervalls ist begrenzt.

3. Die Anzahl der Messwerte eines Messintervalls ist bereits vor Beginn der
Messung bekannt.

In Stromrichteranwendungen sind diese Kriterien durch die Verwendung von
A/D-Wandlern mit konstanter Abtastrate (Punkt 1), die Kenntnis der PWM-
Periodendauer (Punkt 2) und das Wissen über die Aussteuergrade eines jeden
Taktes bereits bei Taktbeginn (Punkt 3) alle erfüllt.
Dann kann ein LS-Verfahren angewendet werden, das letztlich nur aus einem
reinen Skalarprodukt der Messwerte mit zuvor berechneten Konstanten be-
steht, so dass sich der Rechenaufwand im Betrieb auf eine Multiplikation und
eine Addition pro Messwert beschränkt [1, 18, 19, 57–59]. Dieses Skalarpro-
dukt wird darum auch direkt in Echtzeit mit der Abtast-Rate des A/D-Wandlers
durchgeführt, so dass das vollständige Ergebnis in Form der Steigung und des
Absolutwerts nur einen FPGA-Takt nach dem letzten Messwert vorliegt.
In bisherigen Implementierungen dieses LS-Verfahrens wurden die Konstanten
mit komplexen Matrizenoperationen berechnet, was eine Berechnung in Echt-
zeit im Betrieb unmöglich machte. Sie wurden darum offline vorausberechnet
und in einen Speicher abgelegt. Der Bedarf an Speicherzellen ist dadurch al-
lerdings sehr groß und die Speicherung der Konstanten zusammen mit dem
eigentlichen LS-Algorithmus in einem FPGA ist nicht möglich, so dass ex-
terne Speicherbausteine notwendig sind [1, 18, 19, 59].
Ein wesentlicher Beitrag der vorliegenden Arbeit besteht in der Vorstellung
eines neuen, effizienten und ressourcensparenden Verfahrens zur Implemen-
tierung des LS-Algorithmus zur Identifikation der schaltzustandsabhängigen
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Stromsteigungen (siehe Kapitel 4). Es wird in dieser Arbeit gezeigt, dass die
Konstanten nicht mit komplexen Matrizenoperationen, sondern auch relativ
einfach im Betrieb berechnet werden können [E3]. Dadurch wird die offline
Vorausberechnung und die Verwendung externer Speicherbausteine hinfällig
und der Algorithmus kann sehr platzsparend und effizient auf einem FPGA
implementiert werden. Eine detaillierte Diskussion über das LS-Verfahren
allgemein, sowie die vollständige Herleitung und Beschreibung des neuen Ver-
fahrens ist in Kapitel 4 enthalten.

„Easy Current Slope Detection“

Parallel zu dieser Arbeit wurde ein neues, indirektes Verfahren entwickelt,
das die Identifikation der Stromsteigungen in DC/DC-Stellern mit einfachster
Hardware (ein Mikrocontroller des Typs dsPIC30F3010 von Microchip) er-
möglicht. Es ist damit möglich den DC/DC-Steller stabil und hochdynamisch
mit Deadbeat-Verhalten bei einer Taktfrequenz von 100 kHz mit dem Prinzip
der Adaptiven Direkten Stromregelung und ohne jegliche Parametrierung zu
regeln [E1, S1].
Im ersten Versuch wurde hierfür die Implementierung einer Überabtastung ver-
sucht, was jedoch mit der Standard-Modulation nicht gut funktionierte [S8,
S9]. Erst der Kunstgriff, eine symmetrische Dreiecksmodulation so zu ver-
ändern, dass der Aussteuergrad innerhalb eines PWM-Taktes nicht konstant
ist, sondern während der steigenden Flanke des Dreieckssignals einen ande-
ren Wert besitzt als während der fallenden Flanke, führte zum Erfolg. Es wird
also künstlich ein Jitter implementiert, der dazu führt, dass die Steigung des
Stromes durch alleinige Messung der Stromwerte im Maximum und im Mini-
mum des PWM-Dreieckssignals berechenbar wird. Da diese Messzeitpunkte in
den meisten Mikrocontrollern als Standardmesszeitpunkten vorgesehen sind,
ist dieses Verfahren auch mit sehr günstiger Hardware realisierbar.
Dieses Verfahrens wird in der vorliegenden Arbeit nicht näher behandelt, da
dessen Fokus auf hochfrequent getakteten DC/DC-Stellern liegt und zu weit
weg vom Thema der Stromänderungsparameter in Drehstrommaschinen führt.
Es wird darum an dieser Stelle lediglich auf die diesbezüglichen Veröffentli-
chungen hingewiesen [E1, S1].
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Abbildung 1.11: Prinzip der „Easy Current Slope Detection“ - Durch die Variation des Aussteu-
ergrades innerhalb einer PWM-Taktperiode von der steigenden zur fallenden
Flanke des PWM-Trägersignals wird bei unterschiedlichen Stromsteigungen der
Schaltzustände auch ein unterschiedlicher Wert ik bewirkt, der einen Rückschluss
auf die Steigungen ma und m f der beiden Schaltzustände zulässt [E1].

1.3 Zielstellung und Gliederung der Arbeit

Die Ziele dieser Arbeit sind zum Einen das Prinzip der Adaptiven Direk-
ten Stromregelung, das in [1] für die isotrope Synchronmaschine entwickelt
wurde, auch für anisotrope Synchronmaschinen anwendbar zu machen. Zur
Erreichung dieses Ziels wird eine neue, erweiterte und universelle Darstellung
der Stromsteigungen in Drehstromsynchronmaschinen vorgestellt, die sowohl
die Stromänderungen in anisotropen und in isotropen Synchronmaschinen ab-
deckt und komplett geschlossen analytisch beschreibbar macht.
Zum Anderen soll die Ertüchtigung des Verfahrens für in modernen
elektrischen Antrieben übliche PWM-Taktfrequenzen und mit gängiger
Signalverarbeitungs-Hardware erreicht werden. Hierzu wird die Abtastrate
des A/D-Wandlers erhöht, um in der Antriebstechnik gebräuchliche PWM-
Taktfrequenzen verwenden zu können und dennoch eine deutliche Überab-
tastung des Strommesssignals zu gewährleisten. Außerdem soll sowohl der
LS-Schätzer, als auch der vollständige Algorithmus der neuen Darstellungs-
form der Stromänderungsparameter kompatibel zu bestehenden Umrichter-
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Steuerungen neu in einem FPGA implementiert werden. Als Schnittstelle zur
Regelung sollen lediglich die drei Halbbrücken-Aussteuergrade dienen, so dass
die Stromsteigungsidentifikation im FPGA der Signalverarbeitungsplattform
parallel zu bestehenden Regelungen und auch unabhängig von der Modulation
betrieben werden kann. Damit dies ermöglicht werden kann, wird eine neue
effiziente Methode zur Implementierung eines Least-Squares-Schätzers zur
Berechnung der schaltzustandsabhängigen Stromsteigungen entwickelt und
vorgestellt.
Die Funktion des neuen LS-Schätzers und die Gültigkeit der Darstellungsform
der Stromsteigungen sollen anhand von Messungen in einem Antriebsprüf-
stand unter Beweis gestellt werden.
Der strukturelle Aufbau der vorliegenden Arbeit ist in Abbildung 1.12 dar-
gestellt. In Kapitel 2 werden die theoretischen Grundlagen für das Verständnis
der Adaptiven Direkten Stromregelung und der Anwendung derselben in einem
umrichtergesteuerten Antrieb gelegt. In Kapitel 3 wird dann die neue Darstel-
lungsform der Stromänderungsparameter für Drehstromsynchronmaschinen
hergeleitet und vorgestellt. Das neue Verfahren zur Stromsteigungsidentifi-
kation wird daran anschließend in Kapitel 4 entwickelt. Die Realisierung
dieses neuen Verfahrens in dem FPGA der Signalverarbeitung eines Ma-
schinenprüfstands wird in Kapitel 5 vorgestellt. Die Messungen der Strom-
änderungsparameter nach der in Kapitel 3 vorgestellten Methode und der
Steigungsidentifikation des LS-Schätzers nach Kapitel 4 werden in Kapitel 6
beschrieben. Eine Zusammenfassung und ein Ausblick in Kapitel 7 schließen
dieses Buch ab.
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Abbildung 1.12: Struktureller Aufbau dieses Buches
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2
Grundlagen

“Wenn über das Grundsätzliche keine Einigkeit besteht, ist es sinnlos,
miteinander Pläne zu machen.”

Konfuzius, chinesischer Philosoph

Die beiden zentralen Inhalte der vorliegenden Arbeit sind zum Einen die
Anwendbarkeit des Regelungsverfahrens der „Adaptiven Direkten Stromre-
gelung“ (ADSR) für magnetisch anisotrope Synchronmaschinen und zum
Anderen ein neues, effizientes Verfahren zur Identifikation der Stromsteigun-
gen in Drehstromanwendungen. Für die Herleitung und Beschreibung dieser
Inhalte werden in diesem Kapitel die Grundlagen gelegt und etliche benötigte
Begriffe definiert und besprochen.
Im ersten Abschnitt wird das Verfahren der Adaptiven Direkten Stromre-
gelung vorgestellt und am Beispiel eines Tiefsetzstellers erläutert und das
zentrale Konzept der „Stromänderungsparameter“ eingeführt. Das neuartige
Regelungsverfahren der Adaptiven Direkten Stromregelung ist Motivation,
Klammer und Ausrichtung für dieser Arbeit. Alle Aspekte, die in dieser Ar-
beit entwickelt werden, haben stets die Anwendbarkeit der ADSR bei realen
Taktfrequenzen, üblicher Messtechnik im Zusammenspiel mit gängigen Si-
gnalverarbeitungssystemen, sowie anisotroper Synchronmaschinen im Blick.
Im zweiten Abschnitt werden Begriffe und Verfahren eines umrichtergesteu-
erten Drehstromsystems eingeführt, die im weiteren Verlauf dieser Arbeit
immer wieder benötigt werden. Die in diesem Abschnitt beschriebene Dreh-
strombrückenschaltung, das Modulationsverfahren und alle Begrifflichkeiten
wurden letztlich genau so auch im Prüfstand umgesetzt, so dass das Kapitel
5 und die vorgestellten Messergebnisse direkt auf diesem Grundlagenkapitel
aufbauen.
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2.1 Das Adaptive Direkte Stromregelverfahren

Die grundlegende Idee der Adaptiven Direkten Stromregelung besteht darin,
die zu regelnden Ströme nicht über den Umweg eines Modells der zu regelnden
Strecke und die an die Strecke anzulegende Spannung einzustellen, sondern
direkt die Änderung des Stromes in Zusammenhang zu den Eingriffsmöglich-
keiten des verwendeten Stellgliedes zu setzen.

In getakteten Stromrichterschaltungen besteht das Stellglied immer aus einem
oder mehreren Leistungshalbleitern, und die Eingriffsmöglichkeiten beste-
hen ausschließlich darin, diese entweder ein- oder auszuschalten. Je nach
Schaltzustand der einzelnen Leistungshalbleiterschalter und der Topologie des
Stromrichters, wird dadurch eine spezifische, schaltzustandsabhängige Span-
nung an die Strecke angelegt. Daraus resultiert dann für jeden Schaltzustand
eine individuelle Änderungsrate des Stromes, die von der geschalteten schalt-
zustandsabhängigen Spannung und der Strecke im aktuellen Betriebspunkt
abhängt. Üblicherweise erfolgt das abwechselnde Schalten der möglichen
Schaltzustände in festen Zeitintervallen, die als Taktperioden bezeichnet wer-
den. Innerhalb eines Taktes können dann die möglichen Schaltzustände anteilig
geschaltet werden. Mit der Kenntnis des Istwerts des Stromes zu Beginn ei-
ner Taktperiode und der schaltzustandsabhängigen Stromänderungsrate kann
dann die notwendige Dauer der einzelnen Schaltzustände berechnet werden,
um einen vorgegebenen Stromsollwert innerhalb dieses Taktes zu erreichen.
Dieses Verfahren wurde erstmals am Elektrotechnischen Institut für die
adaptive Regelung eines Tiefsetzstellers entwickelt und vorgestellt [24].
Die Anwendung dieser Idee auf eine isotrope Synchronmaschine erfolgte
in [18] und [19]. Darin wurden bereits zwei mögliche Regelungsverfah-
ren, ein PI-Regler und ein P-Regler, vorgestellt. In [1, 20] sowie in [21,
59] wurde das Verfahren weiterentwickelt und das wichtige Konzept der
sogenannten Stromänderungsparameter für die Anwendung in Drehstromsys-
temen, speziell für die Regelung einer isotropen Synchronmaschine eingeführt.
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Abbildung 2.1: Prinzipielle Darstellung der Winkelabhängigkeit der Luftspaltfeldinduktivität einer
magnetisch anisotropen Synchronmaschine

In der vorliegenden Arbeit wird eine erweiterte Beschreibung der Stromän-
derungsparameter vorgestellt, die auch magnetisch anisotrope Synchronma-
schinen abdeckt. Damit wird auch die Anwendung der ADSR für anisotrope
Synchronmaschinen möglich, was mit der Beschreibung der Stromänder-
ungsparameter aus [1] nicht möglich ist. Bei diesen Maschinen sind die
resultierenden Induktivitäten richtungsabhängig von dem Rotorlagewinkel

γ = p ·β (2.1)

der Maschine. Bei einer einpoligen Maschine mit der Polpaarzahl p = 1
entspricht er gerade dem mechanischen Rotorlagewinkel β . Eine detaillierte
Beschreibung dieser Winkelabhängigkeit erfolgt in Kapitel 3. Grundsätz-
lich kann diese Winkelabhängigkeit der Luftspaltfeldinduktivität für die erste
Harmonische als Überlagerung eines konstanten Anteils LSA und einen sinus-
förmigen Wechselanteils LSB beschrieben werden (siehe Abbildung 2.1)[60–
64]. Diese Winkelabhängigkeit führt dazu, dass die Stromänderungen wegen

di
dt

=
u

L(γ)
(2.2)

ebenfalls richtungsabhängig vom Rotorwinkel der Maschine sind. Die ge-
naue Analyse der Stromänderungsparameter in Kapitel 3 führt auf eine
mathematische Beschreibung, die zum Einen die Stromänderungsparame-
ter der anisotropen Synchronmaschine analytisch darstellt und zum Anderen
die Stromänderungsparameter der isotropen Synchronmaschine ebenfalls mit
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abdeckt. Sie stellt gewissermaßen eine allgemeinere Beschreibung der Strom-
änderungsparameter dar, die bei Einsetzen der Maschinenparameter der iso-
tropen Synchronmaschine (oder auch der Asynchronmaschine) wieder der
Beschreibung der Stromänderungsparameter der rein isotropen Synchronma-
schine entspricht.

2.1.1 Das Adaptive Direkte Stromregelverfahren
am Beispiel eines Tiefsetzstellers

Das grundsätzliche Prinzip der ADSR kann am besten mit einem einfachen
Tiefsetzsteller erläutert werden. Die zugrunde liegende Schaltung ist in
Abbildung 2.2 abgebildet. Direkt darunter ist ein typischer Kurvenverlauf
des Stromes während zweier aufeinanderfolgender Takte dargestellt. Der
Leistungshalbleiter S wird in jedem Takt für eine bestimmte Zeitdauer
eingeschaltet, die von 0 bis zur vollständigen Periodendauer TPWM eingestellt
werden kann. Diese Art der Modulation der Einschaltdauer der Leistungs-
halbleiter ist unter dem Namen PWM in der Leistungselektronik bekannt.

Mit dem Kehrwert der Periodendauer ergibt sich die verwendete Taktfrequenz
der PWM

fPWM =
1

TPWM
(2.3)

Die Einschaltdauer des Schalters Ta während eines Taktes wird üblicherweise
nicht absolut angegeben, sondern auf die Periodendauer TPWM der PWM bezo-
gen und als relative Einschaltdauer a bezeichnet:

a =
Ta

TPWM
∈ {0 . . .1} (2.4)

Diese Größe wird auch als Aussteuergrad oder Tastverhältnis bezeichnet. Da
in einem Takt der PWM die maximale realisierbare Einschaltzeit gerade der
Periodendauer selbst entspricht, liegt a immer zwischen 0 und 1. Aus die-
sem Grund wird der Aussteuergrad auch häufig in Prozent angegeben. Bei
großen Sollwertsprüngen oder auch bei abrupten Lastwechseln oder Störgrö-
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ßenaufschaltungen liegt der Sollwert oftmals außerhalb des in einem Takt
erreichbaren Bereichs. Dann wird der Regelungsalgorithmus in der Regel
einen größeren Wert als 1 für den Aussteuergrad des nächsten Taktes fordern.
Da dies physikalisch nicht möglich ist, muss dieser dann auf den maximal
möglichen Wert begrenzt werden oder die Periodendauer dynamisch ange-
passt werden. Meist wird die Periodendauer allerdings nicht verändert, so
dass die Begrenzung auf den maximal möglichen Aussteuergrad wirksam
wird. Das Verhalten der Schaltung und der Regelung in einem solchen Fall
wird auch als Großsignalverhalten bezeichnet, wogegen das Verhalten mit
nicht begrenzten Aussteuergraden, in denen die Begrenzung nicht aktiv wird,
als Kleinsignalverhalten bezeichnet wird. Um ausschließlich den eigentlichen
Regler charakterisieren zu können sind also unbedingt nur Kleinsignalsprünge
des Sollwerts zulässig. Die Charakterisierung des Reglers im Zusammenspiel
mit der Begrenzung kann hingegen nur mit Großsignalsprüngen untersucht
werden. Für die korrekte Inbetriebnahme der Schaltung ist natürlich aber ein
funktionierender Betrieb in beiden Fällen unerlässlich.

Wird nun in der Schaltung aus Abbildung 2.2 der Schalter im Takt k mit dem
Aussteuergrad ak betrieben, so wird für die Zeit

Ta,k = ak ·TPWM (2.5)

die Eingangsspannung uDC an die RL-Last angeschlossen. Da in diesem
Schaltzustand die Eingangsspannung durch den Leistungshalbleiter aktiv an
die Strecke angeschlossen wird, wird dieser Schaltzustand auch als akti-
ver Schaltzustand bezeichnet und allgemein mit dem Index „a“ referenziert.
Die an der Drossel wirksame Spannung ist dann die Differenz zwischen der
Eingangsspannung uDC und der Gegenspannung ug und die resultierende Stro-
mänderung ist damit:(

di
dt

)
a,k

=
uL

L

∣∣∣
a,k

=
uDC−ug

L
=

uDC

L
−

ug

L
(2.6)
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Abbildung 2.2: Prinzip der Adaptiven Direkten Stromregelung

Mit der Gegenspannung ug wird die betriebspunktabhängige Spannung der
Last beschrieben. Mit ihr werden sowohl der Spannungsabfall am Widerstand
R, als auch die Spannung der Last uLast zusammengefasst. Im Beispiel mit dem
Tiefsetzsteller ist die Eingangsspannung immer größer als die Gegenspannung,
so dass in eingeschaltetem Zustand die Spannung über der Drossel ebenfalls
größer als Null ist und der Strom i(t) ansteigt. Für die restliche Zeit der Takt-
periode

Tf,k = (1−ak) ·TPWM (2.7)

ist der Schalter geöffnet und der von der Induktivität getriebene Strom fließt
durch die Freilaufdiode. Dieser Schaltzustand wird deshalb auch als Freilauf
bezeichnet und allgemein mit dem Index „f“ referenziert. Auch hier wird für
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das restliche Beispiel des Tiefsetzsteller der Index „off“ beibehalten. Die Span-
nung über der Induktivität entspricht in diesem Schaltzustand der negativen
Gegenspannung. Der Spannungsabfall über der Freilaufdiode und über dem
Leistungshalbleiter wird dabei vernachlässigt, da er in sehr vielen Anwendun-
gen deutlich kleiner als die geschaltete Spannung ist.(

di
dt

)
f,k

=
uL

L

∣∣∣
off,k

=−
ug

L
(2.8)

Der Strom i(t) wird entsprechend während der Ausschaltzeit des Schalters
wieder kleiner. Üblicherweise ist in leistungselektronischen Schaltungen die
Zeitkonstante der RL-Last deutlich größer als die Periodendauer der verwen-
deten PWM. Der Widerstand in Abbildung 2.2 ist lediglich der parasitäre
Widerstand der Zuleitungen und der ohmsche Anteil der Drossel. Mit

τLast =
L
R
� TPWM (2.9)

ist die Stromänderung während der einzelnen Schaltzustände des Stellglieds
in guter Näherung linear ansteigend, beziehungsweise linear fallend. Durch
Variation des Aussteuergrades ist dann die gezielte Veränderung des Strom-
mittelwerts über einen Takt möglich.
Unter der Voraussetzung einer ausreichend hohen Taktfrequenz kann nun die
weitere Annahme getroffen werden, dass sich während zwei aufeinander-
folgenden Takten weder die von außen angelegte Spannung uDC, noch die
Induktivität L, der Widerstand R oder die Gegenspannung uind signifikant
ändern. Dann werden aber auch die Stromänderungen während eines jeden
Schaltzustands von zwei aufeinander folgenden Takten in guter Näherung
gleich groß sein:(

di
dt

)
a,k
≈
(

di
dt

)
a,k+1

(2.10)(
di
dt

)
f,k
≈
(

di
dt

)
f,k+1

(2.11)
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Sind die Steigungen der Ströme für jeden Schaltzustand aus Takt k bekannt,
so kann unter dieser Voraussetzung die notwendige Einschaltdauer der jewei-
ligen Schaltzustände für Takt k+ 1 mittels einer einfachen Geradengleichung
berechnet werden. Auf Basis des Istwerts am Ende des Taktes k wird dadurch
der Geradenzug der Stromkurven der einzelnen Schaltzustände beschrieben,
wodurch ein geforderter Sollwert ie,k+1 am Ende des Taktes k+1 erreicht wird
(siehe Abbildung 2.2):

ie,k+1 = ie,k +Ta,k+1 ·
(

di
dt

)
a,k

+Tf,k+1 ·
(

di
dt

)
f,k

(2.12)

Mit Gleichung (2.5) und (2.7) wird die absolute Ein- und Ausschaltzeit durch
den Aussteuergrad ersetzt:

ie,k+1 = ie,k +ak+1 ·
(

di
dt

)
a,k
·TPWM +(1−ak+1) ·

(
di
dt

)
f,k
·TPWM (2.13)

Die einzige Unbekannte in dieser Gleichung ist nur noch der Aussteuergrad
ak+1, der im Takt k+1 gestellt werden muss, um den Sollwert ie,k+1 zu errei-
chen. Umstellen von Gleichung (2.13) nach ak+1 ergibt für ihn direkt:

ak+1 =
ie,k+1− ie,k−

( di
dt

)
f,k ·TPWM[( di

dt

)
a,k−

( di
dt

)
f,k

]
·TPWM

(2.14)

Dabei sind die Produkte aus den schaltzustandsabhängigen Stromsteigun-
gen und der PWM-Periodendauer eine charakteristische Größe des jeweiligen
Schaltzustands. Sie werden nach [21] als „Stromänderungsparameter“ ∆if
für die Freilauf-Schaltzustände, beziehungsweise ∆ia für die aktiven Schaltzu-
stände bezeichnet. Der darin enthaltene Begriff „Parameter“ entspricht dabei
nicht den üblichen Maschinenparametern, die in vielen Regelungsverfahren be-
nötigt werden. Bei der ADSR werden die neuen Aussteuergrade in jedem Takt
jedoch alleine auf Basis der Stromänderungsparameter berechnet. Insofern
stellen sie die einzigen Streckenparameter dar, die letztlich auch alle physika-
lisch vorhandenen Maschinen- und Stromrichterparameter in ihrer Auswirkung
auf die schaltzustandsabhängige Stromänderung enthalten.
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2.1 Das Adaptive Direkte Stromregelverfahren

Der Freilaufparameter ∆if ist also das Produkt aus der Steigung des Stroms
im Freilauf und der PWM-Periodendauer:

∆if,k =
(

di
dt

)
f,k
·TPWM (2.15)

Der Freilaufparameter entspricht durch diese Definition gerade derjenigen
Stromänderung, die eintritt, wenn für einen ganzen Takt nur der Freilauf
geschaltet wird.

Im aktiven Schaltzustand ist nach Gleichung (2.6) sowohl die angelegte Ein-
gangsspannung uDC, als auch die betriebspunktabhängige Gegenspannung ug

wirksam. Die Differenz aus beiden ergibt die resultierende, die Stromände-
rung bewirkende Spannung uL. Die Stromänderung im aktiven Schaltzustand
ist also immer auch von der gerade vorhandenen Gegenspannung und damit
vom aktuellen Betriebspunkt abhängig.
Um zu einer Beschreibung der Stromänderung im aktiven Schaltzustand zu
gelangen, die unabhängig von der Gegenspannung des jeweiligen Betrieb-
spunkts ist, wird deren Einfluss auf die Stromänderung durch Subtraktion der
Stromsteigung im Freilauf von der Stromsteigung im aktiven Schaltzustand
herausgerechnet. Dies führt zu folgender Definition der aktiven Stromänder-
ungsparameter:

∆ia,k =

[(
di
dt

)
a,k
−
(

di
dt

)
f,k

]
·TPWM (2.16)

=

(
di
dt

)
a,k
·TPWM−∆if,k (2.17)

Auch der aktive Stromänderungsparameter stellt diejenige Änderung des Stro-
mes dar, die sich ergeben würde, wenn für eine ganze Taktperiode alleine der
jeweilige Schaltzustand und die dazu gehörende Spannung an der Induktivi-
tät wirksam wäre. Die aktiven Stromänderungsparameter können durch die
Subtraktion der Stromsteigung im Freilauf auch so interpretiert werden, als
wäre das die Änderung alleine aufgrund der Eingangsspannung bei nicht vor-
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handener Gegenspannung. Insbesondere bei der Adaption des Konzepts der
Stromänderungsparameter für Drehstromsysteme erweist sich diese Darstel-
lung als besonders günstig, ergibt einfache, geometrische Zusammenhänge und
vereinfacht die Berechnung erheblich (siehe Kapitel 3).
Die Stromänderungsparameter können, ebenso wie die Stromsteigungen selbst,
aufgrund der oben gemachten Annahmen als im jeweiligen Betriebspunkt nä-
herungsweise konstant über mehrere aufeinander folgende Takte betrachtet
werden (siehe Gleichung (2.10) und (2.11)). Die Gleichung (2.14) kann da-
her auch mit den Stromänderungsparametern geschrieben werden und ist dann
direkt die Rechenvorschrift der direkten Stromregelung, die die Stromände-
rung ohne Umweg über ein Modell der zu stellenden Spannungen in direkte
Beziehung zum Aussteuergrad der einzelnen Schaltzustände setzt:

ak+1 =
ie,k+1− ie,k−∆if,k

∆ia,k
(2.18)

2.1.2 Einordnung des Regelungsverfahrens der
Adaptiven Direkten Stromregelung

Die Umsetzung der Berechnung der Aussteuergrade nach Gleichung (2.18) ist
in Abbildung 2.3 als Blockschaltbild dargestellt. Im Vergleich zu einer linea-
ren Stromregelung mit PI-Regler (siehe Abbildung 1.3) ist bei dem Verfahren
der Adaptiven Direkten Stromregelung keine Kenntnis der Streckenparameter,
wie beispielsweise der Induktivität, des Widerstands oder der Gegenspannung

ie,k+1 ak+1

ie,k ∆if ,k ∆ia,k

Least-Squares-Schätzer

Tiefsetz-
steller

Messung L

R

uLast

i(t)

Abbildung 2.3: Blockschaltbild der Adaptiven Direkten Stromregelung für einen Tiefsetzsteller
mit Vorgabe des Endwerts eines PWM-Taktes als Sollwert.
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2.1 Das Adaptive Direkte Stromregelverfahren

notwendig, da keine Reglerparameter KP und TN berechnet werden müssen.
Die Aussteuergrade für den nächsten Takt werden rein auf Basis der gemes-
senen Stromsteigungen des aktuellen Taktes berechnet. Der Umweg über die
Berechnung eines Streckenmodells und einer an die Strecke anzulegenden
Spannung entfällt. Der Modulator erzeugt die Taktsignale direkt gemäß dem
nach Gleichung (2.18) berechneten Aussteuergrad. Die Strecke wird durch die
Stromsteigungsmessung in jedem Takt neu identifiziert und die Regelung daran
implizit angepasst. Damit entfällt auch die Notwendigkeit, Kennfelder über
den gesamten Betriebsbereich als Lookup-Tabellen zu speichern. Die Rege-
lung passt sich permanent dem aktuellen Betriebspunkt an.
In klassischen Deadbeat-Regelungen sind exakt bestimmte Parameter für eine
korrekt funktionierende Regelung unerlässlich. Schon geringe Abweichungen
führen zu Regelabweichungen. Mit der ADSR wird bei korrekter Steigungs-
messung hingegen Deadbeat-Verhalten erreicht, ohne dass Streckenparameter
notwendig sind [1, S1, 18, 19]. Auch ist bei der ADSR im Unterschied zu
Deadbeat-Reglern keine Umrechnung der zu stellenden Spannung in einen
Aussteuergrad notwendig.
Der Rechenaufwand des Algorithmus der ADSR hält sich in engen Gren-
zen. Speziell für das Beispiel der Regelung eines Tiefsetzstellers ist der
Rechenaufwand sehr gering und beschränkt sich mit Gleichung (2.18) auf
zwei Additionen und eine Division. Der in [1] vorgestellte Algorithmus für
die Regelung einer isotropen Synchronmaschine mit der ADSR ist ebenfalls
recht einfach in der Realisierung. Wie in Kapitel 3 gezeigt wird, ist der Re-
chenaufwand zur Berechnung der Stromänderungsparameter der anisotropen
Synchronmaschine zwar aufwändiger als bei der isotropen Synchronmaschine.
Dennoch ist auch dieser Rechenaufwand noch gering und kann gut in einem
FPGA implementiert werden (siehe Kapitel 6). Komplexe, parameterabhän-
gige Modelle der Strecke oder Optimierungsalgorithmen wie bei der MPC
müssen bei der ADSR nicht berechnet werden.

Die ADSR unterscheidet sich demnach in unterschiedlichen Punkten von den
in Abbildung 1.4 dargestellten Regelungsverfahren und kann nicht eindeutig
einem der existierenden Verfahren zugeordnet werden. Die ADSR kann als
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2 Grundlagen

gradientenbasiertes, adaptives und maschinenparameterfreies Regelverfahren
mit Deadbeat-Charakteristik und einem Prädiktionshorizont von genau einem
Abtastschritt bezeichnet werden.

2.2 Grundlagen für die Anwendung der

Adaptiven Direkten Stromregelung

in Drehstromsystemen

Das Konzept der Adaptiven Direkten Stromregelung kann wie bereits in [1]
vorgestellt, durch Anwendung des Konzepts der Stromänderungsparameter
auch für Drehstromanwendungen nutzbar gemacht werden. Wie bereits be-
schrieben, werden bei der direkten Stromregelung im Gegensatz zu anderen
Regelverfahren die Stromänderungen in direkte Beziehung zu den Aussteuer-
graden des Stellglieds gesetzt. Es ist daher essentiell, die Architektur und die
Eingriffsmöglichkeiten des Stellglieds genau zu kennen.
In diesem Abschnitt wird das in dieser Arbeit für die Drehstromanwendungen
verwendete Stellglied genauer vorgestellt und die Begriffe definiert, die für die
weiteren Kapitel als Grundlage wichtig sind.

2.2.1 Stellglied Drehstrombrückenschaltung

Die Drehstrombrückenschaltung ist eine der am häufigsten eingesetzten
Wechselrichterschaltungen der Leistungselektronik. In Abbildung 2.4 ist die
Drehstrombrückenschaltung (beiger Bereich) zusammen mit der eingangssei-
tigen Gleichspannungsversorgung und einer ausgangsseitigen Drehstromlast
dargestellt. Sie besteht aus den drei parallelen Halbbrücken B1, B2 und B3 (in
Abbildung 2.4 dunkelgrün unterlegt), deren jeweilige Ausgangsklemme L1,
L2 und L3 einen der drei Anschlüsse für eine dreiphasige Last darstellt. Als
aktive Leistungshalbleiter werden in dieser Arbeit „Insulated Gate Bipolar
Transistors“ (IGBTs) verwendet, zu denen jeweils eine anti-parallel geschal-
tete Freilaufdiode gehört.
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Eingangsseitig wird die Drehstrombrückenschaltung aus einem Gleichspan-
nungs-Zwischenkreis versorgt. Aus diesem Grund wird die Eingangsgleich-
spannung der Drehstrombrückenschaltung auch in dieser Arbeit als Zwi-
schenkreisspannung bezeichnet. Vom englischen Begriff für Gleichspannung
(„direct voltage“) her, hat sich der Index d für die Gleichspannung des Zwi-
schenkreises in der Fachliteratur etabliert. Sie wird darum auch in dieser Arbeit
als Ud referenziert. Die Zwischenkreisspannung wird normalerweise mit aus-
reichend groß dimensionierten Zwischenkreiskondensatoren gestützt, so dass
sie als konstant angenommen werden kann. Dies erlaubt aus regelungstech-
nischer Sicht eine Entkopplung des eingangsseitigen Gleichrichters und der
Drehstrombrückenschaltung selbst.
Für die Verwendung der Drehstrombrückenschaltung als Wechselrichterschal-
tung für Drehstrommaschinen ist außerdem die Definition eines Bezugspunktes
0 bei der halben Zwischenkreisspannung zweckmäßig. Die ausgangsseitigen
Spannungen u10, u20 und u30 zwischen den Klemmen L1, L2 und L3 und dem
Bezugspunkt 0 können dann sowohl den positiven Wert +Ud/2, als auch den
negativen Wert −Ud/2 annehmen, was die Darstellung eines symmetrischen
Drehstromsystems ohne Gleichanteil deutlich vereinfacht.

Gleichzeitiges Einschalten beider IGBTs einer Halbbrücke würde den Zwi-
schenkreis kurzschließen und zur Zerstörung der Drehstrombrückenschaltung
führen. Dieser Schaltzustand muss deshalb unbedingt vermieden werden, was
zur Einhaltung einer kurzen Pause zwischen dem Ausschalten des gerade noch
leitenden Schalters und dem Einschalten des komplementären Schalters in-
nerhalb einer Halbbrücke führt. Diese sogenannte Verriegelungszeit ist in der
Ansteuerungslogik der Drehstrombrückenschaltung fest implementiert.
Aus diesem Grund ergeben sich für jede Halbbrücke nur drei zulässige Schalt-
zustände, nämlich

1. beide Schalter AUS

2. oberer Schalter EIN und unterer Schalter AUS

3. oberer Schalter AUS und unterer Schalter EIN
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Ud

T1H

T1L

D1H

D1L

T2H

T2L

D2H

D2L

T3H

T3L

D3H

D3L

Ud
2

Ud
2

u10
u20
u30

0

uN0 Sternpunkt N

uS1 uS2 uS3

L1 L2 L3

i1 i2 i3

Drehstrombrückenschaltung

B1 B2 B3

Abbildung 2.4: Drehstrombrückenschaltung mit IGBTs, eingangsseitiger Gleichspannung und an-
geschlossener symmetrischer RL-Drehstromlast mit Gegenspannung

Wird der obere Leistungshalbleiter eingeschaltet, liegt an der Ausgangs-
klemme +Ud/2 an. Wird dagegen der untere eingeschaltet, liegt −Ud/2 an
der Ausgangsklemme an. Während der Verriegelungszeit hängt das Potential
an der Ausgangsklemme von der Stromrichtung des Ausgangsstromes ab. Ist
der Ausgangsstrom gemäß der Zählpfeilkonvention aus Abbildung 2.4 positiv,
leitet die untere Freilaufdiode und das Potential an der Ausgangssklemme ist
−Ud/2. Ist er dagegen negativ, leitet die obere Freilaufdiode und das Potential
der Ausgangsklemme ist +Ud/2.
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Ud

Ud
2

Ud
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u10
u20
u30

0

uN0 Sternpunkt N

uS1 uS2 uS3

L1 L2 L3

i1 i2 i3

Drehstrombrückenschaltung

B1 B2 B3

+
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++

−−

Abbildung 2.5: Drehstrombrückenschaltung mit idealen Wechselschaltern, eingangsseitiger
Gleichspannung und angeschlossener symmetrischer RL-Drehstromlast mit Ge-
genspannung

Mit jeder der drei Halbbrücken der Drehstrombrückenschaltung kann also
letztlich genau entweder +Ud/2 oder −Ud/2 an die zugehörige Ausgangs-
klemme geschaltet werden. Sie können daher auch als Wechselschalter zwi-
schen dem positiven und dem negativen Zwischenkreispotential verstanden
werden. In Abbildung 2.5 ist die Drehstrombrückenschaltung mit idealen
Wechselschaltern dargestellt.
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2.2.2 Einstellung der Ausgangsspannung der
Drehstrombrückenschaltung

Um nun die Ausgangsspannung für die Drehstromlast frei einstellbar zu ma-
chen, wird die Drehstrombrückenschaltung wie auch schon der Tiefsetzsteller
aus Abschnitt 2.1.1 mit einer Pulsweitenmodulation betrieben. Dazu wird
häufig ein Trägerverfahren zur Modulation eingesetzt. In diesem wird ein Trä-
gersignal mit einem Referenz-Wert verglichen und in Abhängigkeit dieses
Vergleichs die Halbbrücke umgeschaltet. Die Frequenz des Trägersignals wird
auch als PWM-Taktfrequenz TPWM bezeichnet und liegt in sehr vielen Anwen-
dungen deutlich über der Grundschwingungsfrequenz der Ausgangsspannung.
Solche Verhältnisse liegen auch in dieser Arbeit vor.
Für Drehstromanwendungen ist die Wahl eines Dreiecksignals als Trägersignal
vorteilhaft, da sich dadurch ein zur Taktmitte hin symmetrisches Schaltspiel
ergibt. Dadurch entspricht der Wert der Ströme in der Taktmitte immer dem
Mittelwert über eine PWM-Periode. Dies gilt insbesondere auch nicht nur im
stationären Betrieb, sondern auch für dynamische Betriebspunktänderungen
[E9], sofern die Stromsteigungen innerhalb eines PWM-Taktes als näherungs-
weise konstant angenommen werden können. Die Messung des Mittelwerts des
Stromes kann dadurch sehr einfach durch Triggern einer Messung in der Takt-
mitte erfolgen. Viele Controller-Bausteine für Drehstromanwendungen haben
solche Funktionen bereits fest integriert und werben damit [D1].
Als Referenzsignal wird der Aussteuergrad verwendet, der in dieser Schaltung
allerdings nicht wie in Abschnitt 2.1.1 beim Tiefsetzsteller beschrieben,
die jeweilige relative Einschaltdauer eines Einzelhalbleiters während eines
PWM-Taktes repräsentiert. Vielmehr wird hier für jede der drei Halbbrücken
ein eigener „Halbbrückenaussteuergrad“ b1, b2 und b3 verwendet, der der
relativen Schaltzeit des positiven Zwischenkreispotentials am Ausgang wäh-
rend einer PWM-Periode entspricht (siehe Abbildung 2.6). Damit entspricht
der Halbbrückenaussteuergrad dem Mittelwert, der von dieser Halbbrücke
gestellten Spannung während einer PWM-Periode, abzüglich eines Offsets in
Höhe der halben Zwischenkreisspannung.
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Abbildung 2.6: Prinzipielle Darstellung der Pulsweitenmodulation einer Halbbrücke

Ist der Halbbrückenaussteuergrad Eins, so wird für einen ganzen Takt das
positive Zwischenkreispotential an die Ausgangsklemme geschaltet. Ist er hin-
gegen Null, so liegt für einen ganzen Takt das negative Zwischenkreispotential
am Ausgang an. Soll im Mittel über eine Periode die Spannung 0 V gestellt
werden, dann muss der Halbbrückenaussteuergrad gerade 0,5 sein, damit ge-
nauso lange positives wie negatives Potential an den Ausgang geschaltet wird.
Damit dieses Verständnis des Aussteuergrades gewährleistet ist, gilt für den
Vergleich des Referenzsignals mit dem Trägersignal folgender logischer Zu-
sammenhang:

ux0 =

{
+Ud/2 für Referenzsignal > Trägersignal

−Ud/2 für Referenzsignal < Trägersignal
mit x= 1,2,3 (2.19)
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Der mathematische Zusammenhang zwischen den Halbbrückenaussteuergra-
den und der im Mittel über eine Periode gestellten Spannung ist:

ux0 = bx ·
Ud

2
− (1−bx) ·

Ud

2
=

Ud

2
· (2bx−1) (2.20)

= bx ·Ud−
Ud

2
(2.21)

Die Übersetzung der Aussteuergrade in Schaltzeitpunkte innerhalb der
PWM-Periode, insbesondere in die komplementäre Ansteuerung der einzelnen
Leistungshalbleiter, die Einhaltung der notwendigen Verriegelungszeit sowie
weitere Sicherheits- und Komfortfunktionen werden auf Basis der Halb-
brückenaussteuergrade von einem Zustands-Automaten, dem Modulator des
Stromrichters, realisiert. Für jeden PWM-Takt müssen dem Modulator von der
Regelung daher die drei Halbbrückenaussteuergrade b1, b2 und b3 übergeben
werden. Von vielen gängigen Stromregelungsalgorithmen wird letztlich eine
notwendige mittlere Spannung für den nächsten PWM-Takt berechnet, die zur
gewünschten Stromänderung führt. Über den Zusammenhang aus Gleichung
(2.20) werden daraus dann die drei Halbbrückenaussteuergrade berechnet und
dem Modulator für den nächsten Takt übergeben.

In der direkten Stromregelung für Drehstromanwendungen soll dieser Umweg
über die zu stellende mittlere Spannung abgekürzt und die Halbbrückenaus-
steuergrade in direkte Beziehung zu den Stromänderungen gesetzt werden.
Hierzu muss das Zusammenspiel der drei Halbbrücken innerhalb eines PWM-
Taktes zunächst noch etwas näher definiert werden.

2.2.3 Schaltzustände der Drehstrombrückenschaltung

Wie aus dem Vorangegangenen und in Abbildung 2.5 ersichtlich, können die
drei Halbbrücken jeweils nur die beiden diskreten Zustände + oder − an-
nehmen. Die möglichen Kombinationen der drei Halbbrücken ergeben somit
23 = 8 Schaltzustände Sx mit x ∈ {1 . . .8} der Drehstrombrückenschaltung.
Diese sind in Tabelle 2.1 in der ersten Spalte eingetragen. In der zweiten bis
vierten Spalte sind die dazu gehörenden Schaltzustände der Halbbrücken B1,
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SZ B1 B2 B3 u10 u20 u30 uN0 uS1 uS2 uS3

S1 + − − +Ud
2 −Ud

2 −Ud
2 −Ud

6 + 2
3Ud − 1

3Ud − 1
3Ud

S2 + + − +Ud
2 +Ud

2 −Ud
2 +Ud

6 + 1
3Ud + 1

3Ud − 2
3Ud

S3 − + − −Ud
2 +Ud

2 −Ud
2 −Ud

6 − 1
3Ud + 2

3Ud − 1
3Ud

S4 − + + −Ud
2 +Ud

2 +Ud
2 +Ud

6 − 2
3Ud + 1

3Ud + 1
3Ud

S5 − − + −Ud
2 −Ud

2 +Ud
2 −Ud

6 − 1
3Ud − 1

3Ud + 2
3Ud

S6 + − + +Ud
2 −Ud

2 +Ud
2 +Ud

6 + 1
3Ud − 2

3Ud + 1
3Ud

S7 + + + +Ud
2 +Ud

2 +Ud
2 +Ud

2 0 0 0

S8 − − − −Ud
2 −Ud

2 −Ud
2 −Ud

2 0 0 0

Tabelle 2.1: Schaltzustände der Drehstrombrückenschaltung

B2 und B3 gemäß Abbildung 2.5 eingetragen. Die jeweiligen Spannungen u10,
u20 und u30 an den drei Ausgangsklemmen sind in den folgenden drei Spal-
ten aufgeführt. Die Gleichtaktspannung uN0 ist der arithmetische Mittelwert
gemäß

uN0 =
1
3
(u10 +u20 +u30) (2.22)

und ist ebenfalls in Tabelle 2.1 eingetragen. Durch Subtraktion der Gleichtakt-
spannung von den Nullpunktspannungen erhält man die Sternspannungen uS1,
uS2 und uS3

uS1 = u10−uN0 (2.23)

uS2 = u20−uN0 (2.24)

uS3 = u30−uN0 (2.25)

Sie sind in den letzten drei Spalten der Tabelle 2.1 notiert und es ist daraus
direkt ersichtlich, dass die Schaltzustände 7 und 8 offenbar die Last kurzschlie-
ßen. Beide Schaltzustände schließen alle drei Klemmen der Ausgangsseite
kurz, entweder über die Zuleitung des positiven Zwischenkreispotentials, oder
über die Zuleitung des negativen Zwischenkreispotentials. Dies ist auch direkt

43



2 Grundlagen

in Abbildung 2.5 ersichtlich. In diesen beiden Zuständen ist die Last also frei
vom Einfluss der Zwischenkreisspannung. Aus diesen Gründen heißen diese
beiden Schaltzustände „Freilauf“-Schaltzustände und die Dioden werden als
Freilaufdioden bezeichnet. Analog zu Abschnitt 2.1.1 werden auch bei Dreh-
stromanwendungen die Freilauf-Schaltzustände mit dem Index „f“ referenziert.
Im Gegensatz zu den Schaltzuständen 7 und 8 wird in den übrigen 6 Schaltzu-
ständen die Eingangsspannung der Drehstrombrücke an die Maschine geschal-
tet und der Stromverlauf dadurch aktiv beeinflusst. Die Schaltzustände 1 bis 6
werden darum „aktive Schaltzustände“ genannt. Hierfür wird wieder der Index
„a“ verwendet:

Sx =

{
Sx,a für x ∈ {1 . . .6}
Sx, f für x ∈ {7,8}

(2.26)

Raumzeigerdarstellung der Schaltzustände der
Drehstrombrückenschaltung

Für die weitere Betrachtung des von der Drehstrombrückenschaltung ge-
bildeten Drehstromsystems wird die Raumzeigerdarstellung gewählt. Durch
die Raumzeigertransformation werden grundsätzlich drei skalare Zeitwerte
auf einen Raumzeiger mit zwei orthogonalen Komponenten in der komple-
xen Zahlenebene C und eine Nullkomponente abgebildet. Die Definition des
Raumzeigers nach der in dieser Arbeit verwendeten Amplituden-invarianten
Transformation lautet [65–68]:

u =
2
3
(
uS1 +a ·uS2 +a2 ·uS3

)
(2.27)

mit dem Raumzeigeroperator

a = e j 2π
3 (2.28)

Die Spannung uS1 wird üblicherweise der Phase 1 der Ständerwicklung ei-
ner Drehstrommaschine zugeordnet und daran auch gleichzeitig die reelle
Achse der komplexen Zahlenebene des Raumzeigers orientiert. Diese Achse
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SZ ϕx Sx ux

S1 0° S1 = e j0 u1 =
2
3Ud · e j0

S2 60° S2 = e j π
3 u2 =

2
3Ud · e j π

3

S3 120° S3 = e j 2π
3 u3 =

2
3Ud · e j 2π

3

S4 180° S4 = e jπ u4 =
2
3Ud · e jπ

S5 240° S5 = e j 4π
3 u5 =

2
3Ud · e j 4π

3

S6 300° S6 = e j 5π
3 u6 =

2
3Ud · e j 5π

3

S7 - - u7 = 0

S8 - - u8 = 0

Tabelle 2.2: Tabelle der acht möglichen Raumzeiger der Drehstrombrückenschaltung

wird auch als α-Achse bezeichnet. Die zugehörige imaginäre Achse wird
entsprechend als β -Achse bezeichnet. Das gesamte Koordinatensystem des
Raumzeigers, orientiert an der L1-Wicklung des Stators der Drehstromma-
schine wird entsprechend als „statorfestes“ αβ -Bezugssystem bezeichnet. Als
Raumzeiger nach dieser Definition, entsprechen die gestellten Spannungen der
sechs aktiven Schaltzustände der Drehstrombrückenschaltung Eckpunkten ei-
nes regelmäßigen Sechsecks in der statorfesten αβ -Ebene:

ux =
2
3

Ud · e j(x−1) π
3 ∀ x ∈ N | x ∈ {1 . . .6} (2.29)

Dies kann leicht nachvollzogen werden, wenn die Werte für uS1, uS2 und uS3

aus Tabelle 2.1 für alle Schaltzustände in Gleichung (2.27) eingesetzt werden.
Sie sind in Tabelle 2.2 zusammen mit ihren zugehörigen Schaltzustandsraum-
zeigern

Sx =
ux

|ux|
=

ux
2
3Ud

(2.30)

eingetragen und in Abbildung 2.7 schwarz dargestellt. Die Schaltzustands-
raumzeiger sind in Abbildung 2.7 blau dargestellt. Sie geben zwar lediglich
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Abbildung 2.7: Raumzeiger der Schaltzustände der Drehstrombrückenschaltung ux (schwarz),
Schaltzustandsraumzeiger Sx (blau), Sektorindizes σ von I bis VI (rot) und ein
beispielhafter Spannungsraumzeiger uw in Sektor III, zusammengesetzt aus den
anteilig geschalteten Raumzeigern der Schaltzustände S3 und S4 (grün)

die Richtung der jeweiligen Raumzeiger des zugehörigen Schaltzustands in
der αβ -Ebene an, erweisen sich aber in der späteren Betrachtung der Strom-
änderungsparameter in Drehstromsystemen als äußerst nützlich:

Sx = e jϕx ∀ x ∈ N | x ∈ {1 . . .6} (2.31)

mit dem zugehörigen Winkel

ϕx = (x−1) ·60° ∀ x ∈ N | x ∈ {1 . . .6} (2.32)

Die einzelnen Sektoren zwischen je zwei benachbarten Raumzeigern der ak-
tiven Schaltzustände Sx mit x ∈ {1 . . .6} sind in mathematisch positivem Sinn
mit dem Sektorindex σ in römischen Zahlen durchnummeriert und ebenfalls
in Abbildung 2.7 eingetragen.
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2.2 Grundlagen für die Anwendung der Adaptiven Direkten Stromregelung

2.2.4 Raumzeigermodulation

Die Pulsweitenmodulation einer einzelnen Halbbrücke wurde im vorigen
Abschnitt bereits erläutert. Für die Drehstrombrückenschaltung müssen pro
PWM-Takt alle drei Halbbrücken so angesteuert werden, dass sich im Mittel
über die PWM-Periodendauer die gewünschte Spannung ergibt. Die Raumzei-
gerdarstellung ist für eine Berechnung der hierfür notwendigen Einschaltzeiten
der einzelnen Schaltzustände bestens geeignet, da in dieser Darstellung die
zu stellende mittlere Spannung eines Taktes als ein einzelner Raumzeiger
dargestellt werden kann. Entspricht dieser Sollspannungs-Raumzeiger ei-
nem der acht Schaltzustände, so kann einfach dieser Schaltzustand für den
ganzen Takt geschaltet werden. Ist der Sollspannungs-Raumzeiger kürzer
als die Schaltzustands-Raumzeiger, kann durch anteiliges Schalten der
Nullspannungs-Raumzeiger, also der Freilauf-Schaltzustände S7 und S8, der
Mittelwert der gestellten Spannung über eine Periode verringert und dadurch
der kürzere Raumzeiger generiert werden.
Liegt der Sollspannungs-Raumzeiger nicht auf den Schaltzustands-Achsen,
sondern dazwischen, kann durch anteiliges Schalten der beiden benachbarten
aktiven Schaltzustände im Mittel auch ein Raumzeiger mit beliebiger Win-
kellage gestellt werden. Durch Kombination anteiligen Schaltens der beiden
benachbarten aktiven und der Freilauf-Schaltzustände kann damit prinzipiell
jeder beliebige Raumzeiger innerhalb des in Abbildung 2.7 dargestellten grau
unterlegten Sechsecks gestellt werden.

Als Beispiel ist in Abbildung 2.7 in grün der zu stellende Spannungs-
Raumzeiger uw abgebildet, der durch anteiliges Schalten der beiden benach-
barten Schaltzustände S3 und S4, sowie zusätzliche Freilauf-Schaltzustände
gestellt wird. Die relativen Einschaltdauern (auch als „Aussteuergrad“ bezeich-
net) der einzelnen Schaltzustände sind dabei

dx =
Tx

TPWM
mit x ∈ {1 . . .8} (2.33)

Das anteilige Einschalten der entsprechenden Schaltzustände entspricht in der
αβ -Ebene der vektoriellen Addition der Raumzeiger der einzelnen Schaltzu-

47



2 Grundlagen

b1

b3

b2

B2

B3

Trägersignal

t

TPWM

t
SZUO FU AU AO FO AO AU FU

−
+

t

−
+

t

−
+

t

t

Sx
S7 S6 S1 S8 S1 S6 S7

B1

0

1

Abbildung 2.8: Raumzeigermodulation mit Trägerverfahren

stände, jeweils gewichtet mit dem zugehörigen Aussteuergrad. Dieses Verfah-
ren wird als Raumzeigermodulation bezeichnet.

Umsetzung der Raumzeiger-Modulation mittels Trägerverfahren

Die Umsetzung der Raumzeigermodulation erfolgt aufgrund der einfachen
Realisierbarkeit ebenso wie die PWM des Tiefsetzstellers aus Abschnitt 2.1.1
meist mit einem Trägerverfahren. Letztlich entspricht die Raumzeigermodu-
lation einer Pulsweitenmodulation von drei als Drehstrombrückenschaltung
verschalteten Halbbrücken. Auch hierbei erweist sich ein Dreiecksignal als
Trägersignal als vorteilhaft, da dann wieder ein zur Taktmitte hin symme-
trisches Pulsmuster entsteht. In Abbildung 2.8 ist ein Takt einer solchen
Raumzeigermodulation dargestellt. Darin sind die drei Halbbrückenaus-
steuergrade b1, b2 und b3 zusammen mit dem PWM-Trägersignal und den
zugehörigen Halbbrückenpolaritäten B1, B2 und B3 dargestellt. Darunter
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2.2 Grundlagen für die Anwendung der Adaptiven Direkten Stromregelung

sind in der mit SZUO bezeichneten Achse die zugehörigen Schaltzustände
eingetragen. Diese sind hierbei nicht mit den absoluten Schaltzustands-Indizes
gemäß Abbildung 2.7, beziehungsweise Tabelle 2.2 eingetragen. Statt dessen
werden in dieser Arbeit bei der Betrachtung der Schaltzustände innerhalb eines
PWM-Taktes die Indizes „U“ und „O“ verwendet , die ihre relative Lage zum
PWM-Trägersignal ausdrücken. „U“ bezeichnet jeweils den Freilaufzustand
und aktiven Schaltzustand, die dem unteren Eckpunkt des Trägersignals
benachbart sind. „O“ hingegen bezeichnet jeweils den Freilaufzustand und
aktiven Schaltzustand, die dem oberen Eckpunkt des Trägersignals benachbart
sind. Diese Darstellung bietet deutliche Vorteile bei der Implementierung der
Identifikation der Stromsteigungen in einem FPGA (siehe Kapitel 5) und wird
darum bereits an dieser Stelle eingeführt.
Aus Sicht eines in einem FPGA implementierten Codes besteht kein Unter-
schied, ob nun die aktiven Zustände gerade zu Sektor I oder zu Sektor IV
gehören. Wichtig ist hierfür nur der Zusammenhang, dass die Stromsteigungen
für die vier zu erwartenden Schaltzustände innerhalb eines PWM-Taktes
zu bestimmen sind. Zu Beginn des Algorithmus wird deshalb der absolute
Zusammenhang durch Extraktion des Sektorindex σ aufgelöst und während
des Algorithmus im FPGA nur noch mit der relativen Zuordnung zum PWM-
Trägersignal gearbeitet. Die Zuordnung zu den absoluten Schaltzuständen
erfolgt darum im Anschluss an den Algorithmus des FPGA anhand des
Sektorindex σ .

Die Wahl der Bezeichnung „oben“ und „unten“ kommt daher, dass der in
Abschnitt 5 vorgestellte Algorithmus sowohl während der steigenden, als
auch während der fallenden Flanke des PWM-Trägersignals die schaltzu-
standsabhängigen Steigungen der Ströme identifiziert. Eine Zuordnung durch
einen Zahlenindex wäre nicht eindeutig, da beispielsweise der zeitlich zuerst
auftretende aktive Schaltzustand während der steigenden Flanke des PWM-
Trägersignals der „untere“ ist, in der fallenden Flanke jedoch der „obere“.
Hinzu kommt, dass dadurch eine Verwechslung mit den nach Abbildung 2.7
in der αβ -Ebene durch die Zahlenindizes absolut angegebenen Schaltzustän-
den vermieden wird.
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Sektor
verwendete Schaltzustände Sx

steigende Flanke fallende Flanke
FU AU AO FO FO AO AU FU

I 7 2 1 8 8 1 2 7
II 7 2 3 8 8 3 2 7
III 7 4 3 8 8 3 4 7
IV 7 4 5 8 8 5 4 7
V 7 6 5 8 8 5 6 7
VI 7 6 1 8 8 1 6 7

Tabelle 2.3: Schaltspiele in den einzelnen Sektoren gemäß der verwendeten Modulation

Modulationsverfahren

Prinzipiell können die zu schaltenden Schaltzustände innerhalb einer PWM-
Periode beliebig verteilt sein. Aus Rücksicht auf die zwangsläufig bei jeder
Umschaltung einer Halbbrücke entstehenden Schaltverluste werden jedoch
Verfahren angestrebt, bei denen die Umschaltvorgänge minimiert werden.
Das führt dazu, dass beispielsweise direkt vor oder nach dem Freilauf-
Schaltzustand S7, in dem alle Halbbrücken an das positive Zwischenkreispo-
tential angeschlossen sind (siehe Tabelle 2.2), nur ein solcher aktiver Zustand
geschaltet wird, der dadurch gekennzeichnet ist, dass nur eine der drei Halb-
brücken an das negative Zwischenkreispotential umgeschaltet werden muss,
also S2, S4 oder S6 (siehe Tabelle 2.1). Direkt vor oder nach dem Freilauf S8

hingegen werden aus dem gleichen Grund nur die aktiven Schaltzustände S1,
S3 und S5 verwendet. Darüber hinaus ist die zeitliche Verteilung der beiden
Freilauf-Schaltzustände ebenfalls prinzipiell frei wählbar, da der Mittelwert
des Raumzeigers über eine Taktperiode dadurch nicht beeinflusst wird [69].
Ein weit verbreitetes Modulationsverfahren ist die sogenannte Supersinusmo-
dulation bei der die notwendige Freilauf-Zeit zu gleichen Teilen auf die beiden
Freilauf-Schaltzustände FU und FO aufgeteilt werden, die zudem noch jeweils
um die aktiven Schaltzustände herum angeordnet sind, so dass jeweils im Mini-
mum und im Maximum des PWM-Trägersignals immer ein Freilauf geschaltet
ist [70].
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Mit der Logik nach (2.19) entspricht der Freilauf „unten“ (FU) immer dem
Freilauf, bei dem alle drei Halbbrücken das positive Zwischenkreispotential
an ihre Ausgänge schalten. Umgekehrt ist der „obere“ Freilauf FO immer der,
bei dem alle drei Halbbrücken das negative Zwischenkreispotential annehmen
(siehe Abbildung 2.8).
Die Supersinusmodulation wird auch in der vorliegenden Arbeit verwendet.
Die sich daraus ergebenden Schaltspiele in den einzelnen Sektoren sind in Ta-
belle 2.3 aufgelistet. Welchen absoluten aktiven Schaltzuständen die zwischen
den Freiläufen liegenden aktiven Schaltzustände AU und AO entsprechen,
hängt von der zeitlichen Reihenfolge der umzuschaltenden Halbbrücken ab.
Wird von S7 ausgehend zunächst die erste Halbbrücke B1 umgeschaltet, so
entsteht der Schaltzustand S4 (siehe Tabelle 2.1). Wird hingegen zuerst B2

umgeschaltet, entsteht S6. In Abbildung 2.8 ist beispielsweise b2 < b3 < b1

und damit ist AU=S6 und AO=S1. Der zugehörige Sektor ist damit Sektor VI.

Da die zeitliche Abfolge der Halbbrückenumschaltungen durch den Betrag
der Halbbrückenaussteuergrade und den nachfolgenden Vergleich mit dem
Dreieck-Trägersignal feststeht, kann über einen einfachen Vergleich der Halb-
brückenaussteuergrade der jeweilige Sektor und die dadurch zu verwendenden
absoluten Schaltzustände identifiziert werden. Die entsprechende Zuordnung
ist in Tabelle 2.4 zusammengestellt. Die Ausnutzung dieser Zusammenhänge
vereinfacht die Implementierung im FPGA deutlich (siehe Kapitel 5).

Bei der Betrachtung der Raumzeigermodulation soll an dieser Stelle der Un-
terschied zwischen den drei Halbbrückenaussteuergraden b1, b2, b3 und den
Aussteuergraden der einzelnen Schaltzustände dx mit x ∈ {1 . . .8} (siehe Glei-
chung (2.33)) noch einmal betont werden: Von den Aussteuergraden der
einzelnen Schaltzustände dx werden pro PWM-Taktperiode TPWM nur vier der
acht möglichen, nämlich die beiden Freiläufe und die beiden Aktiven des ak-
tuellen Sektors berechnet. Sie werden von der Regelung so berechnet, dass der
als Sollwert vorgegebene Raumzeiger durch Vektoraddition der verwendeten
vier Schaltzustände gestellt wird. Diese vier Schaltzustands-Aussteuergrade
werden dann in die drei Halbbrückenaussteuergrade umgerechnet und dem
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Sektor bx 6 bx 6 bx
I b1 6 b2 6 b3
II b2 6 b1 6 b3
III b2 6 b3 6 b1
IV b3 6 b2 6 b1
V b3 6 b1 6 b2
VI b1 6 b3 6 b2

Tabelle 2.4: Zusammenhang der Sektoren mit der Reihenfolge der Brückenumschaltungen

Modulator zur Verfügung gestellt. Dieser übersetzt diese Informationen in die
richtigen Umschaltzeitpunkte der Halbbrücken und schaltet die zugehörigen
Halbleiter unter Berücksichtigung der Verriegelungszeit, der Schaltverzöge-
rung und der Mindesteinschaltzeit. Welchen zwei absoluten aktiven Schaltzu-
ständen die beiden gestellten aktiven Schaltzustände dabei entsprechen, hängt
von der Reihenfolge der drei Brückenumschaltungen gemäß Tabelle 2.4 ab.

Benachbarte Raumzeiger

Zur effizienten Implementierung des in Kapitel 3 vorgestellten Algorithmus zur
Identifikation der schaltzustandsabhängigen Stromsteigungen wird noch eine
weitere Beschreibung der aktiven Schaltzustände eingeführt:
Vom Ursprung der αβ -Ebene aus gesehen, gibt es in jedem Sektor einen rech-
ten und einen linken aktiven Schaltzustand, AR und AL. Da ein großer Teil
der Implementierung des in Kapitel 3 vorgestellten Algorithmus aus geome-
trischen Operationen, wie beispielsweise Vektordrehungen um feste Winkel,
besteht, kann bei Wahl der relativen Zuordnung der aktiven Schaltzustände
auf die relative Winkellage (also rechts / links) die Rechenvorschrift in je-
dem Sektor gleich bleiben. Beispielsweise kann in jedem Sektor der rechte
aktive Schaltzustand um −60° und der linke aktive Schaltzustand um 60° ge-
dreht werden, wodurch die in Abschnitt 3.2.3 vorgestellte Berechnung der
Freilaufparameter aus den aktiven Stromänderungsparametern merklich ver-
einfacht wird. Wie schon weiter oben, bei der relativen Zuordnung zum
PWM-Trägersignal, wird zunächst die Absolutlage durch Extraktion des Sek-
torindex wirkungslos gemacht. Die Zuordnung der gemessenen Werte erfolgt
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Sektor AL AR AU AO
I S2 S1 S2 AL S1 AR
II S3 S2 S2 AR S3 AL
III S4 S3 S4 AL S3 AR
IV S5 S4 S4 AR S5 AL
V S6 S5 S6 AL S5 AR
VI S1 S6 S6 AR S1 AL

Tabelle 2.5: Zuordnung der absoluten Schaltzustände zu den relativen Schaltzuständen SZUO und
SZRL

dann gemäß Tabelle 2.5 zur relativen Lage sowohl zum PWM-Trägersignal,
als auch zur relativen Lage zum Raumzeiger. Nach Abschluss des Algorithmus
wird mit Hilfe des Sektorindex dann wieder die Absolutlage rekonstruiert.
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3
Allgemeine Darstellung der

Stromänderungsparameter bei

Synchronmaschinen

“Wer die Geometrie begreift, vermag in dieser Welt alles zu verstehen.”
Galileo Galilei

Das Grundprinzip des in Abschnitt 2.1.1 vorgestellten Stromregelungsverfah-
rens der direkten Stromregelung besteht in der Steuerung des Stromverlaufs
für den nächsten Takt auf Basis der im vergangenen Takt gemessenen, als
linear und konstant über einige Takte angenommenen Stromsteigungen. Für
den Tiefsetzsteller ergaben sich dabei lineare Gleichungen, die einfach und vor
allem eindeutig lösbar sind. Um das Verfahren der Direkten Stromregelung
auch bei der Stromregelung von Drehstrommaschinen anwenden zu können,
müssen, wie auch beim Tiefsetzsteller, zwei Grundlagen erfüllt sein:

Zunächst ist es unbedingt notwendig, dass die Stromsteigungen eines jeden
Schaltzustands einer PWM-Taktperiode zuverlässig gemessen werden können.
Wie dies mit Hilfe eines neuen, ressourcensparenden Least-Squares-Schätzer-
Algorithmus erfolgen kann ist in Kapitel 4 ausgeführt.

Darüber hinaus müssen die gemessenen Stromsteigungen benutzt werden
können, um daraus die für eine gewünschte Stromänderung notwendigen Aus-
steuergrade für die zukünftige Pulsperiode zu berechnen. Hierzu müssen die
schaltzustandsabhängigen Stromänderungen mathematisch in Abhängigkeit
des verwendeten Schaltzustands beschrieben werden. Diese Beschreibung
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der Stromänderungen aufgrund des Schaltzustands wird in diesem Kapitel
in einer allgemeingültigen, geschlossenen, analytischen und geometrisch
anschaulichen Form für die isotrope Synchronmaschine und die anisotrope
Synchronmaschine hergeleitet.

Die in dieser Arbeit entwickelte Darstellungsform der Stromänderungsparame-
ter bietet gegenüber einer reinen Angabe der gemessenen Stromsteigung zwei
wesentliche Vorteile für die Adaptive Direkte Stromregelung:

1. Sie beschreibt das Verhalten der Stromänderungen beider erwähnten Syn-
chronmaschinentypen. Mit dem in dieser Arbeit vorgestellten Verfahren
können also ohne Änderung des Algorithmus die Stromänderungsparameter
sowohl der magnetisch anisotropen Synchronmaschine, als auch der magne-
tisch isotropen Synchronmaschine ermittelt werden. Damit ist es möglich
mit der ADSR beide Maschinentypen zu betreiben.

2. Eine Schwierigkeit bei der Ermittlung der schaltzustandsabhängigen Strom-
steigungen stellen bei allen bekannten Verfahren [E2] der Steigungsmes-
sung kurze Schaltzustandsdauern dar. Hierzu wurden auch im Rahmen
dieser Arbeit diverse Interpolationsmechanismen getestet. Eine weitaus bes-
ser funktionierende Methode ist durch Verwendung des Rotorlagewinkels
auf sehr einfache Weise mit der in diesem Kapitel vorgestellten Darstel-
lung der Stromänderungsparameter möglich. Dadurch sind unabhängig von
der aktuellen Dauer der aktiven Schaltzustände wirklich in jedem Takt die
Stromänderungsparameter eines jeden Schaltzustands bekannt.

Grundlage für die jeweilige Betrachtung sind die vereinfachten Modellglei-
chungen der Synchronmaschine, die jeweils nach den Strömen aufgelöst und
deren Ableitung berechnet wird. Aus den Ableitungen der Maschinenströme
werden in Analogie zu Abschnitt 2.1.1 und Gleichung (2.16) und (2.15) wieder
die von der Rotorposition abhängigen Stromänderungsparameter der einzelnen
Schaltzustände berechnet, die zur Stromregelung benötigt werden.
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α-Achse

d-Achse

γ

q-Achse

β -Achse

uS1

uS3

uS2

120°

120°

Abbildung 3.1: Wicklungsanordnung und Bezugssysteme einer permanentmagneterregten Syn-
chronmaschine

3.1 Modellbildung der permanentmagneterregten

Synchronmaschine

Eine permanentmagneterregte Synchronmaschine (PSM) besitzt im Stator eine
Drehstromwicklung, die aus drei geometrisch um 120° (elektrisch, pro Pol)
versetzten Wicklungen für die drei Phasen des speisenden Drehstromnetzes be-
steht. In Abbildung 3.1 sind die Wicklungsanordnung und die Bezugssysteme
einer zweipoligen Synchronmaschine skizziert. Durch diese Spulenanordnung
wird durch die Statorströme in den Statorwicklungen im Luftspalt der Ma-
schine ein Magnetfeld erzeugt, das mit der Frequenz des Drehstromsystems des
Stators umläuft. Es wird daher auch magnetisches Drehfeld genannt. Im Rotor
der PSM befinden sich Permanentmagnete, wodurch der gesamte Rotor wie ein
einziger Magnet verstanden werden kann, der durch das vom Stator erzeugte
Magnetfeld ausgerichtet wird und darum im stationären Fall dem Drehfeld mit
gleicher Frequenz folgt.
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3 Allgemeine Darstellung der Stromänderungsparameter bei Synchronmaschinen

Das statorfeste αβ -Koordinatensystem wird dabei an der ersten Wicklung
der Maschine orientiert, indem der α-Achse dieselbe Orientierung wie dem
magnetischen Fluss gegeben wird, der durch diese Wicklung erzeugt wird. Das
rotorfeste dq-Bezugssystem wird an der Richtung des Permanentmagnetflusses
festgemacht. Die d-Achse zeigt daher in Richtung des Permanentmagnetflus-
ses ΨPM. Der Winkel, der zwischen diesen beiden Bezugssystemen durch die
Drehung des Rotors existiert, ist der Rotorlagewinkel γ .

Aus elektrischer Sicht besteht eine PSM also im Wesentlichen aus den
Statorwicklungen zur Erzeugung des Drehfeldes. Diese können als Reihen-
schaltung einer Induktivität und eines Widerstandes, der dem ohmschen
Anteil der Kupferleitungen entspricht, modelliert werden. Hinzu kommt noch
die Wirkung des Permanentmagneten im Rotor auf die Statorwicklungen.
Das von ihm erzeugte Magnetfeld wird dem magnetischen Statordrehfeld
überlagert. Dies führt zu einer Änderung des verketteten Flusses im Stator,
was nach dem Induktionsgesetz wiederum einer induzierte Spannung in den
Statorwicklungen entspricht. Dieser Zusammenhang wird im Ersatzschaltbild
als Spannungsquelle berücksichtigt.

Im Folgenden werden für die Modellbildung folgende Annahmen getroffen:

• Die Maschine ist in ihren drei Wicklungen exakt symmetrisch aufgebaut.

• Das speisende Drehspannungssystem ist symmetrisch, starr und enthält keine
Nullkomponente.

• Stromverdrängungseffekte werden vernachlässigt.

• Eisenverluste werden vernachlässigt.

• Die magnetische Streuung wird vernachlässigt.

• Die Induktivitäten können in Längs- und Querrichtung verschieden sein.

• Es wird nur die Grundwelle betrachtet.

• Der Permanentmagnetfluss ist konstant.
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uS1

L1
i1 RS d

dt ΨSS,1
d
dt ΨPMS,1

uS2

L2
i2 RS d

dt ΨSS,2
d
dt ΨPMS,2

uS3

L3
i3 RS d

dt ΨSS,3
d
dt ΨPMS,3

Abbildung 3.2: Ersatzschaltbild einer symmetrischen PSM

Das unter diesen Voraussetzungen gültige Ersatzschaltbild der Synchronma-
schine ist in Abbildung 3.2 dargestellt. Aufgrund der getroffenen Annahmen
sind die drei ohmschen Widerstände und die Induktivitäten in allen drei
Wicklungen identisch. Das Spannungsgleichungssystem für die drei Stator-
spannungen ist in Matrixnotation:

uS = RSiS +
d
dt

ΨΨΨS (3.1)

mit

uS =

uS1

uS2

uS3

 und iS =

i1
i2
i3

 (3.2)

Dies sind die von der Drehstrombrückenschaltung gestellten Momentanwerte
der Spannungen und Ströme. Ihre Zeitabhängigkeit wird in dieser Modellbil-
dung wird zur besseren Lesbarkeit der Gleichungen nicht explizit dargestellt,
sondern lediglich durch die Verwendung von Kleinbuchstaben ausgedrückt.

59



3 Allgemeine Darstellung der Stromänderungsparameter bei Synchronmaschinen

Unter der getroffenen Annahme, dass die drei Wicklungen elektrisch identisch
sind, gilt

RS = RS1 = RS2 = RS3 (3.3)

Darüber hinaus sind die drei Stränge durch die Wicklungsisolation galvanisch
nur am Sternpunkt verbunden und die Widerstandsmatrix darum nur in der
Hauptdiagonalen besetzt:

RS =

RS 0 0
0 RS 0
0 0 RS

 (3.4)

In der Statorflussmatrix werden die sich überlagernden Flüsse der Statorströme
ΨΨΨSS und des Permanentmagnet-erregten Rotors ΨΨΨPMS zusammengefasst:

ΨΨΨS = ΨΨΨSS +ΨΨΨPMS (3.5)

Dabei stellt die Matrix ΨΨΨPMS die Rückwirkung des permanentmagneterregten
Rotors auf den Statorfluss dar:

ΨΨΨPMS = ΨPM ·

 cos(γ)
cos(γ− 2π

3 )

cos(γ− 4π

3 )

 (3.6)

Die Matrix ΨΨΨSS wiederum beschreibt die Rückwirkung der Statorströme auf
den Statorfluss und wird deshalb als Produkt der Statorinduktivitäten mit den
Statorströmen beschrieben:

ΨΨΨSS = LSS · iS (3.7)

Die Induktivität hängt allgemein gemäß

L =
Ψ

i
=

w ·Φ
Θ

w

=
Φ

Θ
·w2 = λ ·w2 (3.8)
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3.1 Modellbildung der permanentmagneterregten Synchronmaschine

0 /2 3 /2 2

L
SA

-L
SB

L
SA

L
SA

+L
SB

Abbildung 3.3: Prinzipielle Darstellung der Winkelabhängigkeit der Luftspaltfeldinduktivität einer
magnetisch anisotropen Synchronmaschine

vom magnetischen Leitwert λ ab [60, 61, E10, 71–73]. Der magnetische Leit-
wert wiederum hängt sehr stark von der Größe des Luftspalts ab. Dies liegt an
der deutlich kleineren magnetischen Permeabilität der Luft µr,Luft ≈ 1 vergli-
chen mit der Permeabilität von Eisen µr,Eisen ≈ 300 . . .10000. Der magnetische
Leitwert ist daher im Luftspalt um den Faktor µr,Luft

µr,Eisen
kleiner, als im das Ei-

senblech des restlichen Aufbaus der Maschine. Es hängt nun stark von der
Bauform und der Bauart des Rotors der Maschine ab, wie der Luftspalt über
den Polumfang gestaltet ist. Neben dem eigentlichen Luftspalt haben auch
alle andere Materialien im magnetischen Kreis Einfluss auf den magnetischen
Leitwert. Besonders sind hierbei die Permanentmagnete mit ihrer spezifischen
Permeabilität und ihrer geometrischen Anordnung auf, oder auch im Rotor
zu erwähnen. In Summe wird daher der magnetische Leitwert nicht konstant
über den Umfang des Luftspalts sein und damit auch die Induktivitäten einen
winkelabhängigen Anteil besitzen. Die Induktivitätsmatrix LSS wird daher in
einen konstanten Anteil LSA und einen winkelabhängigen Anteil LSB aufge-
teilt [63]. Dabei wird der winkelabhängige Anteil als sinusförmig über den
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3 Allgemeine Darstellung der Stromänderungsparameter bei Synchronmaschinen

Umfang angenommen und entsprechend modelliert (siehe hierzu auch Abbil-
dung 3.3)[61–64]:

LSS =LSA +LSB (3.9)

LA ·


1+σS,ii − 1

2 +σS,ik − 1
2 +σS,ik

− 1
2 +σS,ik 1+σS,ii − 1

2 +σS,ik

− 1
2 +σS,ik − 1

2 +σS,ik 1+σS,ii


︸ ︷︷ ︸

LSA

(3.10)

+LB ·


cos(2γ) cos(2γ− 2π

3 ) cos(2γ− 4π

3 )

cos(2γ− 2π

3 ) cos(2γ− 4π

3 ) cos(2γ)

cos(2γ− 4π

3 ) cos(2γ) cos(2γ− 2π

3 )


︸ ︷︷ ︸

LSB

(3.11)

Aufgrund der Vernachlässigung von Streueffekten werden die in dieser Defini-
tion enthaltenen Streuterme σS,ii und σS,ik für die weitere Herleitung zu Null
gesetzt und die Induktivitätsmatrix wird dadurch zu

LSS =LA ·


1 − 1

2 − 1
2

− 1
2 1 − 1

2

− 1
2 − 1

2 1


︸ ︷︷ ︸

LSA

(3.12)

+LB ·


cos(2γ) cos(2γ− 2π

3 ) cos(2γ− 4π

3 )

cos(2γ− 2π

3 ) cos(2γ− 4π

3 ) cos(2γ)

cos(2γ− 4π

3 ) cos(2γ) cos(2γ− 2π

3 )


︸ ︷︷ ︸

LSB

(3.13)

62



3.1 Modellbildung der permanentmagneterregten Synchronmaschine

Die beiden Faktoren LA und LB stammen von der Berechnung der
Luftspaltfeld-Wechselinduktivitäten, bei der der Luftspaltfeldverlauf als si-
nusförmig über den Bohrungsumfang mit einem konstanten Gleichanteil
angenommen wird. Über einen Faktor, der sich aus Maschinenkonstrukti-
onsparametern zusammensetzt, aber im Betrieb konstant ist, ist LA direkt
proportional zum Gleichanteil, während LB direkt proportional zum Wechse-
lanteil ist [63]. Deutlich wird das auch, wenn beide durch die üblicherweise
verwendeten Induktivitäten in Richtung der beiden am Rotorfluss orientierten
Achsen Ld und Lq ausgedrückt werden:

LA =
1
3
(
Ld +Lq

)
(3.14)

LB =
1
3
(
Ld−Lq

)
(3.15)

Für magnetisch isotrope Maschinen ist die Induktivität über den ganzen
Umfang des Luftspalts gleich groß. Dann ist auch Ld = Lq woraus sofort
ersichtlich ist, dass dann auch LB = LSB = 0 gilt. Es bleibt nur noch der
Gleichanteil, repräsentiert durch LA und LSA als winkelunabhängiger Term in
der Induktivitätsmatrix stehen.

Die so gewonnen Zusammenhänge aus Gleichungen (3.5) und (3.7) werden
nun benutzt, um das ursprüngliche Spannungsgleichungssystem aus Gleichung
(3.1) umzuschreiben:

uS = RSiS +
d
dt

ΨΨΨS

= RSiS +
d
dt

(ΨΨΨSS +ΨΨΨPMS) = RSiS +
d
dt

ΨΨΨSS +
d
dt

ΨΨΨPMS

uS = RSiS +
d
dt

(LSS · iS)+
d
dt

ΨΨΨPMS (3.16)

Mit der Raumzeigertransformation nach Clarke wird Gleichung (3.16) von der
dreiphasigen Darstellung in das statorfeste αβ -Koordinatensystem transfor-
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3 Allgemeine Darstellung der Stromänderungsparameter bei Synchronmaschinen

miert. Die zugehörige Transformationsmatrix T vom Dreiphasensystem in das
statorfeste αβ -Koordinatensystem ist gemäß [65–68]:

T =
2
3
·

1 − 1
2 − 1

2

0
√

3
2 −

√
3

2
1
2

1
2

1
2

 (3.17)

mit der zugehörigen Inversen T−1 für die Rücktransformation vom αβ -
Koordinatensystem in das Dreiphasensystem

T−1 =

 1 0 1
− 1

2

√
3

2 1
− 1

2 −
√

3
2 1

 (3.18)

Diese Transformation entspricht exakt der Amplituden-invarianten Raumzei-
gertransformation aus Gleichung (2.27) [68], erweitert um die Nullkompo-
nente, die in Gleichung (2.27) nicht mit berücksichtigt wird. In das statorfeste
αβ -Bezugssystem transformierte Größen sind in dieser Arbeit durch eine Tilde
über dem Formelzeichen gekennzeichnet. Die transformierten Spannungen und
Ströme erhält man gemäß

ũS = T ·uS und ĩS = T · iS (3.19)

und die Rücktransformation erfolgt gemäß

uS = T−1 · ũS und iS = T−1 · ĩS (3.20)

Die Gleichungen aus (3.20) werden nun in Gleichung (3.16) eingesetzt:

T−1 · ũS = RST−1 ĩS +
d
dt

(
LSST−1 ĩS

)
+

d
dt

ΨΨΨPMS (3.21)
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3.1 Modellbildung der permanentmagneterregten Synchronmaschine

Um die Gleichung nach ũS aufzulösen wird dieser Term zunächst neutral durch
eine Multiplikation mit T von links und Einfügen der Einheitsmatrix E erwei-
tert:

TT−1 · ũS = TRST−1 ĩS +T
d
dt

(
T−1T︸ ︷︷ ︸

E

LSST−1 ĩS

)
+T

d
dt

ΨΨΨPMS (3.22)

Die Multiplikation der Widerstandsmatrix RS und der Induktivitätsmatrix LSS

mit T von links und mit T−1 von rechts wird als transformierte Widerstands-
matrix R̃S und als transformierte Induktivitätsmatrix L̃SS definiert:

TT−1︸ ︷︷ ︸
E

·ũS = TRST−1︸ ︷︷ ︸
R̃S

ĩS +T
d
dt

T−1 TLSST−1︸ ︷︷ ︸
L̃SS

ĩS

+T
d
dt

ΨΨΨPMS (3.23)

ũS = R̃S ĩS +T
d
dt

(
T−1L̃SS ĩS

)
+T

d
dt

ΨΨΨPMS (3.24)

Der Ausdruck in der Klammer wird nach der Kettenregel abgeleitet. Die zeit-
liche Ableitung der konstanten Transformationsmatrix ist Null, wodurch der
zugehörige Term verschwindet.

ũS = R̃S ĩS +T
dT−1

dt︸ ︷︷ ︸
=0

·L̃SS ĩS +TT−1︸ ︷︷ ︸
E

d
dt

(
L̃SS ĩS

)
+

d
dt

TΨΨΨPMS (3.25)

Mit

Ψ̃ΨΨPMS = T ·ΨΨΨPMS (3.26)

lautet das resultierende transformierte Spannungsgleichungssystem der perma-
nentmagneterregten Synchronmaschine im statorfesten αβ -Bezugssystem:

ũS = R̃S ĩS +
d
dt

(
L̃SS ĩS

)
+

d
dt

Ψ̃ΨΨPMS (3.27)

Die transformierten Spannungen und Ströme wurden bereits in Gleichung
(3.19) definiert. Ausgeschrieben enthalten die Raumzeiger im komplexen αβ -
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3 Allgemeine Darstellung der Stromänderungsparameter bei Synchronmaschinen

Bezugssystem jeweils die α-Komponente als Realteil, die β -Komponente als
zugehörigen Imaginärteil und die Nullkomponente als skalaren Gleichanteil.

ũS =

uα

uβ

u0

= T ·

uS1

uS2

uS3

 (3.28)

ĩS =

iα
iβ
i0

= T ·

i1
i2
i3

 (3.29)

Die transformierte Widerstandsmatrix und die transformierte Induktivitätsma-
trix wurden in Gleichung (3.23) definiert und jeweils mit der Mathematik-
Software Maple berechnet. Für die Widerstandsmatrix ergibt die Transforma-
tion aufgrund des symmetrischen Aufbaus und der identischen Einträge in der
Hauptdiagonalen keine Änderung

R̃S = TRST−1 =

RS 0 0
0 RS 0
0 0 RS

 (3.30)

Die Transformation der Induktivitätsmatrix kann als Summe der Transforma-
tion der beiden Matrizen LSA und LSB separat berechnet werden:

L̃SS = TLSST−1 = T(LSA +LSB)T−1 = TLSAT−1 +TLSBT−1

= L̃SA + L̃SB (3.31)

Auch diese Berechnungen wurden mit Maple durchgeführt und liefern als Er-
gebnis

L̃SA =

 3
2 LA 0 0

0 3
2 LA 0

0 0 0

=
3
2

LA ·

1 0 0
0 1 0
0 0 0

 (3.32)
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3.1 Modellbildung der permanentmagneterregten Synchronmaschine

für den winkelunabhängigen Anteil der Induktivität und

L̃SB =


3
2 LB cos(2γ) 3

2 LB sin(2γ) 0
3
2 LB sin(2γ) − 3

2 LB cos(2γ) 0

0 0 0



=
3
2

LB ·


cos(2γ) sin(2γ) 0

sin(2γ) −cos(2γ) 0

0 0 0

 (3.33)

für den winkelabhängigen Anteil. Aufgrund der Vernachlässigung der Streu-
terme existiert bei der Transformation ins statorfeste Bezugssystem keine
Nullkomponente der Induktivitäten.

Die Transformation der Flussmatrix ΨΨΨPMS (siehe Gleichung (3.6)) ergibt

Ψ̃ΨΨPMS = T ·ΨΨΨPMS = ΨPM ·

cosγ

sinγ

0

 (3.34)

Dieses Ergebnis ist auch physikalisch sofort nachvollziehbar. Wenn der Ro-
torlagewinkel γ = 0 ist, dann zeigt das Polrad gerade in die α-Achse des
statorfesten Bezugssystems (siehe Abbildung 3.1). Der Fluss des Rotors ist
also vollständig auf die reelle Achse orientiert und wird maximal (cos(0) = 1),
während der Anteil in β -Achse gerade null ist (sin(0) = 0).
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3 Allgemeine Darstellung der Stromänderungsparameter bei Synchronmaschinen

Damit sind alle Matrizen auch mit ihren Elementen bekannt. In Gleichung
(3.27) wird nun die Klammer mit der Kettenregel abgeleitet und dann die Zu-
sammenhänge aus den Gleichungen (3.31),(3.32) und (3.33) eingesetzt.

ũS = R̃S ĩS +
d
dt

(
L̃SS ĩS

)
+

d
dt

Ψ̃ΨΨPMS

= R̃S ĩS + ĩS
d
(
L̃SS
)

dt
+ L̃SS

d
dt

ĩS +
d
dt

Ψ̃ΨΨPMS

= R̃S ĩS + ĩS

 d
dt

L̃SA︸ ︷︷ ︸
=0

+
d
dt

L̃SB

+
(
L̃SA + L̃SB

) d
dt

ĩS +
d
dt

Ψ̃ΨΨPMS

= R̃S ĩS + L̃SA
d
dt

ĩS +
d
dt

L̃SB · ĩS + L̃SB
d
dt

ĩS +
d
dt

Ψ̃ΨΨPMS (3.35)

Diese Gleichung ist nun das vollständige Spannungsgleichungssystem einer
permanentmagneterregten Synchronmaschine, transformiert in das statorfeste
αβ0-Bezugssystem, in welchem zusätzlich die Induktivitätsmatrix L̃SS in
einen winkelunabhängigen und einen winkelabhängigen Teil aufgeteilt ist.

3.2 Stromänderungsparameter bei isotropen

Synchronmaschinen

Grundlage für die Herleitung der Stromänderungsparameter bei der isotropen
Synchronmaschine sind die Systemgleichungen der Synchronmaschine nach
Gleichung (3.35) aus Abschnitt 3.1:

ũS = R̃S ĩS + L̃SA
d
dt

ĩS +
d
dt

L̃SB · ĩS + L̃SB
d
dt

ĩS +
d
dt

Ψ̃ΨΨPMS (3.36)

Isotropie bedeutet wörtlich „gleich in alle Richtungen“ (von altgriechisch
isos=gleich und tropos=Art und Weise). Magnetische Isotropie liegt dann vor,
wenn etwas in seiner magnetischen Eigenschaft unabhängig von der Richtung
ist. Bei magnetisch isotropen Maschinen ist der magnetische Leitwert und da-
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3.2 Stromänderungsparameter bei isotropen Synchronmaschinen

mit auch die Induktivität nicht von der Richtung abhängig, das heißt, dass sie
über den Umfang des Luftspalts konstant ist. Damit gilt

Ld = Lq = L (3.37)

Für den Gleich- und den Wechselanteil der Induktivitätsmatrix bedeutet das
nach Gleichung (3.14) und (3.15)

LA =
1
3
(
Ld +Lq

)
=

2
3

L (3.38)

LB =
1
3
(
Ld−Lq

)
= 0 (3.39)

Der Wechselanteil verschwindet und es bleibt nur noch der Gleichanteil als
Beitrag zur Induktivität übrig. Mit LB = 0 ist auch direkt die zugehörige Matrix
L̃SB = 0 (siehe Gleichung (3.33)). Damit vereinfachen sich die Systemglei-
chungen der Synchronmaschine nach Gleichung (3.36) erheblich und man
erhält:

ũS = R̃S ĩS + L̃SA
d
dt

ĩS +
d
dt

Ψ̃ΨΨPMS (3.40)

Mit vollständig ausgeschriebenen Matrizen ist dies mit (3.30), (3.32) und
(3.34)uα

uβ

u0

=

RS 0 0
0 RS 0
0 0 RS


iα

iβ
i0

+
3
2

LA ·

1 0 0
0 1 0
0 0 0

 d
dt

iα
iβ
i0


+

d
dt

ΨPM ·

cosγ

sinγ

0


 (3.41)

Durch die statorfeste Orientierung mit Bezug des Winkels γ auf die reelle α-
Achse (siehe Abbildung 3.1 auf Seite 57) bildet der cos(γ) Größen auf die
reelle α-Achse, der sin(γ) auf die imaginäre β -Achse ab. Da der transformierte
Fluss gemäß Gleichung (3.34) keine Nullkomponente besitzt und genau dieser
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Abbildung entspricht, kann er direkt als Raumzeiger im statorfesten Bezugs-
system dargestellt werden:

ΨPMS =

(
ΨPMS,α

ΨPMS,β

)
=

(
ΨPM · cosγ

ΨPM · sinγ

)
(3.42)

Da im Folgenden die Raumzeiger alle ausschließlich im statorfesten Be-
zugssystem betrachtet werden, wird aus Gründen der Lesbarkeit die Tilde
in den Variablenbezeichnungen weggelassen. Stattdessen steht der Unter-
strich grundsätzlich als Kennzeichnung eines Raumzeigers im statorfesten
αβ -Bezugssystem. Die Ableitung des Statorflusses wirkt auf die Statorspan-
nung als von der Rotation der Maschine verursachte Gegenspannung ui mit

ui =

(
uiα

uiβ

)
=

d
dt

ΨPMS = ΨPM ·

(
−sin(γ)
cos(γ)

)
· d

dt
γ (3.43)

Die Komponenten von ũS sind damit nach Gleichung (3.41) und (3.38)

uα = RSiα +L
d
dt

iα +uiα (3.44)

uβ = RSiβ +L
d
dt

iβ +uiβ (3.45)

u0 = RSi0 (3.46)

Die α- und β -Komponenten der Spannung und des Stroms stellen jeweils
einen Raumzeiger in der komplexen αβ -Ebene dar. Die Nullkomponente der
Spannung hängt nur vom ohmschen Spannungsabfall eines gegebenenfalls auf-
tretenden Gleichtaktstromes ab. Bei im Stern verschalteten Maschinen mit
nicht angeschlossenem Sternpunkt kann ein solcher Strom nicht auftreten und
der Gleichtaktanteil in der Spannung ist Null.
Auf die Ableitung des Stromraumzeigers und damit auf die gesuchte Stromän-
derung hat der Gleichtaktanteil keine Auswirkung. Die Systemgleichung (3.40)
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3.2 Stromänderungsparameter bei isotropen Synchronmaschinen

wird daher nur noch mit den α- und β -Komponenten betrachtet und als Raum-
zeiger interpretiert:

uS = RSiS +L
d
dt

iS +ui (3.47)

Diese Gleichung kann nun leicht nach der Ableitung des Stromes umgestellt
werden:

d
dt

iS =
1
L
(uS−RSiS−ui) (3.48)

Die Spannung uS ist die von der Drehstrombrücke gestellte Spannung und
nimmt je nach Schaltzustand die Werte aus Tabelle 2.2 an (siehe auch Glei-
chung (2.29)). Der Betrag ist dabei bei den aktiven Schaltzuständen immer
gleich 2

3Ud und die Richtung entspricht der des zugehörigen Schaltzustands-
raumzeigers Sx. Bei den Freilaufzuständen ist die gestellte Spannung Null.
Damit kann die Ableitung des Stromes gemäß Gleichung (3.48) für die sechs
aktiven und die beiden Freilaufschaltzustände getrennt werden:

d
dt

ia,x =
1
L

(
2
3

Ud ·Sx−RSiS−ui

)
∀ x ∈ N | x ∈ {1 . . .6} (3.49)

d
dt

if =
1
L
(0−RSiS−ui) (3.50)

Der Index „S“ für „Statorstrom“ wird zugunsten einer übersichtlicheren Dar-
stellung in der Bezeichnung der Stromsteigungen und der Stromänderungs-
parameter im weiteren Verlauf weggelassen. An seine Stelle treten „a“ für
Stromsteigungen in den aktiven Schaltzuständen und „f“ für die Freiläufe.
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α

β

ie,k+1

S1

S2S3

S4

S5 S6

ie,k

ia,k+1 ia,3,k+1

ia,4,k+1

∆if,k

∆ia,2,k

∆ia,1,k

∆ia,3,k

∆ia,4,k

∆ia,5,k ∆ia,6,k

if,k+1

Abbildung 3.4: Stromänderungsparameter einer isotropen Synchronmaschine

Damit können die Stromänderungsparameter gemäß der Definition aus Glei-
chung (2.15) und (2.16) für die isotrope Synchronmaschine beschrieben
werden:

∆if =
d
dt

if ·TPWM

=−1
L
(RSiS +ui) ·TPWM (3.51)

∆ia,x =
[

d
dt

ia,x−
d
dt

if

]
·TPWM

=
1
L
· 2

3
Ud ·Sx ·TPWM ∀ x ∈ N | x ∈ {1 . . .6} (3.52)

Diese Gleichungen sind die Grundlage für das in [1] vorgestellte Regelungs-
verfahren für isotrope Synchronmaschinen. Die sechs „aktiven Stromänder-
ungsparameter“ ∆ia,x entsprechen der Änderung des Statorstromes wenn für
einen ganzen Takt der jeweils zugehörige aktive Schaltzustand Sx geschal-
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3.2 Stromänderungsparameter bei isotropen Synchronmaschinen

tet wird. Durch Abzug der Stromänderung im Freilauf ∆if in Formel (3.52)
wird die Wirkung des ohmschen Spannungsabfalls sowie der drehzahlabhängi-
gen Gegenspannung der Maschine ui auf die Stromänderung herausgerechnet
(vergleiche Gleichung (3.49)). Damit sind die sechs aktiven Stromänder-
ungsparameter der isotropen Synchronmaschine nur noch vom Betrag der
Zwischenkreisspannung, der vom Rotorlagewinkel unabhängigen Induktivität
und der Richtung des verwendeten Schaltzustandsraumzeigers abhängig. Sie
sind entsprechend alle gleich lang und liegen auf der zum jeweiligen Schalt-
zustand zugehörigen Schaltzustandsachse, definiert durch die Richtung des
jeweiligen Schaltzustandsraumzeigers Sx.
In Abbildung 3.4 sind die aktiven Stromänderungsparameter als schwarze
Raumzeiger dargestellt. Sie spannen ein regelmäßiges Hexagon in der stator-
festen αβ -Ebene auf. Dieses ist in Abbildung 3.4 grau dargestellt. Ausgehend
vom Wert des Stroms ie,k am Ende des Taktes k kann der Strom innerhalb des
nächsten Taktes k+1 nur Werte innerhalb dieses Hexagons annehmen. Dass das
Hexagon seinen Ursprung nicht an der Spitze von ie,k hat, liegt daran, dass die
Gegenspannung der Maschine gleichzeitig mit der von der Drehstrombrücken-
schaltung angelegten Spannung an den Wicklungen wirksam ist. Werden aktive
Schaltzustände geschaltet, die in der αβ -Ebene den Stromraumzeiger in die
gleiche Richtung ändern, so ist die mögliche Stromänderung in diese Richtung
innerhalb eines Taktes viel größer, als wenn die angelegte Spannung der Ge-
genspannung entgegenwirken muss. Der Ursprung des Hexagons liegt darum
bei

if,k+1 = ie,k +∆if,k (3.53)

Dies entspricht geometrisch gerade der Subtraktion des Freilaufparameters in
Gleichung (3.52) und zeigt auf anschauliche Weise, dass erst durch diesen
Kunstgriff das regelmäßige Hexagon der aktiven Stromänderungsparameter
entsteht [1].
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3.2.1 Regelungskonzept der Adaptiven Direkten
Stromregelung einer isotropen Synchronmaschine

Der Ursprung des Hexagons if,k+1 entspricht nach Gleichung (3.53) gerade
dem Wert des Statorstromes, der sich nach einem Takt Freilauf, ohne jeglichen
Anteil eines aktiven Schaltzustandes, einstellen würde. Werden allerdings
aktive Schaltzustände geschaltet, wird der Strom, ausgehend von diesem
Punkt, am Ende der Taktperiode einen anderen Wert innerhalb des grauen
Sechsecks erreichen. Würde beispielsweise während des ganzen Taktes k+1
der aktiven Schaltzustand S6 eingeschaltet, so wäre der Strom am Ende des
Taktes gerade an der Spitze des Stromänderungsparameters ∆ia,6,k angelangt.
Würde er nur während der halben Periode eingeschaltet, wäre auch die
Änderung in Richtung ∆ia,6,k nur halb so groß.

Der Ursprung des Hexagons if,k+1 dient deshalb als Ausgangspunkt für die
Berechnung der Einschaltzeiten der aktiven Schaltzustände: Soll am Ende des
Taktes k+1 ein gegebener Sollwert ie,k+1 erreicht werden, so kann dieser als
Vektoraddition aus den Stromänderungen der anteilig geschalteten Schaltzu-
stände, mit deren benachbarten Stromänderungsparameter dargestellt werden:

ia,k+1 = ia,3,k+1 + ia,4,k+1 =
T3

TPWM
·∆ia,3,k +

T4

TPWM
·∆ia,4,k (3.54)

Dies ist in Abbildung 3.4 als grünes Zeigerdiagramm eingezeichnet und ver-
anschaulicht, wie die Aussteuergrade im Zusammenhang mit der Adaptiven
Direkten Stromregelung für isotrope Synchronmaschinen berechnet werden.
Durch die Struktur des regelmäßigen Sechsecks können für die Projektion des
Sollwerts auf die benachbarten Schaltzustandsachsen die bekannten Formeln
aus der Raumzeigermodulation verwendet werden [1, 69].
Dies zeigt, dass das Konzept der Stromänderungsparameter die zu regelnde
Strecke in direkten Bezug zu den Aussteuergraden bringt und ein sehr ein-
faches Regelungsverfahren ermöglicht, das ohne Streckenparameter und auf-
wändiges physikalisches Modell auskommt. Weder müssen die Induktivitäten
und Widerstände der Maschine bekannt sein, noch muss die Zwischenkreiss-
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3.2 Stromänderungsparameter bei isotropen Synchronmaschinen

pannung vorgesteuert werden. In der Information der Stromsteigung sind alle
Streckenparameter implizit mit enthalten. Es zeigt aber auch, wie wichtig
für dieses Verfahren die exakte Beschreibung und die Identifizierbarkeit der
Stromänderungsparameter in Echtzeit im Betrieb ist, gerade weil sie ein solch
zentraler Bestandteil der Adaptiven Direkten Stromregelung sind.

3.2.2 Identifikation des Rotorlagewinkels aus dem
Freilaufparameter

Der Freilaufparameter hängt nach Gleichung (3.51) von der induzierten
Gegenspannung, der Induktivität und vom ohmschen Spannungsabfall des
Statorstroms am Statorwiderstand ab. Da die Richtung der induzierten Ge-
genspannung über die Gleichung (3.43) direkt mit dem Rotorlagewinkel γ

verknüpft ist, kann über die Messung der Stromsteigung im Freilauf der Rotor-
lagewinkel bestimmt werden und in geberlosen Verfahren angewendet werden.
Nur bei großen Strömen verursacht der ohmsche Spannungsabfall einen Fehler,
der aber mit Kenntnis des Statorwiderstandswerts kompensierbar ist. Hierzu ist
außer der ohnehin notwendigen PWM kein zusätzliches Testsignal notwendig.
Die Identifikation des Rotorlagewinkels mittels der gemessenen taktfrequen-
ten Stromsteigungen ist bereits seit Ende der 1980er Jahre Grundlage einiger
Verfahren zur geberlosen Regelung elektrischer Maschinen. Als ein wichtiges
Beispiel sei hier die INFORM-Methode genannt [7–9, 74]. Weitere Verfahren,
die diese Zusammenhänge ebenfalls nutzen, sind unter anderem in [28, 75–79]
dargestellt.

3.2.3 Berechnung des Freilaufparameters aus den aktiven
Stromänderungsparametern

Um die Stromänderungsparameter der aktiven Schaltzustände bestimmen zu
können, wird in jedem Takt die gemessene Stromsteigung sowohl während
der aktiven Schaltzustände, als auch während des Freilaufs benötigt (siehe
Gleichung (3.52)). Speziell im Hinblick auf den Freilauf bewirken große
Aussteuergrade der aktiven Schaltzustände, dass die Aussteuergrade der
beiden Freilaufschaltzustände zu kurz werden, um noch valide Messungen
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der Stromsteigung durchführen zu können. Der Extremfall ist hierbei die
Blocktaktung, bei der gar kein Freilauf mehr geschaltet wird und die gestellte
Spannung ausschließlich den sechs aktiven Raumzeigern entspricht.
In [1] wurde darum bei zu geringer Freilaufzeit zunächst das Modula-
tionsverfahren umgeschaltet, damit oberer und unterer Freilauf zeitlich
zusammengelegt werden konnten. Bei noch größeren aktiven Aussteuergraden
wäre aber auch dieses Verfahren nicht geeignet gewesen, immer ausreichend
lange Freiläufe zu gewährleisten. Darum wurde in der Regelung ein Min-
destfreilauf implementiert, der zwar garantierte, dass die Stromsteigungen
im Freilauf in jedem Takt gemessen werden konnten, aber gleichzeitig den
Modulationsgrad und damit die Spannungsausnutzung der Drehstrombrücken-
schaltung merklich einschränkte.

Eine Alternative zum Mindestfreilauf stellt das im Folgenden vorgestellte
Verfahren dar, mit dem der Freilaufparameter direkt aus den gemessenen
Stromsteigungen der beiden verwendeten aktiven Schaltzustände auf sehr ein-
fache Weise berechnet werden kann.
Werden nur die Stromsteigungen d

dt ia,x der aktiven Schaltzustände ohne Abzug
der Stromsteigung im Freilauf als Raumzeiger in der komplexen αβ -Ebene
dargestellt, ergibt sich Abbildung 3.5. Dies geht direkt aus Gleichung (3.52)
hervor wenn darin der Freilaufparameter nicht subtrahiert wird. Anschaulich
kann auch in Abbildung 3.4 der Freilaufparameter vektoriell addiert werden.
Die in Abbildung 3.5 abgebildeten schwarzen Raumzeiger entsprechen durch

die Multiplikation der Stromsteigungen mit TPWM derjenigen Stromänderung
in der komplexen αβ -Ebene, die sich einstellt, wenn ausschließlich der
zugehörige Schaltzustand für einen ganzen Takt geschaltet wird. Durch die
Überlagerung der von der Drehstrombrücke gestellten Spannung mit der
Gegenspannung der Maschine ist direkt ersichtlich, dass die so dargestellten
Stromänderungen deutlich richtungsabhängig sind. Die Drehstrombrücken-
schaltung stellt dabei sechs gleichberechtigte Spannungen zur Verfügung. Die
Gegenspannung wirkt zusätzlich.
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d
dt ia,4 ·TPWM

α

β

ie,k+1

S1

S2S3

S4

S5 S6

ie,k

ia,k+1

∆if,k

d
dt ia,2 ·TPWM

d
dt ia,1 ·TPWM

d
dt ia,3 ·TPWM

d
dt ia,5 ·TPWM

d
dt ia,6 ·TPWM

if,k+1

Abbildung 3.5: Stromänderungsparameter ohne Abzug der Stromänderung im Freilauf einer iso-
tropen Synchronmaschine

Im Vergleich zu Abbildung 3.4 ist aus dem regelmäßigen Raumzeiger-
diagramm der sechs aktiven Stromänderungsparameter, das eine einfache
Berechnung der Aussteuergrade ermöglicht, ein sehr unregelmäßiges Raum-
zeigerdiagramm, bestehend aus den sechs Stromänderungen geworden. Im
Ergebnis jedoch sind beide Raumzeigerdiagramme gleich: Die Spitzen der
Stromänderungsparameter aus Abbildung 3.4 und der Stromänderungen aus
Abbildung 3.5 liegen jeweils auf den gleichen Punkten, nämlich den Eckpunk-
ten des regelmäßigen, grau dargestellten Sechsecks. Physikalisch betrachtet,
wirkt die Gegenspannung ja für alle sechs Schaltzustände in die gleiche Rich-
tung, bewirkt demnach also eine Parallelverschiebung des Sechsecks um ∆if.

Mit dem Wissen, dass die Spitzen der Raumzeiger auf einem regelmäßigen
Sechseck liegen, kann nun der Freilaufparameter bestimmt werden. Hierzu
wird die in Abschnitt 2.2.4 eingeführte und in Tabelle 2.5 beschriebene relative

77



3 Allgemeine Darstellung der Stromänderungsparameter bei Synchronmaschinen

60°

α

β

S1

S2S3

S4

S5 S6

ie,k

∆i f ,k d
dt ia,R ·TPWM

60°

d
dt ia,L ·TPWM

d
dt ia,L ·TPWM · e j π

3

d
dt ia,R ·TPWM · e− j π

3

Abbildung 3.6: Konstruktion des Freilaufparameters aus den aktiven Stromänderungsparametern

Nomenklatur der benachbarten gemessenen Stromsteigungen verwendet.
In Abbildung 3.6 sind die gemessenen Stromsteigungen der verwendeten akti-
ven Schaltzustände während eines Taktes schwarz dargestellt. In diesem Takt
wurden die beiden aktiven Schaltzustände S1=SR als rechter aktiver Schalt-
zustand und S2=SL als linker aktiver Schaltzustand in Sektor I verwendet.
Der Freilauf sei nicht geschaltet worden, so dass der Freilaufparameter ∆if
(lila dargestellt) nicht gemessen werden konnte. Die Stromänderungsparame-
ter ∆ia,x nach Gleichung (3.52) werden nun ebenfalls in relativer Nomenklatur
nach Tabelle 2.5 beschrieben. Da die Beträge der sechs aktiven Strom-
änderungsparameter alle gleich groß sind und nur die Richtung von den
Schaltzustandsraumzeigern abhängt, gilt für den rechten und den linken Strom-
änderungsparameter eines Sektors der Zusammenhang:

∆ia,L = ∆ia,R · e j π
3 (3.55)
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Die beiden in Takt k gemessenen Stromsteigungen der beiden aktiven Schalt-
zustände multipliziert mit TPWM, sind nach Gleichung (3.52) und zusammen
mit Gleichung (3.51) in relativer Nomenklatur gerade die Stromänderungspa-
rameter

∆ia,L,k =
[

d
dt

ia,L,k−
d
dt

if

]
TPWM =

d
dt

ia,L,k ·TPWM−∆if,k (3.56)

∆ia,R,k =
[

d
dt

ia,R,k−
d
dt

if

]
TPWM =

d
dt

ia,R,k ·TPWM−∆if,k (3.57)

Zusammen mit Gleichung (3.55) sind die Gleichungen (3.56) und (3.57) ein
lineares Gleichungssystem, bestehend aus drei Gleichungen mit den drei Unbe-
kannten ∆ia,L,k, ∆ia,R,k und ∆if,k, das gelöst werden kann. Dazu wird Gleichung
(3.56) nach ∆if,k umgestellt

∆if,k =
d
dt

ia,L,k ·TPWM−∆ia,L,k (3.58)

darin für ∆ia,L,k der Zusammenhang aus Gleichung (3.55) verwendet

∆if,k =
d
dt

ia,L,k ·TPWM−∆ia,R,k · e j π
3 (3.59)

und anschließend ∆ia,R,k durch Gleichung (3.57) ersetzt und nach ∆if,k umge-
stellt:

∆if,k =
d
dt

ia,L,k ·TPWM−
(

d
dt

ia,R,k ·TPWM−∆if,k

)
· e j π

3

(3.60)

∆if,k
(

1− e j π
3

)
=

d
dt

ia,L,k ·TPWM−
d
dt

ia,R,k ·TPWM · e j π
3 (3.61)

Mit

1− e j π
3 = 1−

(
1
2
− j

1
2

√
3
)
=

1
2
− j

1
2

√
3

= cos
(
−π

3

)
+ j sin

(
−π

3

)
= e− j π

3 (3.62)
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wird daraus

∆if,k =
d
dt

ia,L,k ·TPWM · e j π
3 − d

dt
ia,R,k ·TPWM · e j 2π

3

∆if,k =
(

d
dt

ia,L,k · e j π
3 +

d
dt

ia,R,k · e− j π
3

)
·TPWM (3.63)

Um den Freilaufparameter bei zu kurzen Freilaufschaltzuständen zu bestim-
men, reicht es also aus die gemessene Stromsteigung des linken aktiven
Schaltzustands um 60° nach links und die gemessene Stromsteigung des
rechten aktiven Schaltzustands um 60° nach rechts zu drehen, beide zu
addieren und mit der Periodendauer TPWM zu multiplizieren [E8].

Ein ähnlicher Zusammenhang kann auch für die magnetisch anisotrope
Synchronmaschine hergeleitet werden. Dies ist in Abschnitt 3.3.3 beschrieben.

Da eine Raumzeigerdrehung um einen festen Winkel einer Multiplikation
der α- und β -Komponenten mit jeweils einer Konstanten entspricht, kann
diese Rechenoperation sehr effizient und schnell innerhalb eines Taktes auf
einem FPGA durchgeführt werden. Auch die Addition und die Multiplikation
mit TPWM wird im FPGA innerhalb eines Taktes berechnet, so dass die
Bestimmung des Freilaufparameters nach Gleichung (3.63) innerhalb von 2-3
FPGA-Takten abgearbeitet werden kann. An dieser Stelle wird deutlich, dass
die Verwendung der relativen Nomenklatur bei der Implementierung deutliche
Vorteile bietet: Der Algorithmus nach Gleichung (3.63) muss nur auf eine
Art im FPGA implementiert werden. Da in einem Takt ohnehin nur zwei der
sechs aktiven Schaltzustände verwendet werden, können diese nach Tabelle
2.5 einem in Takt k verwendeten rechten und linken aktiven Schaltzustand
zugeordnet werden. Die Berechnung erfolgt dann nach Gleichung (3.63)
unabhängig von den absoluten Schaltzuständen immer gleich.

Die nach Gleichung (3.63) gedrehten Raumzeiger sind in Abbildung 3.6
grün dargestellt. Die Addition der gedrehten Raumzeiger ist aus Gründen der
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Übersichtlichkeit nicht explizit abgebildet, kann jedoch leicht anhand der ge-
strichelten Linien nachvollzogen werden.

3.3 Stromänderungsparameter bei anisotropen

Synchronmaschinen

Zur Berechnung der Stromänderungsparameter bei magnetisch anisotropen
Synchronmaschinen wird wieder das in das statorfeste Bezugssystem transfor-
mierte Spannungsgleichungssystem der permanentmagneterregten Synchron-
maschine nach Gleichung (3.35) aus Abschnitt 3.1 als Basis verwendet:

ũS = R̃S ĩS + L̃SA
d
dt

ĩS +
d
dt

L̃SB · ĩS + L̃SB
d
dt

ĩS +
d
dt

Ψ̃ΨΨPMS (3.64)

Im Gegensatz zu den isotropen Synchronmaschinen ist die Induktivität der
Maschine bei den anisotropen Synchronmaschinen über den Umfang der Ma-
schine betrachtet nicht konstant, sondern vom Rotorlagewinkel γ abhängig.
Dies wird üblicherweise durch eine Ungleichheit der Luftspaltfeldinduktivität
Ld in Richtung des ungestörten Permanentmagnetflusses und senkrecht dazu in
q-Richtung Lq ausgedrückt:

Ld 6= Lq (3.65)

Für den Gleich- und den Wechselanteil der Induktivitätsmatrix bedeutet das
nach Gleichung (3.14) und (3.15)

LA =
1
3
(
Ld +Lq

)
6= 2

3
L (3.66)

LB =
1
3
(
Ld−Lq

)
6= 0 (3.67)

Es kann also weder LA vereinfacht durch eine mittlere Induktivität L aus-
gedrückt werden, noch kann LB vernachlässigt werden (vergleiche hierzu
Gleichung (3.38) und (3.39)). Die Terme mit LB in den Gleichung (3.64) müs-
sen deshalb bei den anisotropen Synchronmaschinen berücksichtigt werden.
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Um Gleichung (3.64) nach den gesuchten Stromsteigungen umstellen zu kön-
nen, wird sie zunächst wieder mit den ausgeschriebenen Matrizen dargestellt.
Dazu müssen ergänzend zu den bereits in Abschnitt 3.1 hergeleiteten Matrizen
noch die Ableitung der Induktivitätsmatrix L̃SB (siehe Gleichung (3.33))

L̃SB =
3
2

LB ·


cos(2γ) sin(2γ) 0

sin(2γ) −cos(2γ) 0

0 0 0



d
dt

L̃SB = 3LB ·


−
( d

dt γ
)

sin(2γ)
( d

dt γ
)

cos(2γ) 0( d
dt γ
)

cos(2γ)
( d

dt γ
)

sin(2γ) 0

0 0 0



= 3LB ·


−ω sin(2γ) ω cos(2γ) 0

ω cos(2γ) ω sin(2γ) 0

0 0 0

 (3.68)

und der Flussmatrix Ψ̃ΨΨPMS (siehe Gleichung (3.34)) berechnet werden:

Ψ̃ΨΨPMS = ΨPM ·

cosγ

sinγ

0



d
dt

Ψ̃ΨΨPMS = ΨPM ·


−
( d

dt γ
)

sin(γ)( d
dt γ
)

cos(γ)

0

= ΨPM ·


−ω sin(γ)

ω cos(γ)

0

 (3.69)
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Dabei wurde bereits die Ableitung des Rotorwinkels durch die Kreisfrequenz
ω ersetzt:

d
dt

γ = ω (3.70)

Mit diesen Gleichungen kann das Spannungsgleichungssystem aus Gleichung
(3.64) mit voll ausgeschriebenen Matrizen formuliert werden:uα

uβ

u0

=

RS 0 0
0 RS 0
0 0 RS


iα

iβ
i0

+
3
2

LA ·

1 0 0
0 1 0
0 0 0

 d
dt

iα
iβ
i0



+3LB ·


−ω sin(2γ) ω cos(2γ) 0

ω cos(2γ) ω sin(2γ) 0

0 0 0


iα

iβ
i0



+
3
2

LB ·


cos(2γ) sin(2γ) 0

sin(2γ) −cos(2γ) 0

0 0 0

 d
dt

iα
iβ
i0



+ΨPM ·


−ω sin(γ)

ω cos(γ)

0

 (3.71)

Aufgeteilt in die αβ0-Komponenten ergeben sich die folgenden Gleichungen:

uα =RSiα +
3
2

LA
d
dt

iα −3LBω sin(2γ) iα +3LBω cos(2γ) iβ

+
3
2

LB cos(2γ)
d
dt

iα +
3
2

LB sin(2γ)
d
dt

iβ −ωΨPM sin(γ)

=(RS−3LBω sin(2γ)) iα +

(
3
2

LA +
3
2

LB cos(2γ)

)
d
dt

iα

+3LBω cos(2γ) iβ +
3
2

LB sin(2γ)
d
dt

iβ −ωΨPM sin(γ) (3.72)
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uβ =RSiβ +
3
2

LA
d
dt

iβ +3LBω cos(2γ) iα +3LBω sin(2γ) iβ

+
3
2

LB sin(2γ)
d
dt

iα −
3
2

LB cos(2γ)
d
dt

iβ +ωΨPM cos(γ)

=3LBω cos(2γ) iα +
3
2

LB sin(2γ)
d
dt

iα

+(RS +3LBω sin(2γ)) iβ +

(
3
2

LA−
3
2

LB cos(2γ)

)
d
dt

iβ

+ωΨPM cos(γ) (3.73)

u0 =RSi0 (3.74)

Die beiden Gleichungen (3.72) und (3.73) werden nun jeweils nach d
dt iβ um-

gestellt, dann gleichgesetzt, um d
dt iβ zu eliminieren und nach d

dt iα aufgelöst.
Diese Berechnung ist recht umfangreich und wird daher an dieser Stelle nicht
explizit aufgeführt. Sie kann jedoch mit allen Zwischenschritten im Anhang in
Abschnitt A.1.1 nachgelesen werden. Das Ergebnis dieser Rechnung ist nach
Gleichung (A.21):

d
dt

iα =
2

3
(
L2

A−L2
B

)
·
{
(LA−LB cos(2γ))uα − (LB sin(2γ))uβ

+[−RSLA +3LALBω sin(2γ)+RSLB cos(2γ)] iα

+
[
RSLB sin(2γ)+3L2

Bω−3LALBω cos(2γ)
]

iβ

+[LA sin(γ)+LB sin(γ)]ωΨPM

}
(3.75)

Um d
dt iβ zu berechnen wird genau umgekehrt verfahren: Zunächst werden

die beiden Gleichungen (3.72) und (3.73) jeweils nach d
dt iα umgestellt, dann

gleichgesetzt, um d
dt iα zu eliminieren und nach d

dt iβ aufgelöst. Diese Berech-
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nung befindet sich ebenfalls mit sämtlichen Zwischenschritten im Anhang in
Abschnitt A.1.2 und liefert das Ergebnis (A.47) :

d
dt

iβ =
2

3
(
L2

A−L2
B

)
·
{
−LB sin(2γ)uα +[LA +LB cos(2γ)]uβ

−
[
3LALBω cos(2γ)+3L2

Bω−RSLB sin(2γ)
]

iα

− [RSLA +RSLB cos(2γ)+3LALBω sin(2γ)] iβ

− [LA cos(γ)+LB cos(γ)]ωΨPM

}
(3.76)

Da im Freilauf der Maschine die Statorspannung Null ist, ergeben sich durch
Nullsetzen der Statorspannungskomponenten uα und uβ in Gleichung (3.75)
und (3.76) sowie Multiplikation mit der PWM-Periodendauer, analog zu (2.15)
und (3.51) direkt die αβ -Komponenten der Stromänderungsparameter für die
Freilauf-Schaltzustände der anisotropen Synchronmaschine:

∆if,α =
d
dt

iα

∣∣∣∣
uS=0
·TPWM

=
2

3
(
L2

A−L2
B

) ·TPWM

·
{
[−RSLA +3LALBω sin(2γ)+RSLB cos(2γ)] iα

+
[
RSLB sin(2γ)+3L2

Bω−3LALBω cos(2γ)
]

iβ

+[LA sin(γ)+LB sin(γ)]ωΨPM

}
(3.77)
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∆if,β =
d
dt

iβ

∣∣∣∣
uS=0
·TPWM

=
2

3
(
L2

A−L2
B

) ·TPWM

·
{
−
[
3LALBω cos(2γ)+3L2

Bω−RSLB sin(2γ)
]

iα

− [RSLA +RSLB cos(2γ)+3LALBω sin(2γ)] iβ

− [LA cos(γ)+LB cos(γ)]ωΨPM

}
(3.78)

Die Stromänderungsparameter für die aktiven Schaltzustände werden gemäß
Definition (2.16) wieder durch Subtraktion der Steigungen im Freilauf aus
(3.77) und (3.78) von der Stromsteigung während der aktiven Schaltzustände
(3.75) und (3.76) berechnet:

∆ia,x,α =

(
d
dt

iα

∣∣∣∣
uS=ux

− d
dt

iα

∣∣∣∣
uS=0

)
·TPWM

=
2

3
(
L2

A−L2
B

) ·TPWM

·
[
(LA−LB cos(2γ))ux,α − (LB sin(2γ))ux,β

]
(3.79)

∆ia,x,β =

(
d
dt

iβ

∣∣∣∣
uS=ux

− d
dt

iβ

∣∣∣∣
uS=0

)
·TPWM

=
2

3
(
L2

A−L2
B

) ·TPWM

·
[
−LB sin(2γ)ux,α +[LA +LB cos(2γ)]ux,β

]
(3.80)

Ein einfacher Zusammenhang zwischen den gestellten Spannungsraumzeigern
und den Stromänderungsparametern wie in Gleichung (3.52) und (3.51) exis-
tiert bei den anisotropen Synchronmaschinen offenbar nicht mehr. Um eine
griffigere Darstellung zu erhalten, wird aus den α- und β -Komponenten nach
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3.3 Stromänderungsparameter bei anisotropen Synchronmaschinen

den Gleichungen (3.79) und (3.80) der Raumzeiger des aktiven Stromände-
rungsparameters gebildet:

∆ia,x =

(
∆ia,x,α
∆ia,x,β

)
= ∆ia,x,α + j∆ia,x,β

=
2

3
(
L2

A−L2
B

) ·TPWM

·
[
(LA−LB cos(2γ))ux,α − (LB sin(2γ))ux,β

]
(3.81)

+
2

3
(
L2

A−L2
B

) ·TPWM

·
[
− jLB sin(2γ)ux,α + jLAux,β + jLB cos(2γ)ux,β

]
(3.82)

Die α- und die β -Komponente des Statorspannungsraumzeigers ux,α und ux,β

wird jeweils durch den Betrag des Raumzeigers (siehe Gleichung (2.29)) und
die zugehörige Winkelfunktion gemäß

ux = ux,α + jux,β (3.83)

ux,α = |ux| · cosϕx =
2
3

Ud · cosϕx (3.84)

ux,β = |ux| · sinϕx =
2
3

Ud · sinϕx (3.85)

ersetzt:

∆ia,x =
2

3
(
L2

A−L2
B

) ·TPWM

·
[
(LA−LB cos(2γ))

2
3

Ud · cosϕx− (LB sin(2γ))
2
3

Ud · sinϕx

− jLB sin(2γ)
2
3

Ud · cosϕx + jLA
2
3

Ud · sinϕx

+ jLB cos(2γ)
2
3

Ud · sinϕx

]
(3.86)

Die Terme werden zusammengefasst und die Winkelfunktionen durch die Eu-
lersche Darstellung ersetzt. Die detaillierte Rechnung hierzu befindet sich im
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3 Allgemeine Darstellung der Stromänderungsparameter bei Synchronmaschinen

Anhang in Abschnitt A.1.3. Das Ergebnis der Umformungen ist eine sehr
kompakte Formel für die aktiven Stromänderungsparameter der anisotropen
Synchronmaschine (siehe Gleichung (A.61)):

∆ia,x =
4

9
(
L2

A−L2
B

) ·Ud ·TPWM ·
[
LA · e jϕx −LB · e j(2γ(t)−ϕx)

]
(3.87)

Unter der getroffenen Annahme, dass sich die Zwischenkreisspannung und die
PWM-Frequenz nicht ändern, ist der Faktor vor der Klammer eine Konstante.
Auch LA und LB können als konstant angenommen werden, da sie durch die
Konstruktion der Maschine bedingt und über die konstanten Parameter Ld und
Lq definiert sind. Damit besteht für die aktiven Stromänderungsparameter le-
diglich eine vom jeweiligen aktiven Schaltzustand bestimmte Abhängigkeit
vom jeweiligen Schaltzustandswinkel ϕx mit

ϕx = (x−1) ·60° ∀ x ∈ N | x ∈ {1 . . .6} (3.88)

und eine zeitliche Abhängigkeit von γ(t). Für die Darstellung in der komple-
xen αβ -Ebene wird Gleichung (3.87) als Summe zweier separater Raumzeiger
geschrieben:

∆ia,x =
4UdTPWM

9
(
L2

A−L2
B

)LAe jϕx︸ ︷︷ ︸
mx

− 4UdTPWM

9
(
L2

A−L2
B

)LBe j(2γ(t)−ϕx)︸ ︷︷ ︸
rx

(3.89)

= mx− rx (3.90)

Mit

mx =
4UdTPWM

9
(
L2

A−L2
B

)LAe jϕx (3.91)

= m · e jϕx ∀ x ∈ N | x ∈ {1 . . .6} (3.92)

rx =
4UdTPWM

9
(
L2

A−L2
B

)LBe j(2γ(t)−ϕx) (3.93)

= r · e j(2γ(t)−ϕx) ∀ x ∈ N | x ∈ {1 . . .6} (3.94)
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3.3 Stromänderungsparameter bei anisotropen Synchronmaschinen

ergibt das in kompakter Schreibweise eine sehr elegante, analytische Beschrei-
bung für die aktiven Stromänderungsparameter der anisotropen Synchronma-
schine:

∆ia,x = m · e jϕx − r · e j(2γ(t)−ϕx) (3.95)

Die Raumzeiger mx zeigen mit dem jeweiligen Schaltzustandswinkel ϕx in die
Richtung des zugehörigen Schaltzustands Sx. Die über e j2γ(t) zeitabhängigen
Raumzeiger rx haben alle dieselbe konstante Länge und rotieren mit der
doppelten Winkelgeschwindigkeit 2γ(t). Wegen der Subtraktion aus Glei-
chung (3.95) führt das dazu, dass die Spitzen der Stromänderungsparameter
∆ia,x ebenfalls mit der doppelten Winkelgeschwindigkeit um die Spitzen des
jeweils zugehörigen Raumzeigers mx rotieren. Die Ortskurve der einzelnen
Stromänderungsparameter beschreibt deshalb jeweils einen Kreis mit Radius
r um die Spitze des zugehörigen Raumzeigers mx. Aus diesem Grund werden
die Raumzeiger mx als „Mittelpunktraumzeiger“ bezeichnet, die Raumzeiger
rx hingegen als „Radiusraumzeiger“.

Die Beträge m und r der Raumzeiger mx und rx sind jeweils bei allen aktiven
Schaltzuständen Sx (mit x = 1, . . . ,6) gleich groß und mit konstanten Parame-
tern zeitinvariant:

m =
4UdTPWM

9
(
L2

A−L2
B

)LA (3.96)

r =
4UdTPWM

9
(
L2

A−L2
B

)LB (3.97)

Sie unterscheiden sich nur im Faktor LA bei den Mittelpunktraumzeigern,
beziehungsweise LB bei den Radiusraumzeigern. Es ist direkt ersichtlich, dass
bei einer magnetisch isotropen Synchronmaschine mit LB = 0, der Betrag der
Radiusraumzeiger Null wird. Die Stromänderungsparameter beschreiben dann
wieder ein regelmäßiges Hexagon, analog zu dem der isotropen Maschine aus
Abschnitt 3.2.
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Abbildung 3.7: Stromänderungsparameter ∆ia,x,k einer anisotropen Synchronmaschine im Takt k.
Die gestrichelten grauen Dreiviertelkreise deuten die Rotation der roten Radius-
raumzeiger rx während 3/8 einer elektrischen Periode der Maschine an. Die grünen
Mittelpunktraumzeiger mx sind konstant.

In Abbildung 3.7 sind die sechs aktiven Stromänderungsparameter ∆ia,x,k
einer anisotropen Synchronmaschine schwarz dargestellt. Der Index k steht
dafür, dass die abgebildeten Raumzeiger lediglich für den Takt k gültig sind,
in welchem sie gemessen wurden. Im Betrieb verändert sich die Gestalt des
schwarzen Raumzeigerdiagramms durch die Abhängigkeit der Radiusraum-
zeiger von 2γ(t) mit der doppelten Winkelgeschwindigkeit. Die gestrichelten
grauen Dreiviertelkreise deuten die Rotation der Radiusraumzeiger während
3/8 einer elektrischen Periode der Maschine an. Die grünen Mittelpunktraum-
zeiger sind zeitlich konstant und liegen mit ihren Schaltzustandswinkeln auf
den Schaltzustandsachsen.

Die Radiusraumzeiger besitzen nach Gleichung (3.94) jeweils eine individuelle
Phasendrehung von −ϕx nach Gleichung (3.88). Zwei benachbarte Radius-
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3.3 Stromänderungsparameter bei anisotropen Synchronmaschinen

raumzeiger sind darum immer um den konstanten Winkel von−60° zueinander
verdreht. Da sich die Phasendrehung für zwei gegenüberliegende Schaltzu-
stände Sx und Sx±3 zu 180° aufsummiert, sind die Stromänderungsparameter
zweier gegenüberliegender aktiver Schaltzustände punktsymmetrisch zur Mitte
des von den Mittelpunktraumzeigern aufgespannten Sechsecks. Mit Gleichung
(3.88) gilt:

ϕx±3 = (x±3−1) ·60° = (x−1) ·60°±3 ·60° = ϕx±180° (3.98)

Für gegenüberliegende Stromänderungsparameter gilt damit:

∆ia,x±3 = m · e jϕx±3 + r · e j(2γ−ϕx±3)

= m · e jϕx±180° + r · e j(2γ−ϕx∓180°)

= m · e jϕx e jπ + r · e j(2γ−ϕx)e jπ

=
(

m · e jϕx + r · e j(2γ−ϕx)
)

e jπ

∆ia,x±3 = ∆ia,x · e jπ (3.99)

3.3.1 Regelungskonzept der Adaptiven Direkten
Stromregelung bei anisotropen Synchronmaschinen

Das graue, von den aktiven Stromänderungsparametern aufgespannte, unregel-
mäßige Sechseck stellt das Gebiet in der statorfesten Stromraumzeigerebene
dar, in welchem der Stromraumzeiger bei den gegebenen Stromänderungsmög-
lichkeiten nach einem Takt liegen kann. Ausgehend vom Endwert des Stroms
ie,k im Takt k kann ein neuer Sollwert ie,k+1 des Statorstroms, der innerhalb die-
ses Sechsecks liegt, innerhalb eines Taktes erreicht werden. Einschränkungen
der Realisierung, wie Mindesteinschaltzeit, etc. sind hierbei vernachlässigt.

Im Gegensatz zu den Stromänderungsparametern bei isotropen Synchron-
maschinen (siehe Gleichung (3.52)) stimmen die Richtungen der Strom-
änderungsparameter nicht mehr mit den Richtungen der Schaltzustandsraum-
zeiger überein, sind nicht mehr alle gleich lang und weisen zudem noch eine
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Abbildung 3.8: Regelungskonzept der Adaptiven Direkten Stromregelung bei einer anisotropen
Synchronmaschine.

zeitliche Abhängigkeit vom aktuellen Rotorlagewinkel auf. Eine einfache
Berechnung der Aussteuergrade der Halbbrücken, wie in [1] vorgestellt, in
dem die als Stromraumzeiger dargestellten Sollwerte auf die benachbarten
Schaltzustandsachsen abgebildet werden, ist daher nicht mehr möglich (siehe
3.8).

Eine weitere Schwierigkeit besteht in der Auswahl der benachbarten Schaltzu-
stände. Es können Situationen auftreten, in denen der Sollraumzeiger noch im
Sektor x liegt, die benachbarten Stromänderungsparameter allerdings zu den
Schaltzuständen des Sektors x+1 gehören. Das ist beispielsweise dann der Fall,
wenn der Sollraumzeiger in Abbildung 3.8 zwischen der Schaltzustandsachse
des Schaltzustands S4 und dem Stromänderungsparameter ∆ia,4 liegt. Der Soll-
wert liegt damit noch in Sektor III, kann aber nur durch Raumzeigeraddition
von ∆ia,4 und ∆ia,5, also anteiliges Schalten von S4 und S5 in Sektor IV erreicht
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3.3 Stromänderungsparameter bei anisotropen Synchronmaschinen

werden. Die Auswahl der benachbarten Schaltzustände kann daher nicht mehr
aufgrund der Lage des Sollwerts innerhalb der bisherigen Sektoren I bis VI
erfolgen.

Eine einfache Möglichkeit, sowohl die Aussteuergrade zu berechnen, als auch
die benachbarten Schaltzustände zu identifizieren besteht darin, die theoretisch
notwendigen Aussteuergrade für alle sechs benachbarten Schaltzustände zu be-
rechnen. Als Ergebnis dieser Berechnung werden nur im richtigen Sektor beide
Aussteuergrade positiv sein. In den anderen Sektoren wird mindestens einer
der beiden Aussteuergrade negativ sein, im gegenüberliegenden Sektor sogar
beide.
Dabei wird wieder die für die Implementierung vorteilhafte relative Darstel-
lung als rechter und linker aktiver Stromänderungsparameter gemäß Tabelle
2.5 verwendet. Zunächst wird die Raumzeigeraddition gemäß

ia,k+1 = ia,R,k+1 + ia,L,k+1 =
TR

TPWM
·∆ia,R,k +

TL

TPWM
·∆ia,L,k

= aR ·∆ia,R,k +aL ·∆ia,L,k (3.100)

in den α- und β -Komponenten als zwei Gleichungen dargestellt und nach den
Aussteuergraden aufgelöst:

aR =
ia,k+1,α ·∆ia,L,β − ia,k+1,β ·∆ia,L,α
∆ia,L,β ·∆ia,R,α −∆ia,L,α ·∆ia,R,β

(3.101)

aL =
ia,k+1,β ·∆ia,R,α − ia,k+1,α ·∆ia,R,β
∆ia,L,β ·∆ia,R,α −∆ia,L,α ·∆ia,R,β

(3.102)

Um diese Berechnung in jedem Takt für alle sechs Sektoren durchführen zu
können, müssen aber neben den beiden in Takt k verwendeten, gemessenen
aktiven Stromänderungsparametern auch die nicht verwendeten restlichen vier
aktiven Stromänderungsparameter bekannt sein.
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Abbildung 3.9: Berechnung aller sechs aktiver Stromänderungsparameter einer anisotropen Syn-
chronmaschine:
orange: verwendete und gemessene Stromänderungsparameter
blau: gemessene Stromänderungsparameter um 180° gedreht
schwarz: berechnet nach Gleichung (3.95) oder (3.107) und (3.109)

3.3.2 Berechnung aller sechs aktiven
Stromänderungsparameter in jedem Takt

Um alle sechs aktiven Stromänderungsparameter zu berechnen, werden die
analytischen Zusammenhänge aus Gleichung (3.95) verwendet. In Abbildung
3.9 sind die in Takt k verwendeten, gemessenen Stromänderungsparameter
orange eingezeichnet. Die gegenüberliegenden aktiven Stromänderungspa-
rameter (blau in Abbildung 3.9) können nach Gleichung (3.99) durch eine
Drehung um 180° sehr einfach berechnet werden. Hierzu muss lediglich das
Vorzeichen sowohl des Real- als auch des Imaginärteils, also der α- und der
β -Komponente, des Stromänderungsparameters invertiert werden.
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Die dazwischenliegenden Stromänderungsparameter sind in Abbildung 3.9
schwarz dargestellt. Sie können mit Hilfe des Mittelpunkt- und Radiusraum-
zeigers nach Gleichung (3.95) berechnet werden:

∆ia,x = m · e jϕx − r · e j(2γ(t)−ϕx) (3.103)

Alternativ können die dazwischenliegenden aktiven Stromänderungsparameter
auch durch gegenseitige Subtraktion der gemessenen aktiven Stromänderungs-
parameter voneinander berechnet werden. Aus Gleichung (3.95) folgt nämlich
mit Gleichung (2.32) für die dem des Schaltzustand ∆ia,x benachbarten Schalt-
zustände:

∆ia,x−1 = m · e j(ϕx−60°)− r · e j(2γ(t)−ϕx+60°) (3.104)

∆ia,x+1 = m · e j(ϕx+60°)− r · e j(2γ(t)−ϕx−60°) (3.105)

Wird der linke gemessene aktive Stromänderungsparameter vom rechten sub-
trahiert ergibt sich

∆ia,x−∆ia,x+1 = m · e jϕx − r · e j(2γ(t)−ϕx)

−m · e j(ϕx+60°)+ r · e j(2γ(t)−ϕx−60°)

= m · e jϕx
(

1− e j60°
)
− r · e j(2γ(t)−ϕx)

(
1− e− j60°

)
Mit

1− e j60° = e− j60°

1− e− j60° = e+ j60°

wird daraus

∆ia,x−∆ia,x+1 = m · e jϕx e− j60°− r · e j(2γ(t)−ϕx)e j60°

= m · e j(ϕx−60°)− r · e j(2γ(t)−ϕx+60°) (3.106)
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Ein Vergleich mit Gleichung (3.104) ergibt sofort den Zusammenhang

∆ia,x−1 = ∆ia,x−∆ia,x+1 (3.107)

Für den anderen dazwischenliegenden aktiven Stromänderungsparameter gilt
entsprechend

∆ia,x+2 = ∆ia,x+3−∆ia,x+4 (3.108)

und mit Gleichung (3.99) ergibt dies

∆ia,x+2 = ∆ia,x+1−∆ia,x (3.109)

Diese Zusammenhänge sind in Abbildung 3.9 durch die Addition der beiden
hellblauen, invertierten gemessenen Stromänderungsparameter zu den beiden
gemessenen Stromänderungsparameter veranschaulicht.
Die analytische Beschreibung nach Gleichung (3.95) ermöglicht somit die ein-
fache Berechnung aller sechs aktiven Stromänderungsparameter. Sind zwei
aktive Stromänderungsparameter bekannt, können auch die übrigen vier ak-
tiven Stromänderungsparameter durch einfache Addition, Subtraktion, sowie
Invertierung des Vorzeichens der α- und der β -Komponente berechnet werden
und zwar ohne den Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger explizit bestimmen zu
müssen.

3.3.3 Berechnung des Freilaufparameters aus den aktiven
Stromänderungsparametern

Auch bei der anisotropen Synchronmaschine lässt sich der Freilaufparameter
aus den gemessenen Stromänderungen der verwendeten aktiven Schaltzu-
stände berechnen. Somit kann auch die anisotrope Synchronmaschine bei
Vollaussteuerung betrieben werden und trotzdem die Stromänderungsparame-
ter angegeben werden.
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Die gemessenen Stromänderungen der aktiven Schaltzustände können, mul-
tipliziert mit der Periodendauer, als „gemessene“ Stromänderungsparameter
verstanden werden:

∆ia,R,M =
d
dt

ia,R ·TPWM (3.110)

∆ia,L,M =
d
dt

ia,L ·TPWM (3.111)

Wird hiervon der Freilaufparameter subtrahiert, ergibt sich direkt die Definition
der aktiven Stromänderungsparameter nach Gleichung (3.52):

∆ia,R =

[
d
dt

ia,R−
d
dt

if

]
TPWM =

d
dt

ia,R ·TPWM−∆if (3.112)

= ∆ia,R,M−∆if (3.113)

∆ia,L =

[
d
dt

ia,L−
d
dt

if

]
TPWM =

d
dt

ia,L ·TPWM−∆if (3.114)

= ∆ia,L,M−∆if (3.115)

Als weitere Voraussetzung wird die Kenntnis des Betrags der Mittelpunkt-
raumzeiger vorausgesetzt. Da dieser sich im Betrieb nicht verändert (siehe
Gleichung (3.96)), kann er, einmal gemessen, als Konstante betrachtet werden.
Mit dem Betrag sind auch alle Mittelpunktraumzeiger bekannt (sieh Gleichung
(3.92)). Mit Gleichung (3.95) gilt:

∆ia,R,M = ∆if +mR− rR (3.116)

∆ia,L,M = ∆if +mL− rL (3.117)

Die Zusammenhänge dieser Gleichungen sind in Abbildung 3.10 grafisch als
Raumzeigeraddition zu sehen. Diese Gleichungen werden nun nach dem Frei-
laufparameter umgestellt:

∆if = ∆ia,R,M−mR + rR (3.118)

∆if = ∆ia,L,M−mL + rL (3.119)

97



3 Allgemeine Darstellung der Stromänderungsparameter bei Synchronmaschinen

∆ia,L,M

∆ia,R,M

∆ia,R,M · e j π
3

∆ia,L,M · e− j π
3

mR

mR

mL

rR

rL

∆if ∆ia,R

∆ia,L

SR

SL

∆ia,R,M−∆ia,L,M

Abbildung 3.10: Berechnung des Freilaufparameters aus den Stromänderungen der aktiven Schalt-
zustände bei der anisotropen Synchronmaschine

Gleichsetzen und nach den Radiusraumzeigern auflösen ergibt

∆ia,R,M−mR + rR = ∆ia,L,M−mL + rL (3.120)

rL− rR = ∆ia,R,M−∆ia,L,M +mL−mR (3.121)

Mit Gleichung (3.95) und (3.88) gilt für benachbarte aktive Stromänderungs-
parameter:

∆ia,x = mx− rx = m · e jϕx − r · e j(2γ−ϕx) (3.122)

∆ia,x+1 = mx+1− rx+1 = m · e jϕx+1 − r · e j(2γ−ϕx+1) (3.123)
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mit

mx+1 = m · e j(ϕx+60°) = mx · e j60° (3.124)

rx+1 = r · e j(2γ−ϕx−60°) = rx · e− j60° (3.125)

Den „nächsten“ Stromänderungsparameter ∆ia,x+1 kann man also ausrechnen,
indem der Radiusraumzeiger rx um 60° nach rechts gedreht und vom Mittel-
punktraumzeiger mx, der um 60° nach links gedreht wird, subtrahiert wird.
Genau so folgt der „Linke“ (Index „L“) aus dem „Rechten“ (Index „R“):

mL = mR · e j60° (3.126)

rL = rR · e− j60° (3.127)

Diese Zusammenhänge werden nun in Gleichung (3.120) eingesetzt:

rL− rR = ∆ia,R,M−∆ia,L,M +mL−mR (3.128)

rR

(
e− j π

3 −1
)
= ∆ia,R,M−∆ia,L,M +mR

(
e j π

3 −1
)

(3.129)

Mit (
e− j π

3 −1
)
=−e j π

3 (3.130)(
e j π

3 −1
)
= e j 2π

3 (3.131)

wird daraus

−rR · e j π
3 = ∆ia,R,M−∆ia,L,M +mR · e j 2π

3

rR =−∆ia,R,M · e− j π
3 +∆ia,L,M · e− j π

3 −mL (3.132)
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Dies wird nun in Gleichung (3.118) eingesetzt

∆if = ∆ia,R,M−mR + rR

= ∆ia,R,M−mR−∆ia,R,M · e− j π
3 +∆ia,L,M · e− j π

3 −mL

= ∆ia,R,M
(

1− e− j π
3

)
+∆ia,L,M · e− j π

3 −mR−mL

und führt als Ergebnis zu folgender Rechenvorschrift:

∆if = ∆ia,R,M · e j π
3 +∆ia,L,M · e− j π

3 −mR−mL (3.133)

Um bei der anisotropen Synchronmaschine aus den gemessenen Stromstei-
gungen in den aktiven Schaltzuständen den Freilaufparameter zu berechnen,
ist demnach eine ähnliche Rechenoperation durchzuführen, wie bei der isotro-
pen Synchronmaschine (siehe Gleichung (3.63)). Die Drehungen um±60° und
die Subtraktion der beiden beteiligten Mittelpunktraumzeiger können leicht im
FPGA realisiert werden.

3.3.4 Berechnung des Mittelpunkt- und Radiusraumzeigers

Um den Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger zu berechnen, werden die geo-
metrischen Zusammenhänge nach Gleichung (3.95) ausgenutzt. Das Ziel soll
sein, eine Berechnung der gesuchten Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger mit
den gemessenen Stromänderungsparametern eines Taktes zu ermöglichen. In
Abbildung 3.11 sind die beiden aktiven Stromänderungsparameter eines Tak-
tes schwarz dargestellt. Es wird hierbei wieder die relative Bezeichnung als
rechter und linker aktiver Stromänderungsparameter nach Tabelle 2.5 verwen-
det, um einen Algorithmus zu erhalten, der unabhängig von der absoluten Lage
der gemessenen Werte ist.
Wird der linke aktive Stromänderungsparameter um 60° nach rechts gedreht,
so liegt er aufgrund der symmetrischen Zusammenhänge zwischen den benach-
barten Stromänderungsparametern nach den Gleichungen (3.126) und (3.127)
auf dem Kreis, der durch den Radiusraumzeiger des rechten Stromänderungs-
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SR
mR

∆ia,R rR

SL

mL

∆ia,L

rL

∆i∗a,L r∗L

δ

δ

s

60°

ρ

Abbildung 3.11: Konstruktionszeichnung zur Berechnung des Mittelpunktraumzeigers

parameters beschrieben wird. Dies ist in Abbildung 3.11 schwarz gestrichelt
dargestellt. In Formeln ausgedrückt ist dieser Zusammenhang:

∆i∗a,L = ∆ia,L · e− j π
3

= (mL− rL) · e− j π
3 = mL · e− j π

3 − rL · e− j π
3

= mR− r∗L (3.134)

mit

r∗L = rL · e− j π
3 (3.135)
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Damit kann nun die in Abbildung 3.11 blau eingezeichnete Sehne s berechnet
werden:

s = ∆ia,R−∆i∗a,L (3.136)

Der zwischen den Radiusraumzeigern rR und r∗L aufgespannte Winkel ρ beträgt
wegen (3.127) und (3.135) gerade 120°:

r∗L = rL · e− j π
3 = rR · e− j π

3 · e− j π
3 = rR · e− j 2π

3 (3.137)

⇒ ρ =
2π

3
= 120° (3.138)

Die Sehne s bildet mit den beiden Radiusraumzeigern rR und r∗L ein gleich-
seitiges Dreieck und die beiden Winkel δ zwischen der Sehne und den
Radiusraumzeigern sind darum gleich groß. Wegen der Winkelsumme im Drei-
eck betragen sie jeweils

δ =
180°−ρ

2
=

180°−120°
2

= 30° (3.139)

Für δ gilt damit für die Winkelbeziehung

cosδ = cos30° =
1
2
·
√

3 =
s
2
r

(3.140)

und damit der Zusammenhang zwischen dem Radiusraumzeiger und der Sehne

r =
1√
3
· s (3.141)

r∗L =
1√
3
· s · e j π

6 (3.142)

Die Sehne wird durch die gemessenen aktiven Stromänderungsparameter nach
Gleichung (3.136) und (3.134) ersetzt, um den Radiusraumzeiger direkt mit
den gemessenen Stromänderungsparametern berechnen zu können:

r∗L =
1√
3
·
(

∆ia,R−∆ia,L · e− j π
3

)
· e j π

6 (3.143)

102



3.3 Stromänderungsparameter bei anisotropen Synchronmaschinen

beziehungsweise

rL = r∗L · e j π
3 =

1√
3
·
(

∆ia,R · e j π
3 −∆ia,L

)
· e j π

6 (3.144)

Der Mittelpunktraumzeiger kann damit und durch Umstellen von Gleichung
(3.134) berechnet werden (siehe auch Abbildung 3.11):

mR = ∆i∗a,L + r∗L = ∆i∗a,L +
1√
3
· s · e j π

6 (3.145)

Diese Beziehung wird nun mit den Zusammenhängen aus Gleichung (3.136),
(3.134) so umgeschrieben werden, dass einzig Abhängigkeiten von den beiden
gemessenen aktiven Stromänderungsparametern auf der rechten Seite stehen:

mR = ∆i∗a,L +
1√
3

(
∆ia,R−∆i∗a,L

)
· e j π

6

= ∆ia,L · e− j π
3 +

1√
3

∆ia,R · e j π

6 − 1√
3

∆ia,L · e− j π
3 · e j π

6

=
1√
3

e j π

6 ·∆ia,R +

(
e− j π

3 − 1√
3
· e− j π

6

)
∆ia,L

=
1√
3

e j π

6 ·∆ia,R +
1√
3
· e− j π

2 ∆ia,L

Die Berechnung des Mittelpunktraumzeigers aus den gemessenen rechten und
linken aktiven Stromänderungsparametern ist damit:

mR =
1√
3

(
e j π

6 ·∆ia,R + e− j π
2 ∆ia,L

)
(3.146)

Mit Gleichung (3.144) und (3.146) stehen somit die notwendigen Gleichungen
zur Berechnung des Mittelpunkt- und Radiusraumzeigers auf Basis der gemes-
senen aktiven Stromänderungsparameter eines Taktes zur Verfügung. Da die
Berechnungen sich auf Drehstreckungen der gemessenen Raumzeiger und Ad-
ditionen beschränken, sind diese durch Multiplikationen mit Konstanten und
Additionen in einem FPGA sehr effizient realisierbar. Für die weitere Ver-
wendung der Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger werden jeweils ihre Beträge
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benötigt. Diese werden durch die Verwendung eines Cordic-Algorithmus eben-
falls im FPGA berechnet (siehe Kapitel 5).

3.4 Verwendung der allgemeinen Beschreibung

der Stromänderungsparameter

Die Darstellung der Stromänderungsparameter mit Hilfe des Mittelpunkt- und
Radiusraumzeigers eröffnet zwei mögliche Verwendungen:

1. Identifikation des Rotorlagewinkels durch Auswertung der Stromänder-
ungsparameter

2. Berechnung der Stromänderungsparameter mit Hilfe des Rotorlagewinkels

3.4.1 Identifikation des Rotorlagewinkels durch Auswertung
der Stromänderungsparameter

Jeder Radiusraumzeiger hängt nach Gleichung (3.94) direkt vom Rotorlage-
winkel ab:

rx = r · e j(2γ(t)−ϕx) (3.147)

⇒ arg(rx) = 2γ(t)−ϕx (3.148)

Mit Kenntnis des Winkels eines Radiusraumzeigers kann damit auf γ(t) ge-
schlossen werden:

γ =
arg(rx)+ϕx

2
=

1
2

(
arctan

(
rx,β

rx,α

)
+ϕx

)
(3.149)

Durch die Abhängigkeit der Radiusraumzeiger vom doppelten Rotorlagewin-
kel nimmt der Winkel des Radiusraumzeigers pro elektrischer Periode zweimal
jeden Wert zwischen 0 und 2π an. Das Ergebnis der Berechnung von Glei-
chung (3.149) liefert deshalb sowohl für γ , als auch für −γ dasselbe Ergebnis.
Alleine durch Gleichung (3.149) kann also nicht entschieden werden, ob mit
dem berechneten Winkel tatsächlich γ und damit die Richtung der d-Achse
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(siehe Abbildung 3.1) oder−γ und damit die um 180° gedrehte Richtung iden-
tifiziert wurde. Physikalisch liegt dies daran, dass die Induktivitäten in d- und
q-Richtung zwar unterschiedlich sind, aber der magnetische Leitwert inner-
halb einer Orientierung in positive und negative Richtung gleich bleibt. Ld ist
sowohl in d- als auch in „-d“-Richtung gleich groß.
Diese Problemstellung kann auf verschiedene Arten gelöst werden. Eine Me-
thode besteht darin, zunächst die d-Achse noch unabhängig vom Vorzeichen zu
finden und dann so lange d-Strom in die Maschine einzuprägen, bis aufgrund
des Sättigungsverhaltens bei hohen Strömen die Richtung der d-Achse be-
stimmt werden kann [9]. Eine andere Methode besteht in der Auswertung von
Offsets der Induktivitäten, die beispielsweise durch Flusssammler-Anordnung
vergrabener Magnete entstehen können. Dadurch wird die Induktivität in
+d-Richtung einen geringfügig anderen Wert aufweisen, als in -d-Richtung
[77].

In dieser Arbeit wird die Identifikation des Rotorlagewinkels nicht weiter un-
tersucht. Letztlich existieren bereits einige Verfahren zur geberlosen Regelung
elektrischer Maschinen, die genau darauf basieren, durch die Auswertung
der taktfrequenten Stromsteigungen den Rotorlagewinkel zu gewinnen [7–9,
75–77].

Es ist jedoch ein echter Vorteil des Adaptiven Direkten Stromregelverfahrens,
dass durch die Messung der Stromsteigungen, quasi als Nebenprodukt, die
Identifikation des Rotorlagewinkels ermöglicht wird.

3.4.2 Berechnung der Stromänderungsparameter mit Hilfe
des Rotorlagewinkels

Ist der Rotorlagewinkel bekannt, können mit Hilfe des Mittelpunkt- und
Radiusraumzeigers zu jedem Zeitpunkt alle sechs aktiven Stromänderungspa-
rameter nach Gleichung (3.95) angegeben werden:

∆ia,x = mx− rx = m · e jϕx − r · e j(2γ−ϕx) (3.150)
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3 Allgemeine Darstellung der Stromänderungsparameter bei Synchronmaschinen

Eine valide Messung der Stromsteigungen in jedem einzelnen PWM-Takt ist
für die Angabe der Stromänderungsparameter somit nicht mehr zwingend
notwendig. Speziell im Hinblick auf zu kurze Schaltzustände ist dies ein echter
Vorteil und erweitert dadurch die Möglichkeiten der Anwendung der Adapti-
ven Direkten Stromregelung. Speziell für anisotrope Synchronmaschinen ist
die exakte Lage der Stromänderungsparameter im jeweiligen Takt aufgrund
ihrer Abhängigkeit vom Rotorlagewinkel sehr wichtig. Durch die analytische
Berechenbarkeit ist dies jedoch in jedem Takt gegeben.

Da die Beträge der Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger nach Gleichung (3.96)
und (3.97) von Parametern abhängen, die entweder zeitinvariant sind (LA, LB,
TPWM), beziehungsweise leicht vorsteuerbar sind (Ud), kann die Messung die-
ser Beträge auch leicht gefiltert werden. Für einen rein adaptiven Betrieb wird
in Kapitel 5 ein adaptives FIR-Filter für diese Anwendung vorgestellt. Es ist
aber auch möglich, die Beträge des Mittelpunkt- und Radiusraumzeigers für
die erste Verwendung direkt aus den Maschinenparametern LA und LB, sowie
den Stromrichter-Parametern Ud und TPWM zu berechnen und dann im Betrieb
durch die Messung der Stromsteigungen und mit den Beziehungen aus den
Gleichungen (3.144) und (3.146) sowie einer Filterung anzupassen.
Eine große Herausforderung bei der Messung der Stromsteigungen stellen zu
kurze Schaltzustände dar, in denen aufgrund von Störungen durch Schalt-
handlungen oder Ungenauigkeiten bei der exakten zeitlichen Zuordnung der
Messwerte zu den Schaltzuständen zuverlässige Messwerte nahezu unmöglich
sind. Um für diese kurzen Schaltzustände dennoch die Stromsteigungen zu er-
halten, existiert die Möglichkeit, den Geradenzug des Stroms für diese Zeiten
aus den benachbarten, gemessenen Geradenabschnitten zu interpolieren.
Werden die aktiven Stromänderungsparameter jedoch direkt nach Gleichung
(3.150) berechnet, entfällt die Notwendigkeit der Interpolation vollständig.
Auch für noch so kurze Schaltzustände sind die Stromänderungsparameter
direkt berechenbar. Mehr noch, durch die analytische Darstellung aller sechs
aktiver Stromänderungsparameter können sogar dann die Stromänderungspa-
rameter angegeben werden, wenn beide aktiven Schaltzustände zu kurz sein
sollten.
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Darüber hinaus ist auch die Kenntnis des Freilaufparameters für die Bestim-
mung der aktiven Stromänderungsparameter nicht mehr erforderlich. Für die
Anwendung der Adaptiven Direkten Stromregelung wird dieser zwar dennoch
benötigt (siehe Abbildung 3.8), er kann aber auch aus den aktiven Stromände-
rungsparametern berechnet werden (siehe Gleichung (3.63) und (3.133)).

3.5 Betriebsbereiche für die Identifikation

Mit Hilfe der als konstant angenommenen Beträge der Mittelpunkt- und Ra-
diusraumzeiger können die Stromänderungen alleine mit dem als bekannt
vorausgesetzten Rotorlagewinkel (beispielsweise von einem Winkelgeber)
berechnet werden. Damit sind die Stromänderungsparameter in allen Betrieb-
spunkten berechenbar und müssen nicht mehr zwingend in jedem Takt in
allen Schaltzuständen gemessen werden. Insbesondere entfällt dadurch die
Messungenauigkeit und die Notwendigkeit einer Interpolation bei sehr kur-
zen Schaltzuständen. Um dabei trotzdem adaptiv zu bleiben, müssen zuvor
in ausreichend langen Schaltzuständen die Beträge von Mittelpunkt- und Ra-
diusraumzeiger ausgemessen worden sein. Die permanente Nachführung der
Beträge der Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger im Betrieb, kann auf die Mes-
sung der Stromsteigungen in ausreichend langen Schaltzuständen beschränkt
bleiben. Die verschiedenen möglichen Bereiche zur Identifikation der Strom-
steigungen sind in Abbildung 3.12 schematisch dargestellt und werden in den
folgenden Unterabschnitten diskutiert.

Bereich I - regulärer Betrieb

Im Bereich I (grün in Abbildung 3.12) sind die Einschaltzeiten der beiden
aktiven Schaltzustände und der Freilaufschaltzustände ausreichend lange, so
dass die Messung sowohl der aktiven, als auch der Freilauf-Stromänderungs-
parameter erfolgen kann. Entsprechend können auch die Mittelpunkt- und
Radiusraumzeiger nach den Gleichungen (3.144) und (3.146) berechnet wer-
den.
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Abbildung 3.12: Betriebsbereiche für die Identifikation

Bereich II - Betrieb an der Aussteuergrenze

Im Bereich II (blau in Abbildung 3.12) sind die Einschaltzeiten der Frei-
laufschaltzustände zu kurz, um valide Werte des Freilaufparameters messen
zu können. In diesem Bereich kann der Freilaufparameter bei einer isotro-
pen Maschine nach Gleichung (3.63), und bei einer anisotropen Maschine
nach Gleichung (3.133) berechnet werden. Bei der anisotropen Maschine wer-
den hierfür die beiden Mittelpunktraumzeiger der aktuellen Schaltzustände
benötigt. Unter der Annahme, dass die Beträge der Mittelpunkt- und Radius-
raumzeiger konstant sind, können sie aus der Identifikation vorangegangener
Takte im Bereich I übernommen werden.

Bereich III - Sektorenwechsel

Im Bereich III (orange in Abbildung 3.12) ist mindestens ein aktiver Schalt-
zustand zu kurz, um ein valides Ergebnis für die Stromsteigung messen zu
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können. Der Freilaufparameter hingegen kann problemlos gemessen werden.
Für die Berechnung der Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger werden aber beide
aktiven Stromänderungsparameter benötigt. Aus diesem Grund müssen auch in
Bereich III die Beträge der Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger aus vorange-
gangen Takten in Bereich I übernommen werden. Umgekehrt kann aber dann
wiederum der oder die fehlenden aktiven Stromänderungsparameter im Be-
reich III mit Hilfe des als bekannt vorausgesetzten Rotorlagewinkels analytisch
nach Gleichung (3.95) berechnet werden und für die Regelung genutzt werden.

Bereich IV - Sektorenwechsel an der Aussteuergrenze

In diesem Bereich (in Abbildung 3.12 orange/blau gestreift) ist ein aktiver
Schaltzustand und der Freilauf zu kurz für valide Messergebnisse. In diesem
Bereich müssen daher ebenfalls wieder die Beträge der Mittelpunkt- und
Radiusraumzeiger als konstant angenommen werden und sowohl der Frei-
laufparameter, als auch der fehlende aktive Stromänderungsparameter daraus
errechnet werden.

Im Betrieb ist es somit wichtig, dass bei einer Betriebspunktänderung auch
immer genügend Takte im Bereich I geschaltet werden, um die Beträge der
Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger aus dem neuen Betriebspunkt zu identifi-
zieren. Bleibt die Maschine jedoch in einem Betriebspunkt, oder wird dieser
nur langsam verändert, ist die Annahme gerechtfertigt, dass die Beträge der
Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger konstant sind.

3.6 Bewertung der verallgemeinerten

Darstellungsform der

Stromänderungsparameter

Die Darstellung der Stromänderungsparameter mit Hilfe der Mittelpunkt- und
Radiusraumzeiger ist für die Beschreibung der Stromänderungsparameter der
magnetisch anisotropen Synchronmaschine sehr nützlich um das zunächst
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schwer beschreibbare Verhalten auf die Unterschiede in Ld und Lq und den
Rotorlagewinkel zurückzuführen. Da der Betrag der Radiusraumzeiger direkt
proportional zu LB und damit zur Differenz zwischen Ld und Lq ist, kann
er auch als direkt proportional zur magnetischen Anisotropie der Maschine
gewertet werden. Bei isotropen Maschinen, zu denen auch die Asynchron-
maschine zählt, wird der Radiusraumzeiger einfach verschwinden und übrig
bleiben alleine die Mittelpunktraumzeiger, die wiederum das regelmäßige
Sechseck für die aktiven Stromänderungsparameter aufspannen.

Die Beschreibung mit den Mittelpunkt- und Radiusraumzeigern kann deshalb
als allgemeine Beschreibung der Stromänderungsparameter von Dreh-
strommaschinen bezeichnet werden, die sowohl den allgemeinen Fall der
anisotropen Maschinen, als auch den speziellen Fall der isotropen Maschinen
abdeckt und ohne Änderung des Algorithmus für beide verwendet werden
kann [E6, E7].

Darüber hinaus bietet es sich an, die ohnehin gemessenen schaltzustands-
abhängigen Stromsteigungen auch zur Identifikation des Rotorlagewinkels
zu verwenden. Dadurch kann die ADSR bei anisotropen Maschinen als
geberloses Stromregelungsverfahren betrieben werden.

Mit den vorgestellten Stromänderungsparametern kann die Regelung einer
anisotropen Synchronmaschine analog zur in [1] vorgestellten Regelung
erfolgen. Lediglich die Berechnung aller sechs aktiver Stromänderungspa-
rameter und die Auswahl der beiden für den neuen Sollwert passenden,
benachbarten aktiven Schaltzustände müssen zusätzlich erfolgen. Das resultie-
rende Blockschaltbild der Adaptiven Direkten Stromregelung für anisotrope
Synchronmaschinen ist in Abbildung 3.13 dargestellt.

Die Einordnung in die Familie der prädiktiven Regelungsverfahren entspricht
auch mit der Erweiterung um die Stromänderungsparameter für anisotrope
Synchronmaschinen der in Abschnitt 2.1.2 beschriebenen Klassifizierung.
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Abbildung 3.13: Blockschaltbild der Adaptiven Direkten Stromregelung für anisotrope Synchron-
maschinen
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4
Eine neue effiziente Methode zur

Bestimmung der Stromsteigungen

in Stromrichterschaltungen

“Nur wo du zu Fuß warst, bist du auch wirklich gewesen.”
Johann Wolfgang von Goethe

In diesem Kapitel wird ein neues Verfahren zur Messung der Stromsteigungen
vorgestellt, das auch in [E3] veröffentlicht wurde. Grundlage dieses Verfahrens
ist eine starke Überabtastung des gemessenen Stromsignals. Das überabgetas-
tete Signal wird dann mit dem Verfahren der Minimierung der Fehlerquadrate
(kurz LS-Verfahren oder LS-Filter, mit LS von engl. „Least-Squares“) gefiltert.
Da das Verfahren mathematisch direkt auf dem ursprünglichen LS-Verfahren
aufbaut, wird in Abschnitt 4.1 zunächst das allgemeine LS-Verfahren vorge-
stellt. Eine tiefer gehende Analyse der darin vorkommenden Pseudoinversen
der Beobachtermatrix für die konkreten Randbedingungen in Stromrichter-
schaltungen führt in Abschnitt 4.2 dann zum neuen Verfahren.

4.1 Das allgemeine

Least-Squares-Schätzer-Verfahren

Die Messung der Ströme in industriellen, umrichtergesteuerten elektrischen
Antrieben erfolgt üblicherweise mit potentialgetrennten Stromwandlern, die
im ersten Schritt die Phasenströme der Zuleitungen der Maschine zunächst
in eine für die weitere Signalverarbeitung geeignete Spannung umsetzen. Die
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Ausgangsgröße der Stromwandler ist idealerweise eine stromproportionale
Spannung, die für die weitere Verwendung in der digitalen Signalverarbeitung
mit einem Analog-Digital-Wandler (A/D-Wandler) auf eine digitale Zahl ab-
gebildet wird.
Durch die in realen Stromwandlern gegebene nicht-ideale Stromwandlung,
überlagertes Rauschen der verwendeten Bauteile und Verstärkerschaltungen
sowie die anschließende Digitalisierung entstehen jedoch Fehler im digital
vorliegenden Strommesswert. Um aus diesem Signal den tatsächlichen Strom-
messwert herauszufiltern, existieren eine Reihe von Filter-Algorithmen, von
denen der Ansatz der Minimierung der Fehlerquadrate bereits seit seiner ers-
ten Verwendung zur Berechnung von Kometenbahnen sehr weite Verbreitung
und Anwendung in Wissenschaft und Technik findet.

Überabtastung des zu messenden Signals

Ein wesentliches Merkmal des LS-Verfahrens ist, dass dem Verfahren ein
stark überabgetastetes Signal zugrunde gelegt wird. Das bedeutet, dass die
Abtastrate deutlich größer ist, als es für die Rekonstruktion des Signals auf-
grund seiner Bandbreite nötig wäre. Es werden also zu dem Zeitverlauf (oder
allgemein zu dem Zusammenhang zwischen zwei Größen) deutlich mehr
Messwertpaare aufgenommen, als für die Bestimmung des analytischen Zu-
sammenhangs notwendig wäre (siehe hierzu auch Abbildung 4.2).
Bei der Messung von zeitabhängigen Größen bedeutet dies, dass zu sehr vie-
len unterschiedlichen Zeitpunkten Messwerte aufgenommen werden und dass
sich das zu messende Signal zwischen zwei Messzeitpunkten nur unwesentlich
ändert. Überabtastung einer zeitabhängigen Größe bedeutet also, dass die Ab-
tastfrequenz des Signals deutlich höher liegen muss als die höchsten noch zu
messenden Frequenzanteile des Signals selbst. Das LS-Verfahren ist aber nicht
auf die Verarbeitung zeitabhängiger Größen beschränkt. Sollen beispielsweise
ortsabhängige Größen mit dem LS-Verfahren gefiltert werden, so müssen die
Messwerte an unterschiedlichen Orten aufgenommen werden. Auch hierbei
darf sich die ortsabhängige, physikalische Größe zwischen zwei Messwerten
nur unwesentlich ändern.
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Besonders bei Signalen mit stochastisch normalverteiltem Fehler hat sich
dieser Ansatz bewährt. Im Vergleich zum wahrscheinlich intuitivsten und
einfachsten Filter, der Berechnung des arithmetischen Mittelwerts, konvergiert
das LS-Filter durch die quadratische Gewichtung des Fehlers deutlich schnel-
ler und kommt darum mit deutlich weniger Messwerten aus, um ein valides
Messergebnis zu liefern [57, 58]. Hinzu kommt, dass durch die Quadrierung
der Messwertfehler, der Minimierungsaufgabe eine quadratische Gleichung
mit positivem Fehlerquadrat zugrunde gelegt wird, die immer genau ein
globales Minimum aufweist und damit mathematisch eindeutig lösbar ist.

Zur Identifikation der Stromsteigungen in leistungselektronischen Schaltun-
gen mittels des LS-Verfahren wird ein überabgetastetes Strommesswertsignal
verwendet. Dies sind digital vorliegende diskrete Zahlenwerte des mit ei-
ner konstanten, äquidistanten Abtastzeit TAD des A/D-Wandlers abgetasteten
Messsignals. Aufgrund der konstanten, äquidistanten Abtastzeit können dieses
Messwerte so in einem Diagramm eingetragen werden, dass auf der Abszisse
entweder die Zeit oder aber der Index des n-ten Messwerts zum Zeitpunkt
tn = n ·TAD eingetragen wird. Der Messwert yn selbst setzt sich in realen Mes-
sumgebungen aus dem physikalisch tatsächlich existierenden, den Messwert
überhaupt erst generierenden Wert Γn der zu messenden physikalischen Größe
und einem überlagerten Fehler en zusammen. Γn wird auch als „natürlicher“
Wert bezeichnet [57]:

yn = Γn + en (4.1)

Die Funktion Γ(n), die sämtliche natürlichen Datenwerte einer Messreihe
enthält wird dementsprechend „natürliche Funktion“ genannt.

Der Fehler wird zum Einen von einer nicht idealen Abbildung der physikali-
schen Größe auf die am A/D-Wandler angelegte Eingangsspannung verursacht
(Rauschen, nichtlineares Verhalten der Messverstärkerschaltung). Zum Ande-
ren generiert auch die A/D-Wandlung selbst einen nicht zu vernachlässigenden
Fehler durch die Abbildung der analogen, wertkontinuierlichen Eingangsspan-
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Abbildung 4.1: äquidistant abgetastete Messwerte mit überlagertem Fehler

nung auf diskrete Zahlenwerte (Quantisierungsfehler). In Abbildung 4.1 ist
eine solche Messreihe beispielhaft dargestellt.
Es ist eine faszinierende Eigenschaft des Menschen, dass jeder der diese Menge
an zufälligen Werten sieht, sofort erkennt, dass es sich hierbei um einen weit-
gehend linearen Verlauf handeln müsste. Man könnte nun intuitiv mit einem
Lineal eine Linie einzeichnen, die etwa in der Mitte zwischen den Mess-
werten liegt und würde dadurch schnell zu einem Ergebnis kommen. Die
Annahme, dass die zu ermittelnde natürliche Funktion durch Zeichnen ei-
nes geraden Striches durch die Menge der Messwerte gefunden werden kann,
entspricht mathematisch der grundsätzlichen Vorgabe einer linearen Funktion
oder Geradengleichung als sogenannte Basisfunktion. Die Spezifizierung wo
und mit welchem Winkel dieser Strich zu zeichnen ist, fehlt dabei noch. Um-
gangssprachlich würde man deshalb die Forderung formulieren, dass sich der
Strich möglichst „in der Mitte“ der Punktewolke befinden soll. Der zeichnende
Mensch würde dann die Steigung und den y-Achsenabschnitt der Geraden ent-
sprechend wählen und dadurch erst die Parameter der Basisfunktion festlegen
(siehe Abbildung 4.2).
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Modellfunktion

Die mathematische Umsetzung dieser Näherung wird im LS-Verfahren durch
eine analytische Darstellung der ursprünglichen real vorhandenen Stromwerte
durch eine sogenannte Modellfunktion M(p, f ) erreicht. Die Modellfunktion
soll das „natürliche“ Verhalten der Messgröße weitestgehend abbilden und
dabei nicht zu sensibel auf Ausreißer reagieren. Nur im Idealfall wird dabei
die Modellfunktion der natürlichen Funktion exakt und über alle Messpunkte
hinweg entsprechen. Alleine schon die Annahme, dass die natürliche Funk-
tion als Geradengleichung dargestellt werden kann, blendet ja von vornherein
sämtliche Nichtlinearitäten des physikalischen, die Messwerte erzeugenden
Prozesses aus. Zu den bereits angesprochenen Fehlerursachen des Messwerts
kommt darum noch der Approximationsfehler hinzu:

en,Appr. = Γ(n)−M(p, f ) (4.2)

Ist der Approximationsfehler kleiner oder in etwa so groß wie der restliche
Datenfehler, so kann die Modellfunktion als gut bezeichnet werden [57].

Die Modellfunktion kann dabei eine beliebige analytische Funktion sein, deren
grundsätzliche Struktur durch die Basisfunktionen f festgelegt und beschrie-
ben wird. Wird beispielsweise eine Geradengleichung als Modellfunktion
gewählt, so wird diese durch folgendes Polynom 1. Ordnung beschrieben:

MLinear(p, f ) = p1 · f1 + p2 · f2
!
= m · x+ c (4.3)

Die grundsätzliche Struktur des Polynoms 1. Ordnung wird dabei durch die
beiden Basisfunktionen

f1 = x1 = x

f2 = x0 = 1
(4.4)

bestimmt. Die individuelle Gestalt der Modellfunktion wird erst durch die
Parameter p festgelegt. In diesem Beispiel mit dem Polynom erster Ordnung
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Abbildung 4.2: Kurven-Fit der Messwertreihe aus Abbildung 4.1 mit einem Polynom 1. Ordnung
als Modellfunktion

sind die beiden Parameter p1 und p2 die zwei charakteristischen Werte einer
jeden Geradengleichung (siehe auch Abbildung 4.2):

p1 = m = Steigung

p2 = c = y−Achsenabschnitt
(4.5)

Der Gedanke der dem LS-Verfahren zugrunde liegt, besteht nun darin, dass die
Modellfunktion so gewählt wird, dass sie die zu messende Größe und ihr phy-
sikalisch bedingtes Verhalten analytisch grundsätzlich abbilden und möglichst
genau darstellen kann. Im vorliegenden Fall der zu messenden Ströme kann
unter der Annahme, dass die Ströme sich während der Messintervalle annä-
hernd linear ändern, ein Polynom erster Ordnung als Modellfunktion gewählt
werden. Der Stromverlauf enthält auch Anteile von Exponentialfunktionen und
Winkelfunktionen, die aber mit guter Näherung vernachlässigt werden können,
wenn nur jeweils kurze Abschnitte des Stromverlaufs approximiert werden sol-
len.
Soll aber beispielsweise die Höhe eines schräg nach oben geworfenen Balles
analytisch über der Weite des Wurfes dargestellt werden, wird zur analytischen
Beschreibung der Parabel ein Polynom 2. Ordnung benötigt. Exponentialfunk-
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tionen und Wachstumsfunktionen können wiederum als Modellfunktion bei
der Erfassung der Population einer Bakterienkolonie zugrunde gelegt werden.

Bei der Berechnung von Planetenbahnen hingegen verwendete Carl Friedrich
Gauß Ellipsengleichungen als Modellfunktionen. Damit konnte er im Jahr
1801 als einziger von etlichen Astronomen seiner Zeit den Zeitpunkt der
Wiederkehr des im Januar 1801 von dem Italiener Guiseppe Piazzi entdeckten
Zwergplaneten Ceres genau berechnen. Seine Zeitgenossen verwendeten hin-
gegen Kreisfunktionen und lagen mit ihren Berechnungen deutlich daneben.
Auf diese Berechnungen wendete er in den folgenden Monaten nach der
Wiederkehr von Ceres, nachdem deutlich mehr Messpunkte verfügbar waren,
erstmals auch das von ihm entwickelte LS-Verfahren an. Er beschrieb es in
dem 1809 erschienenen Buch „Theoria motus corporum coelestium in sectio-
nibus conicis solem ambientium“ (Theorie der Bewegung der Himmelskörper,
welche in Kegelschnitten die Sonne umlaufen)[80].

Dass die Wahl der grundsätzlichen Struktur der Modellfunktion einen entschei-
denden Einfluss auf das Ergebnis der Interpretation der Messwerte nach dem
LS-Verfahren hat, ist auch in den folgenden Abbildungen zu sehen. Wird bei-
spielsweise ein Polynom 6. Ordnung als Modellfunktion für die Filterung der
Messwerte aus Abbildung 4.1 gewählt, ergibt sich die in Abbildung 4.3 (a) ab-
gebildete rote Kurve und das zugehörige Gleichungssystem lautet:

MPoly6(p, f ) = p1 · f1 + p2 · f2 + ...+ p6 · f6 + p7 · f7

= p1 · x6 + p2 · x5 + ...+ p6 · x1 + p7 · x0
(4.6)

Die Basisfunktionen sind hierbei f1 . . . f7 = x6 . . .x0 und p1 . . . p6 sind die zu-
gehörigen Parameter. Ein weiteres Beispiel ist in Abbildung 4.3 (b) zu sehen.
Hier wurde eine Exponentialfunktion als Modellfunktion zugrunde gelegt. Die
Basisfunktion ist daher f1 = x1 und die beiden Parameter sind p1 und p2:

MExp(p, f ) = p2 · ep1· f1 (4.7)
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(a) Polynom 6. Ordnung als Modellfunktion

y n

n
(b) Exponentialfunktion als Modellfunktion

Abbildung 4.3: Illustration der Unterschiede in der Interpretation der Messreihe aus Abbildung 4.1
durch die Wahl unterschiedlicher Modellfunktionen

Fehler und Residuum

Die grundsätzliche Struktur der Modellfunktion an sich reicht aber noch nicht
aus, um die ursprüngliche gemessene Größe analytisch darzustellen. Um eine
möglichst exakte Abbildung der Messgröße durch die Modellfunktion zu er-
reichen, werden nun noch die Parameter so verändert, dass die Modellfunktion
bestmöglich an die Messwerte angepasst wird.
Dazu wird beim LS-Verfahren der Ansatz verfolgt, dass die Modellfunktion ge-
nau dann der ursprünglichen physikalischen Größe am besten entspricht, wenn
die Summe der Quadrate ihres Abstands zu jedem einzelnen Messwert minimal
wird (Satz von Gauß [81][82]). Dieser Abstand ist die Differenz zwischen den
Messwerten y und der Modellfunktion und wird als Residuum r bezeichnet:

rn = yn −Mn(p, f ) (4.8)

Das Residuum rn unterscheidet sich vom Fehler en dadurch, dass der Fehler den
gesamten Unterschied zwischen dem natürlichen Wert Γn und dem Messwert
yn beschreibt, einschließlich des Approximationsfehlers (siehe Abbildung 4.4,
sowie Gleichung (4.1) und (4.2)):

en = yn −Γn = rn + en,Appr. (4.9)

120



4.1 Das allgemeine Least-Squares-Schätzer-Verfahren

natürliche Funktion

n

yn

Modellunktion

Messwert yn

Residuum rn

Fehler en

Abbildung 4.4: Veranschaulichung des Unterschieds zwischen Residuum und Fehler

Durch die Approximation der natürlichen Funktion Γ durch die Modellfunk-
tion M(p, f ) kann in der Minimierungsaufgabe mathematisch aber nur die
Differenz zwischen Messwert und der Modellfunktion berücksichtigt werden.
Der Approximationsfehler an sich ist bei unbekannter natürlicher Funktion
nicht minimierbar.
Wäre beispielsweise bekannt, dass der Stromkurvenverlauf aufgrund der zu-
grundeliegenden Schaltung exponentiell sein müsste, so wäre sofort klar, dass
durch die Approximation der Messwerte mit einer Geraden ein grundsätzlicher
Fehler gemacht wird (Approximationsfehler). Das LS-Verfahren kann aber we-
gen der ihm übergebenen Modellfunktion in Form einer linearen Gleichung nur
die bestmöglich an die Messwerte angepasste Gerade, niemals aber einen ex-
ponentiellen Verlauf berechnen. Der Approximationsfehler selbst ist durch das
LS-Verfahren also nicht minimierbar und wird maßgeblich durch die Wahl der
Modellfunktion und die Gültigkeit der Annahme einer korrekten Abbildung
der natürlichen Funktion durch die Modellfunktion bestimmt.

Für die Aufgabe der Identifikation der Stromsteigungen in Stromrichterschal-
tungen wird in dieser Arbeit die grundsätzliche Annahme eines linearen
Stromkurvenverlaufs während eines Messintervalls getroffen (siehe hierzu
auch Abschnitt 2.1.1). Im weiteren Verlauf wird daher auf die Unterscheidung
zwischen Residuum und Fehler nicht mehr eingegangen, sondern unter der An-
nahme, dass die Modellfunktion die ursprüngliche physikalische Größe Γ exakt
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darstellt, das Residuum mit dem Fehler gleichgesetzt und nur noch als „Feh-
ler“ bezeichnet. Der Approximationsfehler bleibt für die weitere Betrachtung
somit unberücksichtigt.

Mn(p, f )≈ Γn

en,Appr. ≈ 0

en = yn−Γn ≈ yn−Mn(p, f )≈ rn (4.10)

Mathematische Beschreibung einer Messreihe

Damit kann jeder einzelne Messwert einer Messreihe als Summe aus idealem
Wert (berechenbar durch die Modellfunktion) und einem Fehler beschrieben
werden. Für den n-ten Messwert yn einer Messreihe gilt

yn = Mn(p, f )+ en (4.11)

Hierbei ist Mn die Modellfunktion des n-ten Messwerts und en der zum n-ten
Messwert gehörende Fehler. Der Index n wird daher auch als „Messwertin-
dex“ bezeichnet (siehe auch Abschnitt 5.3.1 auf Seite 192). Eine komplette
Messreihe mit N Messwerten generiert demnach auch N solcher Gleichun-
gen. Aus Gründen der übersichtlicheren Darstellung wird zur Beschreibung der
kompletten Messreihe darum die Matrixnotation verwendet. Die N Messwerte
y1 . . .yN einer mit einem Polynom q-ter Ordnung als grundsätzlicher Struktur
der Modellfunktion können damit wie folgt beschrieben werden:

y1
...

yn
...

yN


=



f1,1 · · · fq,1
...

...
f1,n · · · fq,n
...

...
f1,N · · · fq,N


·



p1
...

pn
...

pq


+



e1
...

en
...

eN


(4.12)
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mit

y =



y1
...

yn
...

yN


= Messwertvektor (4.13)

Die Matrix, die die Basisfunktionen der Modellfunktion enthält und damit die
grundsätzliche Struktur der Modellfunktion beschreibt, wird auch Beobachter-
matrix O („O“ von engl. „Observer“) genannt:

O =



f1,1 · · · fq,1
...

...
f1,n · · · fq,n
...

...
f1,N · · · fq,N


(4.14)

Der sogenannte Parametervektor

p =



p1
...

pn
...

pq


= Parametervektor (4.15)

enthält die gesuchten Parameter p1 . . . pN , mit denen die Modellfunktion

M(p, f ) = O ·p (4.16)
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den Messwerten bestmöglich angepasst wird, um im Idealfall exakt die ur-
sprünglich zu messende natürliche Größe darzustellen. Der Vektor e enthält
den zu jedem Messwert zugehörigen Fehler en, den es zu minimieren gilt:

e =



e1
...

en
...

eN


= Fehlervektor (4.17)

Die verkürzte Matrixschreibweise der gesamten Messreihe ist damit

y = M(p, f )︸ ︷︷ ︸
Modellfunktion

+ e︸︷︷︸
Fehler

= O ·p+ e (4.18)

und entspricht der Beschreibung der Messwerte durch eine Modellfunktion
(z.B. eine Gerade) mit einem überlagerten Fehler.

Es sei an dieser Stelle angemerkt, dass die Modellfunktion durchaus nicht für
alle Messwerte eines betrachteten Messintervalls identisch sein muss. Sowohl
die Basisfunktionen als auch die Parameter können bei jedem Messwert aus
mathematischer Sicht neu gewählt werden. In der vorliegenden Anwendung
zur Auswertung der Strommesswerte ist dies jedoch nicht sinnvoll.

Minimierungsaufgabe

Für eine Messreihe mit N Messwerten gemäß Gleichung (4.18) soll das
Minimum der Summe der Fehlerquadrate gefunden werden. Diese Minimie-
rungsaufgabe kann mathematisch folgendermaßen beschrieben werden:

min
p

N

∑
i=1

ei
2 = min

p

N

∑
i=1

(yi−Oi ·p)2 (4.19)

Da sowohl die Messwerte (yi) als auch die allgemeine Struktur der Mo-
dellfunktion mit O festgelegt und nicht veränderlich sind, muss derjenige
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Parametervektor gefunden werden, für den Gleichung (4.19) minimal wird.
Es sollen also diejenigen Parameter gefunden werden, die die Modellfunktion
bestmöglich an die Messwerte annähern. Die Summe der Fehlerquadrate wird
daher als vom Parametervektor abhängige Funktion geschrieben:

f (p) =
N

∑
i=1

(yi−Oi ·p)2 (4.20)

Dabei wird ein weiterer vorteilhafter Aspekt des LS-Verfahrens deutlich:
Durch die Betrachtung des Fehlerquadrats wird die zu minimierende Funktion
zu einer Gleichung (4.19) mit durchweg positiven Elementen. Diese Funk-
tion ist differenzierbar und die Minimierungsaufgabe ist dadurch analytisch
geschlossen lösbar. Zur Berechnung dieses Minimums muss die erste Ablei-
tung von Gleichung (4.20) berechnet und deren Nullstelle gefunden werden.
Da es sich bei den Elementen in Gleichung (4.20) um Vektoren und Matri-
zen handelt, muss hierbei partiell nach allen Elementen des Parametervektors
abgeleitet werden.

∇ f (p) = 0

Hat der Parametervektor die Dimension q muss demnach für alle q partiellen
Ableitungen gelten:

∂ f (p)
∂ pk

= 0 für k = 1,...,q

Unter Anwendung der Potenz- und Kettenregel kann die k-te partielle Ablei-
tung direkt aus Gleichung (4.20) berechnet werden:

∂ f (p)
∂ pk

=
N

∑
i=1

2(yi−Oi ·p) ·
∂

∂ pk
(yi−Oi ·p) (4.21)

=
N

∑
i=1

2(yi−Oi ·p) ·
(

0− ∂

∂ pk
Oi ·p

)
(4.22)
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Das Produkt der i-ten Zeile der Beobachtermatrix mit dem Parametervektor
kann wiederum als Summe geschrieben werden

Oi ·p =
(

oi1 oi2 · · · oiq

)
·


p1
...
pq


= (oi1 p1 + ...+oiq pq) =

q

∑
j=1

oi j p j (4.23)

Damit kann die partielle Ableitung weiter zusammengefasst werden:

∂ f (p)
∂ pk

=−2
N

∑
i=1

(
yi−

q

∑
j=1

oi j p j

)
· (oik)

Die Differenz zwischen dem i-ten Messwert und dem Produkt der i-ten Zeile
der Beobachtermatrix mit dem Parametervektor kann als Residuum oder Feh-
ler (siehe Gleichung (4.10)) aufgefasst und das Ergebnis damit noch kürzer
dargestellt werden:

∂ f (p)
∂ pk

=−2
N

∑
i=1

rioik =−2(r1o1k + r2o2k + ...+ rNoNk)

=−2rTO(: ,k) =−2O(: ,k)Tr (4.24)

Dabei ist O(: ,k) die k-te Spalte der Beobachtermatrix. Die vollständige diffe-
rentielle Ableitung ∇ f (p) ist damit

∇ f (p) =−2OTr =−2OT(y−Op) (4.25)
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Nullsetzen und Auflösen nach dem gesuchten Parametervektor führt direkt zu
einer Lösung des LS-Problems:

∇ f (p) !
= 0 (4.26)

−2OT(y−Op) !
= 0

−OTy+OTOp !
= 0

OTOp = OTy

p =
(
OTO

)−1OTy (4.27)

Es ist direkt ersichtlich, dass zur Berechnung dieser Lösung die Beobachter-
matrix invertierbar sein muss. Inversen von Matrizen sind in der Mathematik
zunächst jedoch nur für quadratische Matrizen definiert. Bei der Auswertung
einer Messreihe eines überabgetasteten Signals wird die Beobachtermatrix in
den allermeisten Fällen jedoch deutlich mehr Zeilen als Spalten haben, also
nicht quadratisch sein, da die Zeilenanzahl m der Anzahl an Messwerten in
einem Messintervall und die Spaltenanzahl n der Anzahl der Parameter des
Parametervektors entspricht. Bei angenommenem Polynom 1. Ordnung als
Modellfunktion gibt es beispielsweise nur die beiden Parameter Steigung und
y-Achsenabschnitt und damit ist n = 2 bei gleichzeitig bis zu mehreren hundert
Messwerten pro Messintervall.
Aber auch unter den quadratischen Matrizen gibt es welche, die sich nicht
invertieren lassen. Diese werden dann singuläre Matrizen genannt. Um auch In-
versen von singulären quadratischen Matrizen und von rechteckigen Matrizen
bilden zu können, wurde von Mathematikern das Konzept der Pseudoinversen
entwickelt. Diese besitzt nicht zwingend alle mathematischen Eigenschaften
einer regulären Inversen, ermöglicht aber die Invertierung rechteckiger und sin-
gulärer Matrizen. Es gilt [57, 83, 84]:
Sind die Spaltenvektoren der (m× n)-Beobachtermatrix O linear unabhängig
(d.h. der Rang r entspricht genau der Spaltenzahl n), dann ist die Pseudoinverse
(auch Moore-Penrose-Inverse genannt) definiert durch:

O+ =
[
OTO

]−1OT (4.28)
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Die Lösung des LS-Problems ist damit genau

p = O+ ·y (4.29)

und entspricht exakt dem Ergebnis der obigen Herleitung (Gleichung (4.27)).
Aus Sicht der Mathematik ist dieser Zugang zur Lösung des Minimierungs-
problems allerdings wohl eher theoretischer Natur. Hierzu ein Zitat aus [57],
einem Buch, das sich ausschließlich mit den verschiedenen Lösungsmöglich-
keiten der Regressionsrechnung beschäftigt:

„We emphasize that the pseudoinverse is mainly a theoretical tool for analysis
of the properties of least squares problems. For numerical computations one
should use methods based on orthogonal transformations and factorizations.“

Diese Aussage ist aus allgemeiner, mathematischer Sicht sicherlich korrekt
und in der notwendigen Berechnung von Gleichung (4.28) und den hierzu
getroffenen Randbedingungen begründet. Die Pseudoinverse in Echtzeit zu be-
rechnen, ist für viele Anwendungen schlicht zu aufwändig. Mit den im Zitat
angesprochenen Verfahren stehen zudem auch sehr gute iterative und effiziente
Methoden zur Verfügung, die zudem noch universeller lösbar sind, als die Be-
rechnung der Pseudoinversen. Hinzu kommt noch, dass die Pseudoinverse nach
Gleichung (4.28) auch nur dann berechenbar ist, wenn die Voraussetzung der
linearen Unabhängigkeit der Spaltenvektoren erfüllt ist. In einem allgemeinen
Lösungsverfahren müsste das aber immer erst geprüft werden.
Für den speziellen Fall der Auswertung der äquidistant abgetasteten Strom-
messwerte in zeitlich deutlich begrenzten Messintervallen und unter der
Annahme eines abschnittsweise linearen Verlaufs der Ströme liegen die Vor-
aussetzungen für eine Verwendung der Pseudoinversen allerdings sehr günstig.
Im folgenden Abschnitt wird die Messmethodik für diesen speziellen An-
wendungsfall und daraus resultierend die entsprechende Modellfunktion, die
Beobachtermatrix und der Parametervektor hergeleitet. Es wird außerdem ge-
zeigt, dass die Elemente der Pseudoinversen in diesem speziellen Fall sogar
analytisch und ohne Matrizenoperationen berechenbar sind.
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4.2 Neue effiziente Methode zur Implementierung

eines Least-Squares-Filters

4.2.1 Anwendung des Least-Squares-Verfahrens zur
Messung von Strömen in Stromrichterschaltungen

Grundlegende Annahmen

In vielen Anwendungen der Leistungselektronik ist eine Näherung des Zeit-
verlaufs der Ströme in den Induktivitäten durch zusammengesetzte Geraden-
abschnitte zulässig und sinnvoll (siehe Kapitel 2).
Diese Annahme ist dann gültig, wenn die Taktfrequenz des Stromrichters
groß genug ist, so dass die daraus resultierende Periodendauer eines Taktes
deutlich kleiner als die Zeitkonstante des durch die Induktivitäten verursach-
ten PT1-Gliedes ist. In den meisten Stromrichterschaltungen wird ein solches
Verhalten schon alleine durch das Design der Schaltung sichergestellt, damit
das Arbeitsprinzip einer Variation des Mittelwerts des Stromes durch Varia-
tion der relativen Einschaltdauer der Leistungshalbleiter überhaupt ermöglicht
wird. Üblich sind hierbei (für einen nicht-lückenden Betrieb) Vorgaben für die
Schwankungsbreite der Ströme während eines Taktes von etwa 20% des Nenn-
stroms.
Eine zu kleine Schwankungsbreite des Stromes führt dazu, dass bei großen
Sollwertänderungen, der neue Wert erst nach vielen Takten erreicht werden
kann und somit die Dynamik der Schaltung sehr eingeschränkt ist.
Eine zu große Schwankungsbreite hingegen erhöht zwar die Dynamik, führt
aber dazu, dass der Oberschwingungsgehalt des Stroms unnötig groß wird und
damit auch die Verluste steigen. Darüber hinaus wird damit auch die Einhal-
tung der absoluten Stromobergrenzen erschwert.
Diese grundsätzliche Design-Vorgabe der Schwankungsbreite des Stro-
mes führt zu einer entsprechenden Dimensionierung der Induktivitäten in
Stromrichterschaltungen und elektrischen Maschinen, die diese Vorgabe bei
Nennbedingungen gewährleistet.
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In dieser Arbeit werden darum folgende Annahmen als gegeben vorausgesetzt:

1. Die Taktfrequenz des Stromrichters ist groß genug, dass eine Näherung der
Ströme durch Geradenabschnitte während der einzelnen Schaltzustände des
Stromrichters zulässig ist.

2. Die Zwischenkreisspannung, die durch den Stromrichter an die Maschine
angelegt wird ist über den Zeitraum zweier aufeinander folgender Takte nä-
herungsweise konstant. Dieser Zeitraum entspricht der Zeit zwischen dem
ersten Messwert und dem Ende desjenigen Taktes, in dem auf Basis der
gemessenen Stromsteigungen die entsprechenden Aussteuergrade gestellt
wurden.

3. Die relevanten, arbeitspunktabhängigen Induktivitäten der Maschine blei-
ben über zwei aufeinander folgende Takte hinweg näherungsweise konstant.
Taktfrequente nichtlineare Effekte wie Sättigung und Oberschwingungen
werden dabei vernachlässigt.

4. Die Abtastung erfolgt in einem festen, äquidistanten zeitlichen Abstand TAD

und ist zudem ein ganzzahliges Vielfaches der Periodendauer des Strom-
richtertakts TPWM, so dass die Abtastzeitpunkte innerhalb jeder Taktperiode
zu den gleichen Zeitpunkten relativ zum Takt erfolgen.

5. Die Abtastung der Strommesswerte erfolgt sehr hochfrequent, um eine
deutliche Überabtastung des Strommesswertsignals sicherzustellen:

fAD� fPWM (4.30)

6. Als Modulationsverfahren wird die Supersinusmodulation angenommen.
Das bedeutet, dass das Trägersignal der Pulsweitenmodulation ein Drei-
eckssignal ist und dass die beiden Freiläufe in einem Takt jeweils identische
Einschaltdauern aufweisen und jeweils im Minimum und im Maximum des
PWM-Dreieckssignals geschaltet werden.
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Beschreibung der Messreihen des Stroms einer Drehstrommaschine

Mit diesen Annahmen wird ein Polynom erster Ordnung als Modellfunktion
für die Anwendung des LS-Verfahren zur Messung der Stromsteigun-
gen in einer Drehstrommaschine gewählt. Die Messwerte der einzelnen
Messintervalle werden also durch Geradenstücke analytisch genähert. Die
Geraden-Abschnitte der einzelnen Schaltzustände werden dabei vom Wert am
Ende des Messintervalls her betrachtet, da dann als Ergebnis der Berechnung
neben der Steigung der Geraden auch deren Endwert zur Verfügung steht. Für
eine spätere Verwendung der Ergebnisse des LS-Verfahrens in der Adaptiven
Direkten Stromregelung ist diese Betrachtung vorteilhaft. Um Variablen
als solche „Endwerte“ zu kennzeichnen, wird der Buchstabe „E“ im Index
verwendet.

In Abbildung 4.5 ist ein solcher Stromkurvenverlauf als roter Geradenzug
dargestellt. Je nach aktuellem Schaltzustand stellt sich eine andere Steigung
des Stroms ein. Bei Verwendung eines Dreieckssignals als Trägersignal
sind die Schaltmuster zur Mitte der Periodendauer symmetrisch, so dass die
Darstellung der halben Taktperiode ausreichend ist und aus Gründen der
besseren Darstellbarkeit gewählt wurde. Damit das überabgetastete Signal den
jeweiligen Schaltzuständen eindeutig zugeordnet werden kann, werden für die
jeweiligen Strommesswerte die Namen der zugehörigen Schaltzustände Sx als
Indizes verwendet. Die beiden grün dargestellten Schaltzustände S7 und S8

sind dabei wie in Abschnitt 2.2 beschrieben die Freilaufzustände, in denen
die an den Umrichter angeschlossene Maschine kurzgeschlossen ist. Die
anderen Schaltzustände sind jeweils zwei der sechs aktiven Schaltzustände
des Umrichters, in denen die aus der Raumzeigermodulation bekannten
Spannung an die Maschine angelegt werden (siehe hierzu auch Tabelle 2.1).
In Abbildung 4.5 sind exemplarisch die beiden aktiven Schaltzustände von
Sektor I, S1 und S2 eingetragen.

Da die Steigungen und Endwerte der Ströme für jeden Schaltzustand separat
identifiziert werden sollen (siehe Abschnitt 2.2), entspricht die Einschaltdauer
eines Schaltzustands jeweils dem zugehörigen Messintervall. Damit das in die-
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Schaltzustand Sx S8S1 S2S7

123..n N. . . . . . . . . . . .
Messwertindex n

TPWM/2

i(t)

ie,S1

ie,S7

ie,S2 ie,S8

iS2(n ·TAD)

e(n ·TAD)

TAD

t
n

t

Abbildung 4.5: Idealer Stromkurvenverlauf und Messwerte während der 4 Schaltzustände einer
halben PWM-Taktperiode

ser Arbeit vorgestellte LS-Verfahren korrekt angewendet werden kann, werden
die einzelnen Messwerte jedes Messintervalls in zeitlich aufsteigender Reihen-
folge indiziert. Dies geschieht durch den sogenannten „Messwertindex“ n, der
jeweils den n-ten Messwert eines Schaltzustands referenziert. Zu Beginn eines
jeden Schaltzustands wird n wieder auf Null zurückgesetzt (siehe Abbildung
4.5).

n ∈ N| n = 0 . . .NSx (4.31)

Die gesamte Anzahl der Messwerte pro Schaltzustand wird mit NSx beschrie-
ben:

NSx ∈ N| 0 . . .Nmax (4.32)

Je nach Einschaltdauer der einzelnen Schaltzustände variiert NSx zwischen 0,
wenn der Schaltzustand in diesem Takt gar nicht eingeschaltet wird, bis hin zur
maximal möglichen Anzahl Nmax:

Nmax =
TPWM/2

TAD
=

fAD

fPWM/2
(4.33)
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Mit den in dieser Arbeit realisierten Parametern der Taktfrequenz des Umrich-
ters von

fPWM = 8kHz (4.34)

und einer A/D-Sample-Rate von

fAD = 6MS/s (4.35)

sind pro Schaltzustand während eines PWM-Halbtaktes beispielsweise maxi-
mal

Nmax =
6MSps
2 ·8kHz

= 375 (4.36)

Messwerte zu erwarten. Läge die Einschaltdauer eines Schaltzustands Sx unter
diesen Randbedingungen beispielsweise bei 50%, so wären in diesem Schalt-
zustand bis zu

NSx = b50% ·Nmaxc= b0,5 ·375c= 187 (4.37)

Messwerte möglich. In einer realen Implementierung werden durch Einfügen
von Schutzbereichen um die Schalthandlungen herum noch einige Messwerte
ausgeblendet, damit die Schalthandlung selbst nicht in die Messreihe mit
aufgenommen wird. Die Zahl der Messwerte pro Schaltzustand fällt daher in
der realen Implementierung etwas geringer aus als die rein über die relative
Einschaltdauer berechnete (siehe hierzu auch Kapitel 5).

Die in Abbildung 4.5 angegebenen Werte beziehen sich auf das aktuelle Mes-
sintervall k, welches die Länge einer halben PWM-Periode hat. Vollständig
müsste daher in allen Variablenbezeichnungen noch der Periodenindex k in
den Index eingefügt werden. Da sich die folgenden Überlegungen aber aus-
schließlich auf Werte innerhalb dieses Intervalls beziehen, wird der Index k in
diesem Abschnitt weggelassen, um die Lesbarkeit zu verbessern. An späterer
Stelle, wenn es um das Zusammenspiel der aufeinander folgenden Perioden
geht, wird er wieder verwendet.
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Mit diesen Vorüberlegungen und Begriffsdefinitionen kann nun jeder einzelne
Messwert während eines Schaltzustandes Sx aus Abbildung 4.5 analytisch mit
der vom Endwert her bestimmten idealen Geradengleichung des Stroms und
dem überlagerten Fehler beschrieben werden

iSx(n ·TAD) = ie,Sx − (NSx −n) ·TAD ·
(

di
dt

)
Sx

+ eSx(n ·TAD) (4.38)

mit

n ∈ {1 . . .NSx} (4.39)

Um die Lesbarkeit noch weiter zu erhöhen, wird im Folgenden auch der Index
„Sx“ weggelassen, da die Betrachtungen innerhalb eines Messintervalls und
damit eines Schaltzustandes bleiben. Es sei aber darauf hingewiesen, dass in
jedem Halbtakt der PWM jeweils bis zu vier Schaltzustände (zwei Freilaufzu-
stände und zwei aktive Schaltzustände) mit ihren individuellen Einschaltdauern
und den zugehörigen unterschiedlichen NSx zu erwarten sind.
Für ein Messintervall mit NSx = N Messwerten entsteht nach (4.38) somit ein
Gleichungssystem mit N Gleichungen:

i(1 ·TAD) = ie − (N−1) ·TAD ·
( di

dt

)
+ e(1 ·TAD)

i(2 ·TAD) = ie − (N−2) ·TAD ·
( di

dt

)
+ e(2 ·TAD)

...
...

...
...

i(n ·TAD) = ie − (N−n) ·TAD ·
( di

dt

)
+ e(n ·TAD)

...
...

...
...

i(N ·TAD) = ie − (0) ·TAD ·
( di

dt

)
+ e(N ·TAD)

(4.40)
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Dieses Gleichungssystem kann übersichtlicher in Matrix-Notation dargestellt
werden. Dabei werden der Endwert und die Steigung des Stroms ausgeklam-
mert und in einen eigenen Vektor geschrieben.



i(1 ·TAD)

i(2 ·TAD)

...

i(n ·TAD)

...

i(N ·TAD)


=



1 −(N−1) ·TAD
...

...
1 −n ·TAD
...

...
1 −1 ·TAD

1 −0 ·TAD


·

 iE(
di
dt

)+



e(1 ·TAD)

e(2 ·TAD)

...

e(n ·TAD)

...

e(N ·TAD)


(4.41)

oder noch kürzer

yN = ON ·pN + eN (4.42)

mit

yN =



i(1 ·TAD)

i(2 ·TAD)

...

i(n ·TAD)

...

i(N ·TAD)


Messwertvektor (4.43)
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ON =



1 −(N−1) ·TAD
...

...
1 −n ·TAD
...

...
1 −1 ·TAD

1 −0 ·TAD


Beobachtermatrix (4.44)

pN =

 ie(
di
dt

) Parametervektor (4.45)

eN =



e(1 ·TAD)

e(2 ·TAD)

...

e(n ·TAD)

...

e(N ·TAD)


Fehlervektor (4.46)

Der Messwertvektor yN enthält alle N gemessenen Werte des zugehörigen
Messintervalls. Die Matrix O wird analog zu Gleichung (4.14) als Beobachter-
matrix bezeichnet. Sie beschreibt die grundsätzliche Struktur der Modellfunk-
tion, die in diesem Anwendungsfall gewählt wurde. Eine ausführliche Analyse
dieser Beobachtermatrix erfolgt in den nächsten Abschnitten.
Der Parametervektor p enthält die gesuchten Größen Steigung und Endwert des
jeweiligen Geradenabschnitts, mit denen die Modellfunktion den Messwerten
bestmöglich angepasst wird. Der Fehlervektor enthält die verbleibenden Fehler
zwischen der Regressionsgeraden und den Messwerten.
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Anwendung des LS-Verfahren auf Stromrichterschaltungen

Um die gesuchten Parameter des Parametervektors zu erhalten, kann nach
Gleichung (4.29) die Pseudoinverse der Beobachtermatrix verwendet werden,
sofern die Spaltenvektoren der Beobachtermatrix linear unabhängig sind:

pN = O+
N ·yN (4.47)

Da der erste Spaltenvektor in allen Elementen die konstante Zahl 1 besitzt und
der zweite Spaltenvektor mit dem konstanten Inkrement TAD anwächst, ist dies
für alle denkbaren Messintervalle gegeben (siehe Gleichung (4.44)).
Um die Steigung und den Endwert der Stromflanke in einem Messintervall
mit N Messwerte nach dem LS-Verfahren berechnen zu können, muss also die
Pseudoinverse O+

N der Beobachtermatrix ON mit dem Messwertvektor yN mul-
tipliziert werden. Die Pseudoinverse der Beobachtermatrix für N Messwerte ist
nach Gleichung (4.28) definiert als:

O+
N =

[
OT

NON
]−1OT

N (4.48)

In Abschnitt 4.1 wurde bereits erwähnt, dass die Lösung des LS-Verfahrens
mittels Pseudoinverse aus mathematischer Sicht eher theoretischer Natur sei
und in Echtzeitanwendungen besser auf andere Verfahren, wie beispielsweise
die QR-Faktorisierung oder rekursive LS-Algorithmen zurückgegriffen werden
sollte. Für die vorliegende Aufgabe der Approximation der Ströme durch Ge-
radenabschnitte in umrichtergespeisten Drehstromanwendungen jedoch sind
Voraussetzungen gegeben, die eine Verwendung der Pseudoinversen nicht nur
gestatten, sondern sogar für die tatsächliche Implementierung sehr günstig
sind. Das liegt daran, dass die Beobachtermatrix bei dieser Anwendung aus-
schließlich Elemente enthält, die unabhängig von den Messwerten und nur
abhängig von der Anzahl der Messwerte pro Schaltzustand sind (siehe (4.44)).
Hinzu kommt, dass die Anzahl der möglichen Messwerte pro Schaltzustand
ebenfalls durch die Wahl der Taktfrequenz fPWM und der Abtastrate des A/D-
Wandlers fAD nach oben begrenzt ist (siehe (4.33)). Die Pseudoinverse der
Beobachtermatrix kann deshalb offline für jede mögliche Schaltzustandsdauer
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und damit für jede mögliche Messintervalllänge N ∈ N| 1 . . .Nmax vorausbe-
rechnet werden. Eine online-Berechnung nach Gleichung (4.48) ist aufgrund
der notwendigen Matrizenoperationen zu rechenaufwändig, aber aufgrund der
Möglichkeit der offline-Vorausberechnung auch nicht notwendig. Insgesamt
existieren dann Nmax Pseudoinversen O+

Nmax
, die als Lookup-Tabelle im Spei-

cher der Signalverarbeitungshardware abgelegt werden können:

LUTPSI =



O+
1

O+
2
...

O+
N
...

O+
Nmax


(4.49)

Da die Beobachtermatrix für N Messwerte ON eine (N×2)-Matrix ist, ist die
zugehörige Pseudoinverse O+

N eine (2×N)-Matrix (siehe (4.44) und (4.48)).
Sie besteht jeweils aus zwei Zeilenvektoren EN und SN , von denen der erste
die N vorausberechneten Konstanten EN ,n zur Berechnung des Endwerts und
der zweite die N Konstanten SN ,n zur Berechnung der Steigung des Stroms im
jeweiligen Messintervall enthält:

O+
N =

(
EN

SN

)
=

(
EN ,1 EN ,2 . . . EN ,n . . . EN ,N

SN ,1 SN ,2 . . . SN ,n . . . SN ,N

)
(4.50)
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Für die Berechnung des gesuchten Parametervektors nach Gleichung (4.47)
müssen diese Zeilenvektoren jeweils mit dem Spaltenvektor der Messwerte
multipliziert werden:

pN =

 ie(
di
dt

)= O+
N ·yN (4.51)

 ie(
di
dt

)=

(
EN ,1 . . . EN ,n . . . EN ,N

SN ,1 . . . SN ,n . . . SN ,N

)
︸ ︷︷ ︸

Konstanten aus Lookup-Tabelle

·



i(1 ·TAD)

...

i(n ·TAD)

...

i(N ·TAD)


︸ ︷︷ ︸

Messwerte

(4.52)

Es ist also lediglich je ein Skalarprodukt für den Endwert und eines für die
Steigung zu berechnen:

ie = EN ,1 · i(1 ·TAD)+ . . .+EN ,n · i(n ·TAD)+ . . .

. . .+EN ,N · i(N ·TAD) (4.53)(
di
dt

)
= SN ,1 · i(1 ·TAD)+ . . .+SN ,n · i(n ·TAD)+ . . .

. . .+SN ,N · i(N ·TAD) (4.54)

Diese beiden Skalarprodukte werden im Betrieb während der laufenden Mes-
sung sukzessive in Echtzeit berechnet: sobald ein neuer Messwert i(n · TAD)

vom A/D-Wandler bereitgestellt wird, wird er mit der zugehörigen Konstante
EN ,n, beziehungsweise SN ,n multipliziert und zu dem Ergebnis des Produkts
aus vorhergehendem Messwert i((n−1) ·TAD) mit den zugehörigen Konstan-
ten EN ,n−1, beziehungsweise SN ,n−1 addiert. Es ist also in der Zeit zwischen
zwei Messwerten lediglich eine Multiplikation und eine Addition auszuführen.
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Diese Rechenoperation erfordert sehr geringen Rechenaufwand und kann in
einem FPGA leicht innerhalb eines FPGA-Taktes durchgeführt werden. Es
sind mit diesem Verfahren keine weiteren Matrizenoperationen wie bei der
QR-Zerlegung oder Iterationsschleifen oder gar Divisionen wie bei diversen
rekursiven LS-Verfahren notwendig. Sobald der letzte Messwert eines Messin-
tervalls mit seiner entsprechenden Konstanten multipliziert und addiert wurde,
steht das Ergebnis in Form von nach dem LS-Verfahren gefiltertem Endwert
und Steigung zur Verfügung. Die Latenz des Algorithmus nach dem letzten
Messwert ist dadurch minimal und sollte bei Implementierung in einem FPGA
nicht mehr als einen FPGA-Takt in Anspruch nehmen müssen.

Die Anzahl der zu erwartenden Messwerte N muss für dieses Verfahren al-
lerdings im Voraus bekannt sein. Da die Schaltzustandsdauern und damit die
Messintervalllängen durch die Vorgabe der Aussteuergrade zum Taktbeginn
ohnehin festgelegt ist, eignet sich dieses Verfahren ausgezeichnet für die An-
wendung in Stromrichterschaltungen.

Lookup-Tabelle der vorausberechneten Pseudoinversen

Der große Vorteil dieses Verfahrens ist der geringe Rechenaufwand im Be-
trieb und die extrem kurze Latenz nachdem der letzte Messwert digital
gewandelt wurde. Erkauft wird diese Schlankheit und Schnelligkeit durch die
Lookup-Tabelle in der die vorausberechneten Pseudoinversen gespeichert sind.
Da darin sämtliche Pseudoinversen für alle möglicherweise vorkommenden
Messintervall-Längen N gespeichert werden müssen, ist deren Speicherbe-
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darf nicht zu unterschätzen. Eine detaillierte Darstellung von Gleichung (4.49)
macht den Speicherbedarf deutlich:

LUTPSI =



(
E1,1

S1,1

)
(

E2,1

S2,1

E2,2

S2,2

)
...

...
. . .(

EN,1

SN,1

EN,2

SN,2

· · ·
· · ·

EN,n

SN,n

· · ·
· · ·

EN,N

SN,N

)
...

...
...

...
...

...
. . .(

ENmax,1

SNmax,1

ENmax,2

SNmax,2

· · ·
· · ·

EN,n

SN,n

· · ·
· · ·

· · ·
· · ·

· · ·
· · ·

ENmax,Nmax

SNmax,Nmax

)



(4.55)

Da die Länge der einzelnen Zeilenvektoren gerade der Anzahl der zu ver-
arbeitenden Messwerte entspricht, kann die Gesamtzahl der Einträge, die in
der Lookup-Tabelle für alle Nmax möglichen Messintervall-Längen notwendig
sind, mit der Gaußschen Summenformel berechnet werden. Dabei muss das
Ergebnis verdoppelt werden, da ja jede Pseudoinverse zwei Zeilen besitzt.

Nmax

2
· (Nmax +1) ·2 = Nmax · (Nmax +1) (4.56)

Wird diese Zahl mit der verwendeten Wortbreite der Einträge von wPSI bit
multipliziert, ergibt sich der notwendige Speicherbedarf zur Speicherung der
Lookup-Tabelle:

MPSI = Nmax · (Nmax +1) ·wPSI bit (4.57)

Mit Nmax = 375 (siehe (4.36)) sind das 141 000 Einträge in der Lookup-
Tabelle: 70 500 für alle EN ,n und 70 500 für alle SN ,n.
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Bei einer angenommenen Wortlänge der gespeicherten Konstanten von 32 bit
benötigt die Lookup-Tabelle

MPSI = 375 · (375+1) ·32bit = 4512000bit = 4,512Mbit (4.58)

an Speicherplatz. In vorangegangenen Arbeiten [19][1] wurde dieses Verfahren
bereits in dieser Form angewendet und für die Speicherung der Lookup-Tabelle
mit den Pseudoinversen wurde ein externer SRAM-Speicher-Baustein ver-
wendet. Auf dem zur Messwertverarbeitung eingesetzten FPGA (ein Cyclone
III EP3C25 der Firma Altera) wäre für eine solch große Lookup-Tabelle neben
dem restlichen Programmcode schlicht auch kein Platz. Selbst auf dem in
dieser Arbeit verwendeten, deutlich moderneren FPGA der 4. Generation
(Altera Cyclone IV EP4CE40F23C6) ist neben dem restlichen Programmcode
noch lange nicht ausreichend Platz für eine solch große Lookup-Tabelle.

Aus diesen Gründen wurde in dieser Arbeit im Zusammenhang mit der Im-
plementierung des LS-Verfahrens die Struktur der Pseudoinversen in den
Lookup-Tabellen noch etwas näher untersucht und zwei wesentliche Eigen-
schaften festgestellt:

1. Die Elemente der Pseudoinversen sind auch ohne Matrizenoperationen
direkt analytisch berechenbar. In diesen Gleichungen sind allerdings Divi-
sionen enthalten, so dass eine Berechnung jeder einzelnen n-ten Konstanten
in der Zeit zwischen zwei Messwerten in einem FPGA zu lange dauert um
die Echtzeitfähigkeit zu gewährleisten.

2. Die Elemente der Zeilenvektoren EN und SN der jeweiligen Pseudoinversen
besitzen eine Struktur, die es erlaubt, aufbauend auf dem ersten Wert EN ,1,
bzw. SN ,1 die restlichen Elemente EN ,n . . .EN ,N , bzw. SN ,n . . .SN ,N mittels
einfacher Addition zu berechnen.

Dadurch schrumpft bei gleichbleibender Genauigkeit und Leistungsfähigkeit
des LS-Verfahrens der Speicherbedarf der Lookup-Tabelle auf etwa 1% der bis-
lang eingesetzten, vollständigen Lookup-Tabelle nach Gleichung (4.55). Die
nähere Analyse und damit die Herleitung des neuen, Speicher sparenden Ver-
fahrens wird im folgenden Abschnitt behandelt.
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4.2.2 Analyse der Pseudoinversen der Beobachtermatrix

Analytische Berechnung der Pseudoinversen

Um die Pseudoinverse der Beobachtermatrix näher analysieren und deren
Struktur verstehen zu können, wird sie auf den folgenden Seiten Schritt für
Schritt analytisch berechnet. Sie ist definiert als (siehe (4.48)):

O+
N =

[
OT

NON
]−1OT

N (4.59)

mit der Beobachtermatrix (siehe (4.44))

ON =



1 −(N−1) ·TAD
...

...
1 −n ·TAD
...

...
1 −1 ·TAD

1 −0 ·TAD


(4.60)

Zunächst wird nun die transponierte Beobachtermatrix OT
N benötigt. Zur bes-

seren Darstellung wird diese zuvor noch mit der Substitution

b =−TAD (4.61)

vereinfacht:

ON =


1 (N−1) ·b
...

...
1 1 ·b
1 0 ·b

 (4.62)

Die transponierte Beobachtermatrix ist damit:

OT
N =

(
1 1 · · · 1 1 1

(N−1)b (N−2)b · · · 2b 1b 0

)
(4.63)
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Im nächsten Schritt wird nun das Matrizenprodukt OT
NON berechnet (siehe

(4.59)). Da zu dieser Berechnung mehrere Schritte notwendig sind, wird die
Hilfsmatrix AN eingeführt:

AN = OT
NON (4.64)

=

(
1 · · · 1 1

(N−1)b · · · 1b 0

)
·


1 (N−1) ·b
...

...
1 1 ·b
1 0 ·b

 (4.65)

=

(
A11 A12

A21 A22

)
(4.66)

Die vier Elemente der Matrix AN sind hierbei

A11 = 1 ·1+1 ·1+ · · ·+1 ·1 =
N

∑
i=1

1 = N (4.67)

A12 = 1 · (N−1)b+ · · ·+1 ·2b+1 ·b+0 =
N

∑
i=1

(i−1) ·b

=
N
2
(N−1)b (4.68)

A21 = 1 · (N−1)b+ · · ·+1 ·2b+1 ·b+0 =
N

∑
i=1

(i−1) ·b

=
N
2
(N−1)b = A12 (4.69)

A22 = [(N−1)b]2 +[(N−2)b]2 + · · ·+[2b]2 +[b]2 +[0]2

=
N

∑
i=1

[(i−1)b]2 =
N−1

∑
i=0

[i ·b]2 = b2 ·
N−1

∑
i=0

i2

= b2 ·
N−1

∑
i=1

i2 (4.70)

Die in Gleichung (4.70) enthaltene Partialsumme ist in der Mathematik bekannt
und liefert als Ergebnis die sogenannte (N-1)-te „quadratische Pyramidalzahl“
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PyrN−1 [85]. Die n-te quadratische Pyramidalzahl Pyrn kann mit folgender For-
mel berechnet werden:

n

∑
i=1

i2 = Pyrn =
n(n+1)(2n+1)

6
(4.71)

Für die (N-1)-te quadratische Pyramidalzahl PyrN−1 folgt damit:

N−1

∑
i=1

i2 = PyrN−1 =
(N−1)(N−1+1)(2(N−1)+1)

6
(4.72)

=
(N−1)N (2N−1)

6
(4.73)

Mit PyrN−1 kann das Element A22 der Matrix AN analytisch dargestellt werden:

A22 = b2 ·PyrN−1 = b2 · N (N−1)(2N−1)
6

(4.74)

Damit lautet das Zwischenergebnis zur Berechnung der Pseudoinversen in
Form der Matrix AN :

AN = OT
NON =

 N N
2 (N−1) ·b

N
2 (N−1) ·b N(N−1)(2N−1)

6 ·b2

 (4.75)

Im nächsten Schritt (siehe (4.59)) muss diese Matrix invertiert werden. Um zu
zeigen, dass die Inverse dieser Matrix berechnet werden kann, wird zunächst
die Determinante bestimmt. Ist diese von Null verschieden, so ist AN invertier-
bar.

detAN = A11 ·A22−A21 ·A12 (4.76)

= N · N (N−1)(2N−1)
6

·b2−
(

N
2
(N−1) ·b

)2

=
N2(2N2−3N +1)

6
b2−

(
N2

4
(N2−2N +1)b2

)
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= b2
(

2N4−3N3 +1N2

6
− N4−2N3 +N2

4

)
= b2

(
4N4−6N3 +2N2

12
− 3N4−6N3 +3N2

12

)
= N · 1

12
N4b2− 1

12
N2b2

=
1

12
b2 (N4−N2)> 0 ∀ N ∈ N> 1 (4.77)

Damit ist ersichtlich, dass für alle Messintervalle mit mehr als einem Mess-
wert die Inverse von AN gebildet werden kann. In der Praxis wird das durch
die Wahl von Nmin > 1 sichergestellt. Für nur einen einzigen Messwert pro
Messintervall macht die Anwendung eines Filteralgorithmus, der auf überab-
getasteten Signalen basiert, ohnehin keinen Sinn. Die Inverse A−1

N wird mit
Maple berechnet und ist:

A−1
N =

(
Ainv,11(N) Ainv,12(N)

Ainv,21(N) Ainv,22(N)

)

=


2(2N−1)
N(N+1) − 6

bN(N+1)

− 6
bN(N+1)

12
Nb2(N2−1)

 (4.78)

146



4.2 Neue effiziente Methode zur Implementierung eines Least-Squares-Filters

Diese Inverse wird noch einmal mit der transponierten Beobachtermatrix mul-
tipliziert (siehe (4.59) und (4.50)) und ergibt dann die gesuchte Pseudoinverse:

O+
N = A−1

N ·O
T
N =

(
EN

SN

)
(4.79)

=


2(2N−1)
N(N+1) − 6

bN(N+1)

− 6
bN(N+1)

12
Nb2(N2−1)


·

 1 1 · · · 1 · · · 1 1

(N−1)b (N−2)b · · · (N−n)b · · · 1b 0


(4.80)

=

EN ,1 EN ,2 · · · EN ,n · · · EN ,N−1 EN ,N

SN ,1 SN ,2 · · · SN ,n · · · SN ,N−1 SN ,N

 (4.81)

Wie schon auf Seite 138 beschrieben (siehe Gleichung (4.50)), enthält der erste
Zeilenvektor dabei die gesuchten Konstanten zur Berechnung des Endwerts
eines Messintervalls und der zweite Zeilenvektor enthält die Konstanten zur
Berechnung der Steigung.

EN =
(

EN ,1 EN ,2 · · · EN ,N−2 EN ,N−1 EN ,N

)
(4.82)

SN =
(

SN ,1 SN ,2 · · · SN ,N−2 SN ,N−1 SN ,N

)
(4.83)

Da die erste Zeile der transponierten Beobachtermatrix nur Einsen enthält, ste-
hen bei jedem Element EN ,n und SN ,n als jeweils erster Summand die Elemente
der ersten Spalte von A−1

N . Der zweite Summand ist das Produkt aus den Ele-
menten der zweiten Spalte von A−1

N mit (N−n) ·b:

EN ,n = 1 ·Ainv,11(N)+(N−n)b ·Ainv,12(N) (4.84)

SN ,n = 1 ·Ainv,21(N)+(N−n)b ·Ainv,22(N) (4.85)
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Mit den Elementen aus Gleichung (4.78) wird daraus

EN ,n =
2(2N−1)
N (N +1)

·1− 6
bN (N +1)

· (N−n)b

=
2(2N−1)
N (N +1)

− 6(N−n)
N (N +1)

(4.86)

SN ,n =−
6

bN (N +1)
·1+ 12

Nb2 (N2−1)
· (N−n)b (4.87)

Diese Gleichungen zeigen einige wichtige Eigenschaften der Elemente der
Pseudoinversen einer Beobachtermatrix mit äquidistanter Abtastung:

1. Sämtliche Elemente aller N Pseudoinversen sind mit den Gleichungen
(4.86) und (4.87) direkt analytisch berechenbar. Komplexe Matrizenope-
rationen, die durch die Struktur der ursprünglichen Gleichung (4.28) nahe-
gelegt werden sind nicht notwendig.

2. Die Konstanten hängen direkt von der Länge des Messintervalls N ab und
eine Verwendung der Konstanten eines Messintervalls der Länge N in ei-
nem Messintervall anderer Länge N∗ 6= N ist nicht möglich (siehe auch
(4.78)). Die jeweiligen, möglichen Messintervall-Längen N ∈ 1 . . .Nmax

müssen entsprechend alle einzeln berücksichtigt werden.

3. Die Abhängigkeit von b kann als konstant während des Betriebs betrachtet
werden, da b der negierten Abtastzeit entspricht und sich somit im Betrieb
nicht ändert (siehe (4.61)).

Innere Struktur der Konstantenvektoren EN und SN

Die Abhängigkeit der Konstanten von dem Messwertindex n innerhalb eines
Messintervalls der Länge N wird nun noch etwas näher untersucht. Aufgrund
der Struktur der Beobachtermatrix mit den immer um das gleiche, konstante
Inkrement b = −TAD voranschreitenden Werten der zweiten Spalte, ist der
Unterschied zwischen zwei aufeinanderfolgenden Elementen der Vektoren EN

und SN wiederum konstant. Der Beweis für diese Aussage kann einfach durch
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Subtraktion zweier aufeinanderfolgender Werte geführt werden. Zunächst für
die Konstanten zur Berechnung der Endwerte:

∆EN = EN ,n−EN ,n−1 =−
6(N−n)
N (N +1)

+
6(N− (n−1))

N (N +1)

=
−6N +6n+6N−6n+6

N (N +1)

∆EN =
6

N (N +1)
(4.88)

Und genauso für die Konstanten zur Berechnung der Steigungen:

∆SN = SN ,1n−SN ,1(n−1) =
12

Nb2 (N2−1)
b [(N−n)− (N− (n−1))]

=
12

Nb(N2−1)
[N−n−N +n−1] =− 12

Nb(N2−1)

∆SN =− 12
b ·N (N2−1)

= +
12

TAD ·N (N2−1)
(4.89)

Die Gleichungen (4.88) und (4.89) beweisen analytisch, dass der Unterschied
zwischen zwei aufeinanderfolgenden Konstanten innerhalb eines Konstanten-
vektors EN beziehungsweise SN für eine gegebene Messintervall-Länge N
konstant ist. Diese Differenzen werden im weiteren Verlauf auch einfach als
„Inkremente“ bezeichnet und sind wichtiger Bestandteil des neu vorgestellten
Verfahrens. Beide Inkremente ∆EN und ∆SN hängen dabei direkt von der
jeweiligen Messintervalllänge N ab. Da N jeweils im Nenner steht, werden mit
steigender Messintervalllänge die Abstände der Elemente in den Vektoren EN

und SN immer kleiner.

Dass die Inkremente innerhalb eines Konstantenvektors konstant sind, ist
auch direkt in einer grafischen Darstellung der Lookup-Tabelle mit der voll-
ständig darin gespeicherten Menge aller Elemente aller Pseudoinversen nach
Gleichung (4.55) ersichtlich. In Abbildung 4.6 (a) ist die vollständige Lookup-
Tabelle abgebildet, in der alle Konstanten zur Berechnung der Endwerte für
Nmax = 375 gespeichert sind. Die einzelnen Vektoren EN sind dabei direkt
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hintereinander in der Lookup-Tabelle abgelegt. An erster Stelle in der Lookup-
Tabelle steht also E1, dann E2, E3 bis EN . Da die Vektoren jeweils N Elemente
besitzen, nehmen die Vektoren für längere Messintervalle einen größeren In-
dexbereich in der Lookup-Tabelle ein als die für die kürzeren Messintervalle.
Die einzelnen Vektoren sind in 4.6 (a) noch nicht unterscheidbar. Lediglich das
starke Abfallen des Betrags der Konstanten ist deutlich sichtbar.
In 4.6 (b) ist ein vergrößerter Ausschnitt der ersten 800 Elemente derselben
Lookup-Tabelle abgebildet. In dieser Vergrößerungsstufe sind die einzelnen
Vektoren als Striche sichtbar, da sich die einzelnen Werte, als Punkte darge-
stellt, in dieser Vergrößerungsstufe überlappen. Die jeweils ersten Elemente
EN ,1 eines jeden Konstantenvektors EN für je eine Messintervall-Länge N sind
rot dargestellt. Im weiteren Verlauf werden sie auch einfacher als „Startwerte“
bezeichnet.
In Abbildung 4.6 (c) schließlich sind die vier Konstantenvektoren EN ,n mit
N = 10 . . .13 für die 4 Messintervalle mit N = 10 . . .13 abgebildet. In dieser
Vergrößerungsstufe sind nun deutlich die konstanten Abstände zweier aufein-
ander folgender Konstanten innerhalb desselben Konstantenvektors zu sehen.
Außerdem wird die Zunahme der Elemente in jedem Vektor deutlich, sowie
auch, dass die einzelnen Startwerte jeweils unterschiedliche Werte haben und
die Abstände mit steigendem N kleiner werden.
In Abbildung 4.7 ist analog zu Abbildung 4.6 die vollständige Lookup-Tabelle
mit den Konstanten zur Berechnung der Steigungen für Nmax = 375 abgebildet.
Auch hier sind die einzelnen Vektoren hintereinander in der Lookup-Tabelle
gespeichert. Hierbei ist die starke, hyperbolische Abnahme des Betrags der
Konstanten noch viel deutlicher sichtbar, als bei den Konstanten zur Berech-
nung der Endwerte. Die Abbildungen 4.7 (b) und 4.7 (c) entsprechen denselben
vergrößerten Ausschnitten aus der Lookup-Tabelle von Abbildung 4.7 (a) wie
die Abbildungen 4.6 (b) und 4.6 (c). Die Geradenabschnitte, auf denen die
Elemente jedes Konstantenvektors SN liegen, werden in 4.7 (b) erkennbar, al-
lerdings muss hierzu der Wertebereich der ersten 100 Elemente beschnitten
werden. Die jeweils ersten Elemente SN ,1 (Startwerte) eines jeden Konstanten-
vektors SN für je eine Messintervall-Länge N sind wieder rot dargestellt.
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(c) stark vergrößerter Ausschnitt der Elemente 46 bis 91 der Lookup-Tabelle: das sind die vier
Vektoren EN ,n mit N = 10 . . .13 für die vier Messintervalle mit N = 10 . . .13.

Abbildung 4.6: Detaildarstellung der Struktur der Lookup-Tabelle LUTPSI, in der alle Elemente
EN ,n zur Berechnung der Endwerte aller N Pseudoinversen gespeichert sind.
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(c) stark vergrößerter Ausschnitt der Elemente 46 bis 91 der Lookup-Tabelle: das sind die vier
Vektoren SN ,n mit N = 10 . . .13 für die vier Messintervalle mit N = 10 . . .13. Die Startwerte

jedes Vektors für je eine Messintervall-Länge N sind rot dargestellt.

Abbildung 4.7: Detaildarstellung der Struktur der Lookup-Tabelle LUTPSI, in der alle Elemente
SN ,n zur Berechnung der Steigungen aller N Pseudoinversen gespeichert sind.

152



4.2 Neue effiziente Methode zur Implementierung eines Least-Squares-Filters

Neue Methode der Speicherung der Pseudoinversen

Mit dem Wissen, dass zwei aufeinander folgende Elemente in den Vektoren der
Pseudoinversen immer den gleichen Abstand haben, genügt es, die Startwerte

EN ,1 =
2(2N−1)
N (N +1)

− 6(N−1)
N (N +1)

=
2(2N−1)−6(N−1)

N (N +1)

=
4N−4−6N +6

N (N +1)

=
4−2N

N (N +1)
(4.90)

SN ,1 =−
6

bN (N +1)
·1+ 12

Nb2 (N2−1)
· (N−1)b

=− 6
bN (N +1)

+
12(N−1)

Nb(N2−1)

=
6

Nb

(
− 1
(N +1)

+
2(N−1)
(N2−1)

)
=

6
Nb

(
− 1
(N +1)

+
2(N−1)
(N2−1)

· (N +1)
(N +1)

)
=

6
Nb

(
− 1
(N +1)

+
2
(
N2−1

)
(N2−1)(N +1)

)

=
6

Nb

(
− 1
(N +1)

+
2

(N +1)

)
=

6
b
· 1

N (N +1)

=− 6
TAD
· 1

N (N +1)
(4.91)

sowie die zugehörigen Inkremente

∆EN =
6

N (N +1)
(4.92)

∆SN =
12

TAD
· 1

N (N2−1)
(4.93)
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für alle N = 2 . . .Nmax offline zu berechnen und im Speicher abzulegen. Dabei
ist zu beachten, dass Messintervalle mit N = 0 oder N = 1 durch entsprechende
Abfragen vermieden werden, da dies eine Division durch Null in den Glei-
chungen (4.92) beziehungsweise (4.93) bedeutet. Die neue Lookup-Tabelle
enthält nun nicht mehr die Nmax Pseudoinversen, sondern nur noch die Nmax

(2× 2)-Matrizen SIn mit den Startwerten und Inkrementen zur Berechnung
von Endwert und Steigung für je eine Messintervall-Länge N. Die so aufge-
baute Lookup-Tabelle wird daher mit dem Index „SI“ versehen:

LUTSI =



SI1

SI2
...

SIn
...

SINmax


=



(
E1,1

S1,1

∆E1

∆S1

)
(

E2,1

S2,1

∆E2

∆S2

)
...

...(
En,1

Sn,1

∆En

∆Sn

)
...

...(
ENmax,1

SNmax,1

∆ENmax

∆SNmax

)



(4.94)

Die Berechnung der zu verwendenden n-ten Konstanten EN ,n und SN ,n für ein
Messintervall der Länge N kann damit im FPGA in Echtzeit durch einfache
Addition des Inkrements zum Startwert, beziehungsweise dem Wert des vor-
angegangenen Abtastschritts erfolgen. Diese Berechnung kann wie auch schon
das Skalarprodukt selbst, sequentiell für jeden neu zur Verfügung stehenden
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Messwert erfolgen, da sie leicht innerhalb eines FPGA-Taktes abgearbeitet
werden kann:

EN ,1 = EN ,1

EN ,2 = EN ,1 +∆EN

...

EN ,n = EN ,n−1 +∆EN = EN ,1 +(n−1) ·∆EN (4.95)

...

EN ,N = EN ,N−1 +∆EN = EN ,1 +(N−1) ·∆EN

und für die Steigung:

SN ,1 = SN ,1

SN ,2 = SN ,1 +∆SN

...

SN ,n = SN ,n−1 +∆SN = SN ,1 +(n−1) ·∆SN (4.96)

...

SN ,N = SN ,N−1 +∆SN = SN ,1 +(N−1) ·∆SN

Der Speicherbedarf ist damit, bei einer Wortbreite der einzelnen Konstanten
von wSI bit:

MSI = 4N ·wSI bit (4.97)

Für das in dieser Arbeit verwendete Nmax = 375 und einer angenommenen
Wortbreite von wSI = 32bit beträgt der notwendige Speicher nur noch

MSI = 4 ·375 ·32bit = 48000bit = 48,0kbit (4.98)
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Bei der herkömmlichen Methode, die Pseudoinverse komplett im Voraus zu
berechnen und vollständig im Arbeitsspeicher als Lookup-Tabelle abzulegen,
betrug der Speicheraufwand nach (4.58):

MPSI = 2 · N
2
· (N +1) ·wPSI bit (4.99)

= 4,512Mbit fürwPSI = 32bit (4.100)

Unter der Voraussetzung, dass die Wortlängen wSI und wPSI gleich lang sind,
wird der Speicheraufwand bei Anwendung der vorgeschlagenen neuen Me-
thode um den folgenden Faktor reduziert:

MPSI

MSI
=

N(N +1)
4N

=
N +1

4
(4.101)

Mit den in dieser Arbeit verwendeten, durchaus realistischen Parametern ei-
ner Taktfrequenz des Stromrichters von 8 kHz und einer AD-Wandler-Rate
von 6 MSps und dem daraus resultierenden Nmax = 375 Messwerte (siehe
Gleichung (4.36)), kann der notwendige Speicherbedarf bei angenommener
gleicher Wortbreite der Konstanten nach Gleichung (4.101) um den Faktor

MPSI

MSI
=

375+1
4

=
376

4
= 94 (4.102)

reduziert werden.

Dies ist eine erhebliche Einsparung kostbarer Hardware-Ressourcen, welche
die in den vorangegangenen Arbeiten verwendeten externen Speicherbausteine
vollständig überflüssig macht.

Die Implementierung des LS-Verfahren mit der neuen Lookup-Tabelle der
Anfangswerte und den zugehörigen Inkrementen, passt ohne Weiteres auf den
in dieser Arbeit eingesetzten FPGA. Mehr noch, bei der Implementierung wur-
den vom Fitter der FPGA-Software noch nicht einmal auf die dem FPGA zur
Verfügung stehenden RAM-Blöcke verwendet, sondern die Lookup-Tabelle
komplett in Logikzellen implementiert. Dies wird von den Fittern oftmals dann
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bw−1 b f+1bw−2 . . . b f b f−1 b f−2 . . . b0

Binärkomma

Wortbreite: w bit

LSBMSB

f Nachkommastellen

20 2−1 2−2 . . . 2− f21. . .2(w−1)− f

Bits:
Interpretation:

Abbildung 4.8: Struktur einer binären Festkommazahl

gemacht, wenn die Implementierung in Logikzellen effizienter ist, als in den
dedizierten RAM-Blöcken, zeigt jedoch die Schlankheit der Lookup-Tabelle.

Das gesamte Least-Squares-Schätzer-Verfahren macht mit diesem neuen Al-
gorithmus einen deutlichen Schritt in Richtung einer kostengünstigen und mit
üblicher Hardware realisierbaren Umrichtersteuerung.

4.2.3 Quantisierungsfehler

Festkommadarstellung

Zur effizienten Berechnung im FPGA müssen die Werte der Pseudoinversen
in eine Festkommadarstellung („fixed point“) umgewandelt werden. Zwar sind
FPGAs nach dem aktuellem Stand der Technik auch in der Lage Fließkomma-
Zahlen zu verarbeiten, aber die Algorithmen, die hierbei immer noch zur Deco-
dierung, Interpretation, Berechnung und anschließenden Codierung notwendig
sind, erfordern deutlich mehr Zeit als das Rechnen mit Festkomma-Arithmetik.
Liegen die Werte hingegen in Festkomma-Darstellung im Speicher, können sie
wie normale binäre Integer-Zahlen bitweise verarbeitet werden, weshalb die
Verarbeitung im FPGA besonders effizient und schnell erledigt werden kann.
Aus diesem Grund werden in dieser Arbeit sämtliche Berechnungen im FPGA
ausschließlich in Festkomma-Arithmetik durchgeführt und die Werte müssen
hierfür entsprechend in das Festkomma-Format umgewandelt werden.
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4 Eine neue effiziente Methode zur Bestimmung der Stromsteigungen

Die Struktur einer Festkommazahl ist in Abbildung 4.8 dargestellt. Prinzipiell
entspricht dabei jedes Bit wie bei einer normalen Binärzahl dem Wert einer
Zweierpotenz, die ihrer relativen Position innerhalb des Binärworts entspricht.
Bei den normalen Integer-Zahlen ist dabei die Interpretation der Wertigkeit
eines Wortes der Bitbreite w so gehalten, dass das Bit mit der geringsten
Wertigkeit, das sogenannte „least significant bit“ (LSB) dem Zahlenwert 20

und das Bit mit der größten Wertigkeit, das „most significant bit“ (MSB) dem
Zahlenwert 2w−1 entspricht. Die kleinste darstellbare Zahl größer als Null ist
demnach 20 = 1. Dies entspricht gleichzeitig der Auflösung, die mit diesem
Zahlenformat darstellbar ist. Mit diesem Format kann deshalb sehr intuitiv die
Menge der ganzen Zahlen einschließlich der Null dargestellt werden, was die
sehr häufige Verwendung in Zählern und Schleifensteuerungen erklärt.

Im Festkomma-Format wird nun ein gedankliches Binärkomma eingefügt
(siehe Abbildung 4.8). Im Speicher des FPGAs entspricht die Zahl nach wie
vor einem Binärwort, lediglich die mathematische Interpretation der einzel-
nen Bits ändert sich. Links des gedachten Binärkommas entsprechen die Bits
wie gewohnt der Zweierpotenz ihrer relativen Position links des Binärkommas.
Rechts des Binärkommas hingegen entsprechen sie nun der negativen Zweier-
potenz ihrer relativen Position zum Binärkomma, also jeweils dem Bruchteil
der entsprechenden Zweierpotenz.
Wird beispielsweise ein Binärkomma an der f-ten Stelle links des LSB einge-
fügt, dann entspricht das LSB einem Wert von 2− f . Durch Einfügen dieser f
Nachkommastellen wird aber natürlich auch das höchstwertige Bit in seinem
Wert beeinflusst: bei gleichbleibender Wortlänge w entspricht das MSB nur
noch dem Wert 2w−1− f . Der Zahlenbereich einer Binär-Zahl wird durch das
Binärkomma also um Zweierpotenzen verschoben.

Quantisierungsfehler

Dabei entstehen durch die zwangsläufige Rundung aufgrund der begrenz-
ten Wortbreite Quantisierungsfehler. Für die Anwendung des LS-Verfahren
bedeutet dies, dass die im Speicher abgelegten Konstanten diesen Quanti-
sierungsfehlern unterworfen sind, und zwar sowohl bei der herkömmlichen
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Methode, die Pseudoinverse komplett im Voraus zu berechnen, als auch nach
der vorgeschlagenen neuen Methode der online-Berechnung durch Addition
des jeweiligen Inkrements zum zugehörigen Startwert.
Der maximale Quantisierungsfehler bei der herkömmlichen Methode be-
schränkt sich dabei auf den kleinsten darstellbaren Wert der verwendeten
Festkomma-Darstellung, da jeder einzelne Wert der Pseudoinversen für sich
von einer Fließkommazahl in eine Festkommazahl umgewandelt wird. Bei ei-
ner Festkomma-Darstellung mit f Nachkommastellen beträgt dieser

eQ,PSI = eq, f = 2− f (4.103)

Dieser Fehler gilt entsprechend auch für alle direkt in eine Festkommazahl um-
gewandelten Werte nach der neuen Methode, also für die Startwerte EN ,1 und
SN ,1, sowie für die jeweiligen Inkremente ∆EN und ∆SN . Dies sind allerdings
ja nur die jeweils ersten Elemente und die zugehörigen Inkremente der entspre-
chenden Konstantenvektoren. Wie in Gleichung (4.95) und (4.96) beschrieben,
werden die Konstanten durch n-malige Addition der Inkremente zu den
Startwerten online im FPGA berechnet. Dadurch wird allerdings der Quantisie-
rungsfehler des Inkrements selbst ebenfalls n mal addiert. Mit zunehmendem
Messwertindex vergrößert sich der ursprüngliche Quantisierungsfehler und be-
trägt bei der n-ten Konstanten eines Messintervalls schlimmsten Falls:

eQ,SI(n) = eQ,1 +(n−1) · eQ, f = n ·2− f (4.104)

Durch die Multiplikation in Gleichung (4.104) wird deutlich, dass der resultie-
rende Fehler maßgeblich vom ursprünglichen Quantisierungsfehler abhängt.
Ist dieser Null, ist auch der aufsummierte Fehler Null. Gleichung (4.104)
repräsentiert somit den maximal zu erwartenden Quantisierungsfehler. Auch
wird in dieser Betrachtung keine eingehende Unterscheidung der verwende-
ten Rundungsmechanismen (beispielsweise „floor“, „ceil“, „nearest neighbor“,
etc.) vorgenommen oder eine Normalverteilung des Fehlers zugrunde gelegt.
Es handelt sich um eine Abschätzung des maximal denkbaren Fehlers, der
schlimmsten Falls auftreten kann. Das bedeutet, dass der Wert um ein ganzes
LSB vom tatsächlichen Wert abweicht.
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Um die gleiche Genauigkeit zu erreichen, die auch mit einer komplett im
Voraus berechneten Lookup-Tabelle sämtlicher Konstanten zu erreichen wäre,
muss der Quantisierungsfehler der Startwerte und Inkremente durch Einfügen
von zusätzlichen Nachkommastellen reduziert werden. Unter der Annahme,
dass der Quantisierungsfehler gleichmäßig auf den Startwert und die Summe
der n Inkremente aufgeteilt wird, reicht den Startwerten (als Index wird
wieder „S“ verwendet) eine zusätzliche Nachkommastelle zur Halbierung
ihres Quantisierungsfehlers.

Die Gesamtzahl der für diese Genauigkeit erforderlichen Nachkommastellen
fprec,S der Startwerte ist

eQ,1 = 2− fprec,S ≤ 1
2

eQ, f (4.105)

2 fprec,S ≥ 2
eQ, f

= 2 ·2 f = 2 f+1 (4.106)

fprec,S ≥ f +1 (4.107)

fprec,S = d f +1e= f +1 da f ∈ N (4.108)

Die Differenz zur Nachkommastellenanzahl f der Referenz-Lookup-Tabelle
entspricht den zusätzlich notwendigen Nachkommastellen fadd,S für die vorge-
schlagene neue Implementierung mit teilweiser online-Berechnung der Kon-
stanten bei gleichbleibender Genauigkeit:

fadd,S = fprec,S− f = 1 (4.109)

Die zusätzlichen Nachkommastellen der Inkremente (Index auch hier wie-
der „I“) dürfen dann in Summe ebenfalls nur die Hälfte des ursprünglichen
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Quantisierungsfehlers verursachen. Die Gesamtzahl der für diese Genauigkeit
erforderlichen Nachkommastellen fprec,I ist entsprechend

eQ,∆ = n ·2− fprec,I ≤ 1
2

eq, f

2− fprec,I ≤ 1
2n

eq, f

2 fprec,I ≥ 2n
eq, f

=
2n

2− f = 2n ·2 f = n ·2 f+1

fprec,I ≥ log2(n ·2 f+1) = log2(n)+ log2(2
f+1)

fprec,I ≥ log2(n)+ f +1

fprec,I = dlog2(n)+ f +1e (4.110)

Die im Vergleich zur Referenz-Lookup-Tabelle zusätzlich benötigten Nach-
kommastellen sind dann

fadd,I = fprec,I− f = dlog2(n)+1e (4.111)

Durch das Aufrunden des Zweierlogarithmus des Messwertindex kann bei klei-
nen Messwertindizes noch Speicher eingespart werden, indem immer erst dann
eine zusätzliche Nachkommastelle für die Inkremente vorgesehen wird, wenn
N die nächste Zweierpotenz überschreitet (siehe Tabelle 4.1).

Eine weitere Einsparung des notwendigen Speicherplatzes für die Lookup-
Tabelle kann dadurch erreicht werden, dass für die Messung ohnehin zu
kurze Messintervalle komplett ausgeblendet werden. Werden beispielsweise
erst ab einer Messintervall-Länge von mindestens Nmin Messwerten va-
lide Ergebnisse erwartet, können die Konstanten für n = 1 . . .Nmin in der
Lookup-Tabelle schlicht weggelassen werden. In den Gleichungen (4.90)(4.91)
und (4.92)(4.93) sowie auch in den Abbildungen 4.6 (a) und 4.7 (a) ist di-
rekt ersichtlich, dass die Startwerte und Inkremente in Abhängigkeit der
Messintervall-Länge N einen stark hyperbolischen Verlauf besitzen. Durch
Verzicht auf die Nutzung der ersten Nmin Messintervall-Längen wird somit ein
erheblicher Teil der sonst notwendigen Vorkommastellen zur Darstellung der
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N > fadd,I
2 1
4 2
8 3

16 4
32 5
64 6

128 7
256 8
512 9

Tabelle 4.1: Zusätzliche Nachkommastellen zur Reduzierung des kumulativen Quantisierungsfeh-
lers in Abhängigkeit der Anzahl der Messwerte einer Messreihe

großen Amplitude der Konstanten eingespart. Bei gleicher Wortbreite können
diese unnötigen Vorkommastellen in Nachkommastellen umgewandelt werden
und dadurch die Genauigkeit drastisch verbessert werden. So ist beispielsweise
das Verhältnis des ersten Startwertes SN ,1 zur Berechnung der Steigungen bei
einer (ohnehin rein theoretischen) Messintervall-Länge von nur N = 1 zum
Startwert SN ,Nmin

S1,1

SNmin,1
=

1
2
· Nmin(Nmin +1)

1
(4.112)

Wird beispielsweise ein Messintervall erst als ausreichend lange betrachtet,
wenn es mindestens 10 Messwerte enthält, so ist die Mindest-Messintervall-
Länge Nmin = 10 und es ist

S1,1

SNmin=10,1
=

1
2
· 110

1
= 55 (4.113)

Das bedeutet, dass bei Ausblenden von Messintervallen, die weniger als 10
Messwerte aufweisen, die Amplitude der zu speichernden Konstanten um den
Faktor 55 kleiner ist, was einer Einsparung von dlog2(55)e = 6 bit im Vor-
kommabereich entspricht. Bei gleichbleibender Wortbreite kann demnach ent-
sprechend die Genauigkeit um 6 bit oder um den Faktor 64 verbessert werden.
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Der in Gleichung (4.101) beschriebene Vorteil durch die reduzierte notwendige
Speicherkapazität wird durch den Quantisierungsfehler also etwas relativiert.
Da der Quantisierungsfehler allerdings erst bei großen Messintervall-Längen
relevant wird, ist allerdings zu überlegen, ob er in der Realität überhaupt von
Bedeutung ist. Je länger nämlich das Messintervall wird, desto gleichmäßi-
ger wird der Quantisierungsfehler sowohl in positive, als auch ins Negative
um Null herum verteilt. Der Resultierende Gesamtfehler wird also eher klei-
ner. Hinzu kommt, dass das LS-Verfahren bereits ab sehr wenigen Messwerten
stark konvergiert und den Fehler schlicht zusammen mit allen anderen Fehlern
effektiv herausfiltert.
In der in Kapitel 5 vorgestellten Implementierung des Verfahrens wurde keine
Anpassung der Nachkommastellen zur Kompensation des Quantisierungsfeh-
lers vorgenommen. Die Ergebnisse sind dadurch allerdings nicht als schlecht
zu bezeichnen. Störungen in der Strommessung selbst, verursacht durch die
Schalthandlungen der hart schaltenden IGBTs der Drehstrombrückenschal-
tung und überlagerte mittelfrequente Schwingungen, vermutlich verursacht
durch die Motoranschlusskabel, sind für ein valides Messergebnis jedenfalls
wesentlich dominanter als der Quantisierungsfehler. Trotz dieser schweren Stö-
reinflüsse liefert der vorgestellte Algorithmus dieselben Ergebnisse, wie ein in
Fließkomma-Arithmetik nachträglich mit der gleichen Datenbasis verwendeter
Referenz-Kurvenfit der Software Matlab (siehe Abschnitt 6).

4.2.4 Alternative Implementierung ohne Lookup-Tabelle

Die Herleitung nach Abschnitt 4.2 bietet eine weitere Möglichkeit das LS-
Verfahren für die Identifikation der Stromsteigungen zu nutzen, die gänzlich
ohne eine Lookup-Tabelle auskommt:

Mit den Gleichungen (4.90) (4.91) sowie (4.92) und (4.93) können die
Startwerte und Inkremente für eine gegebene Messintervall-Länge direkt,
analytisch berechnet werden. In den allermeisten Fällen wird die Maschinenre-
gelung selbst (noch) nicht auf einem FPGA, sondern in einem DSP berechnet.
Der aktuelle Trend geht diesbezüglich deutlich in Richtung sogenannter
„System-on-Chip“-Lösungen, die sowohl einen FPGA, als auch DSP-Kerne
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zur Verfügung stellen. Der Grund für die Verwendung von DSP-Kernen zur
Berechnung der Maschinenregelung liegt oftmals in der einfacheren Program-
mierung mittels Hochsprache (z.B. C), aber auch ganz wesentlich daran, dass
in einem DSP sequentieller Code mit Fließkomma-Arithmetik sehr leicht be-
rechnet werden kann. Der Programmierer muss sich bei der Programmierung
dann so gut wie keine Gedanken um Wertebereiche, Überläufe, Datenformate,
korrigierende Shift-Operationen und dergleichen machen. Vor allem aber
ist die Genauigkeit der Fließkommazahlen mehr als ausreichend genau, um
Rundungsfehler als vernachlässigbar ausschließen zu können. Existiert aber
ein solcher DSP in welchem ohnehin die Regelung und damit auch die neuen
Aussteuergrade für den kommenden PWM-Takt berechnet werden, ist es
ein leichtes, die Gleichungen (4.90) (4.91) sowie (4.92) und (4.93) ebenfalls
im DSP zu berechnen. Für diesen stellen die Gleichungen keine besondere
Herausforderung an die Rechenleistung dar und können im Vergleich zu der
ursprünglich notwendigen Berechnung mittels Matrizeninvertierung sogar als
einfach bezeichnet werden.

Die Alternative zur Speicherung der Startwerte und Inkremente in einer
Lookup-Tabelle besteht nun darin, sie immer nur für den nächsten Takt in
Abhängigkeit der von der Regelung zuvor berechneten Aussteuergrade zu
berechnen. Bei einer üblichen Modulation mit „unterem“ und „oberen“ Frei-
lauf sowie zwei aktiven Schaltzuständen wären lediglich 4 Startwerte und 4
Inkremente für die entsprechenden 4 Schaltzustandsdauern und die damit ein-
hergehenden 4 Messintervall-Längen NSx zu berechnen und zusammen mit den
Aussteuergraden an den FPGA/Modulator zu übertragen. Der Vorteil dieser
Variante liegt ganz klar darin, dass der benötigte Speicherplatz der Lookup-
Tabelle auf den Speicherplatz für lediglich 8 Variablen schrumpft. Einzig die
zusätzliche Rechenzeit im DSP und die Übertragung der zusätzlichen 8 Werte
pro Takt zu den Aussteuergraden könnte ein Engpass sein, den es von Fall zu
Fall abzuwägen gilt.
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4.3 Einordnung des Verfahrens

Das vorgestellte Verfahren entspricht im Wesentlichen dem ursprünglichen LS-
Verfahren, das durch Ableitung und Umstellen des formulierten LS-Problems
nach dem gesuchten Parametervektor auf die Lösung mittels der Pseudoin-
versen der Beobachtermatrix führte. Es ist im konkreten Anwendungsfall der
Identifikation der Steigungen und Endwerte eines äquidistant abgetasteten
Messsignals auf sehr einfache Weise zu implementieren. Die mathematischen
Randbedingungen, die zur Bildung der Pseudoinverse vorausgesetzt werden
müssen, werden aufgrund der sehr einfachen Struktur der Beobachtermatrix in
dieser Anwendung für alle Messintervalllängen mit mehr als einem Messwert
eingehalten. Im Betrieb ist das vorgestellte LS-Filter ein reines Skalarprodukt
und damit sehr effizient in einem FPGA implementierbar.

4.3.1 Vergleich mit dem Savitzky-Golay-Filter

Eine ähnliche Struktur weist das sogenannte Savitzky-Golay-Filter auf. Be-
reits 1964 veröffentlichten Abraham Savitzky und Marcel J. E. Golay in [86]
eine Methode, um Messreihen äquidistant aufgenommener Daten nach dem
LS-Verfahren mit Hilfe von festen von ihnen veröffentlichten Koeffizienten
sehr effizient in einem Rechner von IBM zu filtern. Das Savitzky-Golay-Filter
berechnet dabei ebenfalls die Steigungen und die Absolutwerte der Messreihe,
funktioniert in einigen Aspekten recht ähnlich, es existieren aber auch deutli-
che Unterschiede:

• Auch beim Savitzky-Golay-Filter ist im Betrieb ein Skalarprodukt aus den
Koeffizienten und den Messwerten zu berechnen. Die Koeffizienten liegen
dabei ebenfalls bereits vor der Messung vor.

• Der gefilterte Absolutwert entspricht dabei jedoch nicht dem Endwert, son-
dern dem arithmetischen Mittelwert der Messreihe.

• Die Koeffizienten des Savitzky-Golay-Filters sind sämtlich ganze Zahlen,
was die Berechnung in einem FPGA zunächst sicherlich vereinfacht. Aller-
dings wird nach Berechnung des Skalarprodukts noch eine Division durch
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einen Normierungsfaktor durchgeführt. Dies ist bei dem in dieser Arbeit vor-
gestellten Verfahren nicht notwendig.

• Die Messintervalle des Savitzky-Golay-Filters müssen immer eine ungerade
Zahl an Messwerten enthalten. Beim hier vorgestellten Verfahren kann jede
beliebige Anzahl an Messwerten mit mehr als einem Messwert verarbeitet
werden.

4.3.2 Vergleich mit rekursiven LS-Verfahren

Im Gegensatz zu rekursiven LS-Verfahren müssen bei dem in dieser Arbeit
vorgestellten Verfahren und beim Savitzky-Golay-Filter bereits vor Beginn der
Messreihe die Anzahl der zu verarbeitenden Messwerte bekannt sein und auch
die Konstanten zur Berechnung des Skalarprodukts müssen vorliegen. Beides
ist aber in typischen Stromrichteranwendungen keine Einschränkung, sondern
leicht zu implementieren. Im Gegenzug muss bei rekursiven LS-Verfahren
eine zusätzliche Latenz nach dem letzten verfügbaren Messwert aufgrund der
Iterationsschritte in Kauf genommen werden. Auch sind nicht alle rekursiven
Verfahren numerisch stabil. Das hier vorgestellte Verfahren wird über die in
Abschnitt 4.2.3 besprochene Quantisierungsfehler keine Fehler verstärken, da
außer dem Skalarprodukt nichts weiter zu berechnen ist.

Zusammenfassend stellt das in dieser Arbeit vorgestellte Verfahren eine recht
einfache, effiziente und sehr ressourcensparende Methode der Implementie-
rung eines LS-Filters in einem FPGA zur Identifizierung der Endwerte und
Steigungen eines äquidistant überabgetasteten Signals mit nach oben begrenz-
ter Messintervalllänge dar.
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5
Realisierung der Verfahren am Prüfstand

“Es ist nicht genug zu wissen, man muss es auch anwenden. Es ist nicht genug
zu wollen, man muss es auch tun.”

Johann Wolfgang von Goethe

5.1 Prüfstandsaufbau

Der in Kapitel 4 vorgestellte Algorithmus zur Stromsteigungsidentifikation so-
wie die Darstellung der gemessenen Stromsteigungen als Stromänderungspa-
rameter nach Kapitel 3 wurden in einem Maschinenprüfstand am Elektrotech-
nischen Institut implementiert, um die Korrektheit der Theorie nachzuweisen
und die Praxistauglichkeit zu testen. Hierzu wurde der „cLab-Drive“-Prüfstand
des Elektrotechnischen Instituts verwendet. Dies ist ein Motoren-Prüfstand,
der am ETI eigens zur Entwicklung und Validierung von Regelungsverfah-
ren für elektrische Antriebe konzipiert und aufgebaut wurde. Die Bezeichnung
„cLab“ steht abkürzend für „Control Laboratory“, der Zusatz „Drive“ kenn-
zeichnet ihn als Automotive-Antriebsmotorenprüfstand und grenzt ihn von
anderen Prüfständen des ETI zur Entwicklung weiterer Regelungsverfahren
in anderen Anwendungsfeldern und Leistungsklassen ab. An diesem Prüf-
stand wurden bereits mehrere Maschinenregelungen für hoch ausgenutzte
Drehstrom-Synchronmaschinen entwickelt und in Betrieb genommen [29, 31,
87–89] Als Prüfling wurde eine anisotrope, hoch ausgenutzte Synchronma-
schine verwendet. Das Blockschaltbild der Leistungselektronik-Komponenten
des gesamten Prüfstandes ist in Abbildung 5.1 dargestellt.
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Abbildung 5.1: Übersichtsschaltbild der Leistungselektronik des Prüfstandsaufbaus

5.1.1 Leistungsteil

Der gesamte Prüfstand ist über einen dreiphasigen, aktiven und rückspeisefä-
higen Gleichrichter, das sogenannte „Active Front End“ (AFE), an das 400 V
Drehstromnetz angeschlossen. Das AFE versorgt den ersten Zwischenkreis,
in Abbildung 5.1 als „ZK I“ bezeichnet. Da sowohl der Prüfling als auch die
Lastmaschine aus diesem Gleichspannungszwischenkreis versorgt werden,
muss aus dem Netz lediglich die Verlustleistung der beiden Antriebe bezogen
werden. Als Lastmaschine wird eine Asynchronmaschine (ASM) (Wittur 2SB
3-16.D-50I.44-1JLN-f6Z [D2, D3]) über einen Pulswechselrichter direkt am
Zwischenkreis I drehzahlgeregelt betrieben. Die wichtigsten Kenndaten der
Maschine sind in Tabelle 5.1 eingetragen.
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5.1 Prüfstandsaufbau

Größe Wert Einheit
Nennspannung 400 V
Leistung 60 kW
Nennstrom 103 A
Nenndrehzahl 4 000 U/min
Nennfrequenz 68,6 Hz
Max. Drehzahl 10 000 U/min
Max. Frequenz 172 Hz
cosϕ 0,93
Polpaarzahl 2

Tabelle 5.1: Kenndaten der Belastungsmaschine

Der für diese Arbeit verwendete Prüfling ist ein Prototyp einer 48V-Drehstrom-
Synchronmaschine mit einer Nennleistung von 9 kW (Pmax = 16kW), die als
Antriebsmotor eines Elektroautos entwickelt wurde. Für die Inbetriebnahme
und den Nachweis der Funktion des LS-Verfahrens nach Kapitel 4 und der
Darstellung der Stromänderungsparameter nach Kapitel 3 war die einzige Be-
dingung an den Prüfling, dass es eine anisotrope Drehstrom-Synchronmaschine
sein sollte. Bei der verwendeten Maschine sind die Magnete aus mechanischen
Gründen fest im Rotor eingebettet („vergrabene Magnete“), was zu einer aus-
reichenden Anisotropie der Luftspaltfeld-Induktivität führt. Die Induktivität in
Richtung des Permanentmagnetflusses beträgt Ld = 72,6µH, die Induktivität
senkrecht dazu ist Lq = 63,7µH.
Der Prüfling wird ebenfalls mit einem Pulswechselrichter angesteuert und
stromgeregelt betrieben. Die Versorgung erfolgt hierbei aus dem separaten
Zwischenkreis „ZK II“, dessen Gleichspannung über einen dreiphasigen
Tiefsetzsteller eingestellt werden kann. Dieser wiederum ist an dem ersten
Zwischenkreis angeschlossen, so dass die Spannung des zweiten Zwischen-
kreises zwischen der Spannung des ersten Zwischenkreises und (theoretisch)
0 V liegt.
Im Leistungsteil der Umrichter werden Drehstrombrücken-Module der
Firma Semikron des Typs SKiiP513GD122 verwendet [D4, 90]. Die Nenn-
spannung dieser Module beträgt 1200 V, die Stromtragfähigkeit liegt bei
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5 Realisierung der Verfahren am Prüfstand

Größe Wert Einheit
Nennspannung 48 V
Nennleistung 9 kW
Nennstrom 290 A
Nenndrehzahl 750 U/min
Nenndrehmoment 110 Nm
Max. Drehzahl 7 000 U/min
Polpaarzahl 10
Ld 72,6 µH
Lq 63,7 µH

Tabelle 5.2: Kenndaten der anisotropen Synchronmaschine (Prüfling)

500 A Nennstrom. In diese Module sind jeweils drei einzeln ansteuerbare
Halbbrückenschaltungen integriert, so dass damit sowohl eine Drehstrom-
brückenschaltung, als auch ein dreiphasiger Tiefsetzsteller mit versetzter
Taktung realisiert werden kann. Im cLab-Prüfstand sind daher vier dieser
Module in zwei 19“-Umrichterschränken verbaut. In Abbildung 5.1 sind die
Drehstrombrückenmodule blau hinterlegt dargestellt. Die beiden Umrichter-
schränke sind durch die rot gestrichelte Umrandung skizziert.

Die vier Drehstrombrückenmodule werden alle mit einer PWM-Taktfrequenz
von

fPWM = 8kHz (5.1)

betrieben. Die beiden Maschinen sind mechanisch über eine Kupplung und mit
einer Drehmomentmesswelle starr verbunden.
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5.1 Prüfstandsaufbau

Abbildung 5.2: Foto des Maschinensatzes. Links ist die Belastungsmaschine, rechts der Prüfling.

Abbildung 5.3: Foto der Prüfstandsumrichter
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Abbildung 5.4: Foto des gesamten Prüfstands

5.1.2 Signalverarbeitung und Prüfstandssteuerung

Eine Übersicht über die Signalverarbeitungskomponenten und deren Zusam-
menspiel ist in Abbildung 5.5 dargestellt. Die Steuerung des Prüfstands erfolgt
mit einem Software-Interface am zentralen Prüfstands-PC, das neben der
Vorgabe von Sollwerten auch eine Überwachung und die Erfassung und Dar-
stellung von Messwerten erlaubt. Der Prüfstands-PC ist über USB-Anbindung
an den beiden Umrichterschränken angeschlossen. Dabei hat sowohl der Um-
richterschrank der Lastmaschine als auch der Umrichterschrank des Prüflings
jeweils sein eigenes Signalverarbeitungs-System, dessen zentraler Rechner-
baustein ein DSP der Firma Texas Instruments ist (TMS320C6748 [D5,
D6]), an den diverse Peripherie-Karten angeschlossen sind. Dies sind Plati-
nen, die unterschiedlichste Aufgaben erfüllen können und mit einem am ETI
entwickelten parallelen Datenbus, dem „ETI-Bus“ an den zentralen DSP an-
geschlossen sind. Im cLab-Prüfstand werden als wichtigste Peripherie-Karten
Auswerteschaltungen für die Signale des Inkrementalgebers der ASM, des
Resolvers der PSM, sowie der Drehmomentmesswelle verwendet. Daneben
werden die Messsignale der Strom- und Spannungsmessungen in den A/D-
Wandler-Karten in ein digitales Signal gewandelt. Die Schaltbefehle für die
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Abbildung 5.5: Prüfstandsaufbau: Signalverarbeitungskomponenten

Leistungshalbleiter werden im Modulator der jeweiligen Modulatorkarte er-
zeugt und als digitale Signal mit Logik-Pegel an die Gate-Treiber-Schaltungen
des jeweiligen Umrichters übergeben.
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5 Realisierung der Verfahren am Prüfstand

Der ETI-Bus

Der ETI-Bus ist ein paralleler Daten-Bus, der einen Datenaustausch zwi-
schen dem zentralen DSP und den Peripherie-Modulen ermöglicht. Im cLab-
Prüfstand wird er so genutzt, dass einmal pro PWM-Takt die Messwerte der
verschiedenen Messgrößen an den DSP übermittelt werden. Umgekehrt über-
gibt der DSP die neuen Aussteuergrade ebenfalls einmal pro Takt an die
Modulatorkarte. Die Datenrate auf dem ETI-Bus ist daher relativ langsam
und entspricht lediglich der PWM-Taktfrequenz. Für die Berechnung des LS-
Algorithmus zur Identifikation der taktfrequenten Stromsteigungen ist dieser
Bus daher nicht geeignet und wird auch nicht dafür verwendet.

FPGA-Karten

Die Modulatorkarte des ASM-Umrichters (siehe Abbildung 5.5 oben) besteht
im Wesentlichen aus einem FPGA und der Bus-Anbindung an den ETI-Bus.
Auf dieser Karte ist der Modulator des AFE und des ASM-Pulswechselrichters
implementiert. Dieser übernimmt die von der Maschinenregelung im DSP
berechneten Aussteuergrade zu Beginn jeder neuen Taktperiode und übersetzt
sie in die richtigen Schaltzeitpunkte der Leistungshalbleiter. Dabei werden
Sicherheitsfunktionen wie Kurzimpulsunterdrückung, Verriegelungszeit,
Pulssperre, Watchdog und die prüfstandsweite Fehlerschleife ebenfalls in
dieser Modulatorkarte realisiert. Die Ausgabe der Schaltzeitpunkte erfolgt als
digitales Signal mit Logik-Pegel direkt an die Gate-Treiber-Schaltungen der
angeschlossenen Leistungsteile.

Die FPGA-Karte des Prüflings-Umrichters ist eine Weiterentwicklung der
Modulatorkarte und wird darum als „Hochleistungsmodulatorkarte“, oder
kurz HMK, bezeichnet. Sie beinhaltet neben einem deutlich leistungsfähi-
geren FPGA (EP4CE40F23C6 der Firma Altera [D7, D8]) auch optionale
Lichtwellenleiter-Anschlüsse und die Möglichkeit, über Steckverbindungen
Peripherie-Karten direkt an den FPGA der HMK anzuschließen, ohne den
Umweg über den ETI-Bus nehmen zu müssen. Dies ermöglicht eine deutlich
gesteigerte Datenrate und Verarbeitungsgeschwindigkeit, was in dieser Arbeit
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5.1 Prüfstandsaufbau

zur Implementierung der Überabtastung des Strommesssignals und des LS-
Schätzers intensiv benutzt wurde. Die wichtigsten Kenndaten des verwendeten
FPGAs sind in Tabelle 5.3 zusammengefasst.

Logik-Elemente 39 600
Speicher (in Kbits) 1 134
18x18 bit Multiplizierer 116
PLLs 4
I/O Pins 532

Tabelle 5.3: Kenndaten des verwendeten FPGAs Cyclone IV EP4CE40F23C6

Die Funktionalität des auf der HMK realisierten Modulators (dargestellt als
grüner Block innerhalb der HMK in Abbildung 5.5) ist in der Standard-
Konfiguration zunächst gleich wie bei der älteren Modulatorkarte und wurde
im vorigen Absatz bereits beschrieben. Einige kleinere Änderungen, die spe-
zifisch für die Realisierung des LS-Schätzers sind, werden in den folgenden
Abschnitten beschrieben.

Was durch die vorliegende Arbeit vollständig neu hinzukommt, ist der inner-
halb des HMK-Blocks in Abbildung 5.5 dargestellte grüne Block „LS-Schätzer
& ∆ia-Berechnung“. In diesem Block steckt der Code zur Realisierung des in
Kapitel 4 vorgestellten LS-Verfahrens und die Berechnung der Stromänder-
ungsparameter nach Kapitel 3. Obwohl aus Platzgründen im Namen des Blocks
nicht explizit darauf hingewiesen wird, so wird darin selbstverständlich auch
∆if berechnet. Von allen zum Prüfstand gehörenden Signalverarbeitungskom-
ponenten wurden für die Implementierung der Verfahren dieser Arbeit nur die
Karten, die in Abbildung 5.5 mit blauem Rand gekennzeichnet sind und der
zugehörige DSP des Prüflingsumrichters zur Auswertung und Übergabe der
Messwerte an den Prüfstands-PC verwendet.

Regelungskonzept des Prüflings

Die Regelung der angeschlossenen anisotropen Synchronmaschine erfolgte in
dieser Arbeit noch nach den in Vorarbeiten entwickelten, Kennfeld-basierten
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Regelungsverfahren. Der Fokus dieser Arbeit lag wie bereits eingangs be-
schrieben, mit zunehmendem Arbeitsfortschritt immer mehr auf der Ent-
wicklung und Implementierung des neuen, effizienten LS-Verfahrens und der
geschlossenen, analytischen Beschreibung und Interpretation der gemessenen
Stromsteigungen. Die verwendete Regelung basiert auf den Mittelwerten der
Ströme während eines PWM-Taktes. Die Strommessung für die Regelung er-
folgt mit den in den Drehstrombrückenmodulen integrierten Stromwandlern.
Diese werden in A/D-Wandler-Karten digitalisiert und einmal pro PWM-Takt
über den ETI-Bus an den DSP übergeben. Im DSP wird der Regelungsalgorith-
mus ausgeführt und die berechneten Aussteuergrade wieder über den ETI-Bus
an die HMK übergeben, die dann im integrierten Modulator die Ansteuerung
der Halbleiter übernimmt.
Die zweimalige Benutzung des ETI-Busses stellt sich an dieser Stelle als zwar
notwendiger Datenpfad zur Benutzung des DSP dar, macht aber deutlich, dass
wenn die Regelung im FPGA der HMK ausgeführt werden könnte, ein ganzer
Takt Latenz eingespart werden könnte. Speziell für die Anwendung eines Ver-
fahrens wie der Adaptiven Direkten Stromregelung, das darauf basiert, dass
sich die Parameter der Stromsteigungen von Takt zu Takt nicht wesentlich
ändern, ist die Minimierung der Zeit zwischen dem Messzeitpunkt und dem
Stellen der neuen Aussteuergrade extrem wichtig.

5.1.3 Messwerterfassung

Strommessung

In den Skiip-Modulen des Prüfstands sind bereits Stromsensoren integriert, die
für die bislang an diesem Prüfstand realisierten Regelungsverfahren verwen-
det wurden. Diese regelten alle den Mittelwert des Stroms eines PWM-Taktes.
Dessen Erfassung erfolgte durch Bildung des arithmetischen Mittelwerts meh-
rerer Messwerte aus der Taktmitte, was für die Mittelwertregelungen völlig
ausreichend war. Für die in dieser Arbeit zu lösende Aufgabe der Identifikation
der Stromsteigungen war das Signal der integrierten Stromsensoren allerdings
zu stark von Störungen überlagert, so dass hierfür eine separate, externe Mes-
sung der drei Phasenströme in den Zuleitungen der Maschine erfolgte. Hierfür
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wurden Kompensationsstromwandler der Firma LEM mit einem Strommessbe-
reich von ±100 A eingesetzt (LEM LA100-P [91, D9]). Die Bandbreite dieser
Stromsensoren beträgt 200 kHz, was für die Identifikation der taktfrequenten
Stromsteigungen bei einer PWM-Taktfrequenz von 8 kHz ausreichend ist.

Analog-Digital-Wandler-Karten

In den ADC-Karten werden analoge Messwertsignale mit 1,5MS/s abgetastet
und in eine digitale Zahl mit einer Wortlänge von 12 bit umgewandelt.
Diese Karten werden an etlichen Stellen in den beiden Umrichterschränken
eingesetzt, um unterschiedlichste Messgrößen zu digitalisieren und dann über
den ETI-Bus einmal pro PWM-Takt an den DSP zu übergeben. Der auf den
ADC-Karten eingesetzte A/D-Wandler (THS1206 der Firma Texas Instru-
ments [D10]) wird dabei in einem Modus betrieben, der die Digitalisierung
von vier analogen Eingangssignalen mit jeweils 1,5MS/s ermöglicht.

Für die Implementierung des LS-Schätzers wird jedoch eine starke Überab-
tastung des Messsignals gefordert, was mit den 1,5MS/s nur für relativ lange
Schaltzustandsdauern gegeben wäre und letztlich bei der angestrebten Imple-
mentierung des gesamten Verfahrens mit einer Taktfrequenz des Umrichters
von 8 kHz keine ausreichend genauen Werte für die Stromsteigungen liefert.
Aus diesem Grund wurde für diese Arbeit der A/D-Wandler THS1206 um-
konfiguriert, so dass ein einzelner Baustein zwar nicht mehr vier, sondern nur
noch ein einzelnes Messsignal digitalisieren kann, dafür aber eine Abtastrate
von nun 6MS/s und die kontinuierliche Weitergabe der gewandelten Werte über
eine Direktverbindung an die HMK mit ebenfalls 6MS/s ermöglicht. Der Um-
weg über den ETI-Bus und die damit verbundene Verzögerung wird durch die
direkte Anbindung an die HMK vermieden. Die Wortbreite des digitalisierten
Werts bleibt dabei unverändert bei 12 bit.
Diese Karten sind in Abbildung 5.5 als „High-Speed-A/D-Wandler-Karten“
(abgekürzt als HS-ADC-Karten), bezeichnet und werden ausschließlich zur
Überabtastung des Strommesssignals der drei Phasenströme des Prüflings
verwendet. Die HS-ADC-Karten erhalten ihr Taktsignal dabei über die Di-
rektverbindung von der HMK. Dies sorgt für absolute Synchronität der drei
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einzelnen Karten untereinander und mit der HMK. Eine zusätzliche Synchro-
nisierung wird dadurch unnötig.

Filterung der Strommesswerte

Das Signal des in der HMK ankommenden 6MS/s-Datenstroms der drei Pha-
senströme ist bis zu diesem Zeitpunkt lediglich durch das Tiefpass-Verhalten
der Stromwandler in der Bandbreite begrenzt. Entsprechend ist das Strommess-
signal noch stark mit hochfrequenten Störungen überlagert. Da die Messwerte
aber ohnehin im FPGA vorliegen, bietet sich die Verwendung eines digita-
len Filters geradezu an. Es wurde deshalb noch ein FIR-Filter 10. Ordnung
mit einer Rechteck-Fenster-Funktion und einer Eckfrequenz von 200 kHz
implementiert. Diese Filterstruktur entspricht einem gewichteten, gleitenden
Mittelwert-Filter [92]. Die Koeffizienten hierfür wurden mit der Software „Fil-
ter Designer“ von Matlab berechnet. Die durch das Filter zusätzlich in die
Messung eingebrachte Latenz TLat,FIR beträgt

TLat,FIR = 9TAD (5.2)

und muss in der Zuordnung der Messwerte zu den Schaltzuständen berücksich-
tigt werden. Ein Vergleich der im FPGA als Rohdaten verfügbaren Strommess-
werte i1(t) eines PWM-Taktes mit den zugehörigen gefilterten Werten i1,FIR(t)
nach dem FIR-Filter ist in Abbildung 5.6 zu sehen. Die hochfrequenten Störun-
gen werden zuverlässig unterdrückt und durch die Möglichkeit, die Latenz in
der Zuordnung zu den Schaltzuständen ohne Nachteile für den LS-Algorithmus
zu kompensieren, stellt das implementierte Filter eine echte Verbesserung der
Messkette dar.

Auslesen interner FPGA-Signale

Für die Inbetriebnahme und die Verifikation des nach Kapitel 4 im FPGA
implementierten LS-Schätzers ist es notwendig, Werte aus dem FPGA aus-
zulesen, die innerhalb des FPGA zum Teil mit FPGA-Systemtakt verarbeitet
werden. Dies ist deutlich schneller als dass eine Übertragung in Echtzeit
zum angeschlossenen PC möglich wäre. Um dennoch die Daten auswerten zu
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Abbildung 5.6: Messung des Phasenstromes der anisotropen Synchronmaschine am Prüfstand
während eines PWM-Taktes zum Vergleich der ungefilterten Strom-Messwerte
i1(t) mit den gefilterten Messwerten i1,FIR(t)

können, enthält die Programmierumgebung „Altera Quartus“ des FPGA das
Software-Paket „SignalTap“, das zuvor festgelegte Signale bei einem eben-
falls zuvor festgelegten Trigger-Ereignis innerhalb des FPGA in Speicherzellen
schreibt und dann sequentiell über die JTAG-Programmierschnittstelle des
FPGA an den PC überträgt (siehe auch Abbildung 5.5). Damit können die in-
ternen FPGA-Signale wie mit einem getriggerten Oszilloskop aufgezeichnet
und ausgewertet werden.

Auslesen taktfrequenter Messwerte aus dem DSP

Um Messwerte auszulesen, die dem DSP von den unterschiedlichsten A/D-
Karten zur Verfügung gestellt werden, wird das am ETI verwendete „Monitor“-
Programm verwendet. Es wurde in Labview implementiert und stellt einmal
pro PWM-Takt neue Daten zur Verfügung. Für die Auswertung der Stromstei-
gungen innerhalb eines Taktes wird daher SignalTap verwendet. Für längere
Zeitspannen, zum Beispiel ganze Perioden der Grundschwingung der gestell-
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ten Spannung, ist aber diese Möglichkeit aber ideal. Neben den Messwerten
der verschiedenen Sensoren können über diesen Weg auch Variablen aus dem
Regelungsalgorithmus, der im DSP berechnet wird, ausgelesen und ausgewer-
tet werden.

5.2 „Timing“ – Zeitliche Ablaufsteuerung

Die korrekte zeitliche Ablaufsteuerung und die pünktliche Fertigstellung diver-
ser Rechenergebnisse zum richtigen Zeitpunkt spielen in Echtzeitsystemen wie
einer Maschinenregelung, oder wie im vorliegenden Fall, bei der bereits wäh-
rend des Taktes erfolgenden Stromsteigungsidentifikation eine zentrale Rolle.
Es müssen hierzu nicht nur die unterschiedlichen Komponenten der Signal-
verarbeitung grundsätzlich synchronisiert sein, sondern auch die Messwerte zu
jedem Zeitpunkt dem zugehörigen Schaltzustand zugeordnet werden können.

5.2.1 Zeitbasen

Zentraler Taktgeber für den Prüflings-Umrichter dieser Arbeit ist der FPGA
auf der HMK. Er selbst wird mit einem Systemtakt von

fFPGA = 120MHz (5.3)

betrieben. Die zugehörige Periodendauer stellt zugleich die kürzeste, verwen-
dete diskrete Zeitbasis TFPGA dar:

TFPGA =
1

120MHz
= 8,333ns (5.4)

Wie bereits im vorigen Abschnitt beschrieben, wird die synchrone und kon-
tinuierliche Analog/Digital-Wandlung der Strommesssignale der drei Phasen-
ströme über die direkte Datenverbindungen von der HMK zu den HS-ADC-
Karten mit einer Abtastrate von

fAD = 6MS/s = 6MHz (5.5)
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sichergestellt und ebenso schnell, kontinuierlich an den FPGA übertragen. Die
Zeit zwischen zwei Messwerten ist demnach

TAD =
1

fAD
=

1
6MHz

= 166,66ns (5.6)

Zwischen zwei Messwerten stehen im FPGA demnach exakt

fFPGA

fAD
=

120MHz
6MHz

= 20 (5.7)

20 Systemtakte zur Verfügung, um die Verarbeitung der Messwerte abzu-
schließen, bevor neue Daten zur Verarbeitung anliegen. In dieser Zeit wird
das in Gleichung (4.51) beschriebene Skalarprodukt berechnet. Gleichzeitig
werden die hierfür benötigten Konstanten bereits für den nächsten Messwert
gemäß Gleichung (4.95) und (4.96) vorausberechnet, so dass sie zur Verfügung
stehen, sobald der nächste Messwert zur Verfügung steht (siehe auch Abschnitt
5.3.2).

Die Taktfrequenz des Stromrichters wird ebenfalls vom FPGA der HMK ge-
steuert, indem der FPGA einmal pro PWM-Takt ein Interrupt-Signal über
den ETI-Bus an den DSP und alle weiteren Busteilnehmer sendet. Da-
mit ist über diesen Interrupt die Periodendauer der PWM festgelegt und
PWM-taktfrequente Aufgaben werden zentral und synchron getriggert. Die
PWM-Taktfrequenz wurde dabei bei der bereits zuvor am cLab-Prüfstand ver-
wendeten Taktfrequenz von

fPWM = 8kHz (5.8)

belassen. Das Modulationsverfahren wurde, wie in Kapitel 2.2.4 beschrie-
ben, mittels Trägerverfahren mit einem Dreiecksignal realisiert. Um dieses
Dreiecksignal im Modulator zu erzeugen, wird ein Zähler in jedem Takt des
FPGAs zwischen den zwei Grenzen Null und einem als Countmax bezeichne-
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ten Maximalwert inkrementiert, beziehungsweise dekrementiert. Damit dabei
ein Dreiecksignal mit einer Periodendauer von

TPWM =
1

fPWM
= 125µs (5.9)

entsteht, beträgt das Maximum des Dreiecksignals

Countmax =
fFPGA

2 · fPWM
= 7500 (5.10)

Daraus ist schnell ersichtlich, dass eine Darstellung des Dreiecksignals als
Treppenfunktion nur in sehr kleinen Ausschnitten realistisch ist. In den folgen-
den Diagrammen wird daher keine explizite Darstellung des Dreieckssignals
als Treppenfunktion versucht, sondern wegen des hier verwendeten Maßstabs
als Gerade dargestellt. Mit der Abtastrate der Strommesssignale von 6 MS/s
ergeben sich pro PWM-Halbtakt

Nmax =
fAD

2 · fPWM
=

6MHz
2 ·8kHz

= 375 (5.11)

Messwerte für die Überabtastung. Es wird bewusst nur ein halber PWM-Takt
betrachtet, da die Stromsteigungen sowohl während der steigenden, als auch
während der fallenden Flanke des PWM-Trägersignals unabhängig voneinan-
der identifiziert werden.

5.2.2 Latenz

Für die korrekte Zuordnung der Messwerte zu den jeweiligen ursächlichen
Messzeitpunkten ist die Berücksichtigung der in einem realen System vorkom-
menden zeitlichen Verzögerung (Latenz) zwingend erforderlich. In Abbildung
5.7 sind zur Veranschaulichung der maßgeblichen Latenzen im oberen Bereich
drei Dreiecksignale abgebildet.

Das grün dargestellte Dreiecksignal ist dabei das im Modulator realisierte
Dreiecksignal CountMod, das mit den Halbbrückenaussteuergraden bx vergli-
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Takt k im Modulator
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Abbildung 5.7: Darstellung der zeitlichen Verzögerung (Latenz) durch das reale Schaltverhalten
der Leistungshalbleiter (Td) und der Messwerterfassung (TLat,M). Die zum Takt k
gehörenden Messzeitpunkte tADC und Messwerte ixADC sind rot, die zum vorher-
gehenden und nachfolgenden Takt gehörenden grau dargestellt.

chen wird und die Umschaltung der drei Halbbrücken veranlasst (siehe auch
Abschnitt 2.2.4). Eine Besonderheit der Implementierung des Modulators am
cLab-Prüfstand ist hierbei, dass ein PWM-Takt aus historischen Gründen im
Maximum des Dreieckssignals beginnt und nicht im Minimum. Für die Mittel-
wertbildung der Modulation an sich ist dieser Umstand jedoch unerheblich.
Zwischen dem so erzeugten Kommutierungszeitpunkt im Modulator und
dem tatsächlichen Kommutierungszeitpunkt in der Halbbrücke verstreicht
die Verzögerungszeit Td. Diese entsteht durch die Verzögerungszeiten der
beteiligten Logik-Gatter, der Gate-Treiber-Schaltungen, der endlichen Ein-,
beziehungsweise Ausschaltzeit der Leistungshalbleiter und der einzuhaltenden
Verriegelungszeit zwischen dem Ausschalten des einen und dem Einschal-
ten des anderen Halbleiterschalters einer Halbbrücke. Dabei ist im Modulator
bereits eine von der Stromrichtung des Ausgangsstroms der einzelnen Halb-
brücken abhängige Vorsteuerung und Kompensation der Verriegelungszeit
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implementiert. Wahlweise kann auch eine pauschale Verzögerung um die halbe
Verriegelungszeit eingestellt werden, was bei schlecht detektierbarer Strom-
richtung vorteilhafter ist. Durch die Vorsteuerung mit Berücksichtigung der
Stromrichtung des Ausgangsstrom wird im Modulator die Umschaltung der
Halbbrückenspannung zum gewünschten Kommutierungszeitpunkt, verscho-
ben um die konstante Verzögerungszeit Td sichergestellt [E9].
Dass Td als konstant angenommen werden kann, ist für eine zeitlich kor-
rekte Steuerung der Messzeitpunkte zwingende Voraussetzung und führt
zu dem blauen Dreiecksignal CountHL, das synchron zu den Halbleiter-
Schalthandlungen ist. Im Maximum dieses Signals wird der bereits erwähnte
Trigger auf dem ETI-Bus ausgelöst und dadurch alle Signalverarbeitungskom-
ponenten synchron zur real in den Halbleitern realisierten PWM getriggert.
Messungen im cLab-Prüfstand ergaben eine Verzögerungszeit von

Td = 318TFPGA (5.12)

Die HS-ADC-Karten müssen grundsätzlich nicht speziell getriggert werden,
da sie so programmiert sind, dass sie die Strommesssignale kontinuierlich
mit 6 MS/s abtasten. Die Messzeitpunkte sollen aber ebenfalls symmetrisch
zur Mitte des PWM-Taktes sein und werden daher um genau eine halbe
Abtastzeit 1

2 TAD des A/D-Wandlers relativ zum PWM-Trigger-Signal ver-
schoben. Daraus ergeben sich die als tADC bezeichneten Messzeitpunkte, zu
denen die A/D-Wandlung des Strommesssignals jeweils getriggert wird. In
Abbildung 5.7 sind diese Triggerimpulse als Pfeile dargestellt, um deren kurze
Dauer von nur einem FPGA-Takt darzustellen. Die zum Takt k gehörenden
Messzeitpunkte sind dabei rot, die zum vorhergehenden und nachfolgenden
Takt gehörenden sind grau dargestellt. Die ersten drei Elemente der Messwerte
aus Takt k sind zusätzlich noch nummeriert um zum Einen die Verzögerung
TLat,M zwischen den Messzeitpunkten und den fertigen, in eine digitale Zahl
gewandelten Messwerten ixADC deutlich zu machen. Zum Anderen werden die
Messwerte in dieser Arbeit für die Steuerung des LS-Algorithmus und die rich-
tige Zuordnung zu den Schaltzuständen tatsächlich in jedem Takt neu indiziert.
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Die Latenz der Messkette wird maßgeblich von der A/D-Wandlung und der
anschließenden Filterung bestimmt. Für die Umwandlung des analogen Ein-
gangssignals in eine digitale Zahl benötigt der A/D-Wandler die Zeit TLat,ADC.
Zu der Latenz des A/D-Wandlers kommt dann noch eine zwar kleine, aber den-
noch vorhandene Verzögerung durch die Übertragung der Daten an die HMK
und interne Gatterlaufzeiten des FPGAs hinzu. Diese Gesamtlatenz wurde am
Prüfstand gemessen und beträgt

TLat,ADC = 6,65TAD = 133TFPGA (5.13)

Nachdem der Messwert als digitale Zahl in der HMK zur Verfügung steht wird
er noch durch das FIR-Filter geglättet, dessen Latenz 9 TAD beträgt (siehe Glei-
chung 5.2). Der Messwert des Stroms vom Messzeitpunkt tADC steht damit erst
nach einer Gesamt-Verzögerung von

TLat,M = TLat,ADC +TLat,FIR = 15,65TAD = 313TFPGA (5.14)

im FPGA als digitaler und gefilterter Wert ixADC zur Verfügung.

5.2.3 Messwertindex

Diese erneute Verzögerung führt zu der roten Treppenfunktion CountMess in
Abbildung 5.7. Mit diesem Zähler werden die Messwerte in jedem Takt neu in-
diziert, um dadurch einen Messwertindex zu erhalten. Sobald der A/D-Wandler
einen neuen Wert an die HMK übertragen hat, wird dieser Index inkrementiert
und mit jedem Erreichen des Maximums, beziehungsweise auch des Mini-
mums des Messwertindex auf Null zurückgesetzt. Dadurch werden sowohl
während der steigenden Flanke, als auch während der fallenden Flanke der
Modulation die Messwerte jeweils neu indiziert und die Steigungsidentifika-
tion für beide Flanken realisiert.
Der Messwertindex ist für die Umsetzung des LS-Schätzers zwingend notwen-
dig, da nach Gleichung (4.51) der n-te Messwert mit der zugehörigen n-ten
Konstanten des jeweiligen Messintervalls multipliziert werden muss. Eine Ver-
schiebung um nur ein Index-Inkrement führt zu massiven Fehlern im Ergebnis
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der Schätzung, wie bei der Inbetriebnahme nicht ganz freiwillig beobach-
tet werden konnte. Ähnliche Auswirkungen hat auch eine falsch berechnete
Anzahl zu erwartender Messwerte N eines Messintervalls. Die korrekte Indi-
zierung der Messwerte ist daher für die Implementierung des LS-Schätzers sehr
wichtig.

5.2.4 Synchronisierung der Messwerte mit den
Schaltzuständen

Mit der Kenntnis der Schaltverzögerung, der Latenz des A/D-Wandlers und der
nachgelagerten Filterung können die Messwerte trotz der zeitlichen Verschie-
bungen den Schaltzuständen innerhalb eines Taktes genau zugeordnet werden.

In Abbildung 5.8 sind die drei Phasenströme der Maschine farblich so gekenn-
zeichnet, dass die Abschnitte des Zeitverlaufs durch die jeweilige Farbe den
Schaltzuständen zugeordnet werden können. Für die Zuordnung der einzelnen
Messwerte wird das im unteren Bild dargestellte Schaltzustandssignal verwen-
det. Für ausgeblendete Messwerte nimmt dieses Signal den Wert Null an, was
in der Legende durch den fiktiven Schaltzustand X markiert ist. Das ist auch
der Grund, warum das Schaltzustandssignal zwischen zwei Schaltzuständen
immer kurz auf Null fällt und dann erst den nächsten Wert annimmt. In der
Messung, die der Abbildung 5.8 zugrunde liegt, wurden allerdings die Schut-
zintervalle um die Umschaltzeitpunkte herum auf ein Minimum von lediglich
einem Messwert vor und einen Messwert nach dem Umschaltzeitpunkt mi-
nimiert, um die korrekte zeitliche Zuordnung testen zu können. Wie in der
Stromkurvenform deutlich zu sehen ist, werden die Flanken der einzelnen
Schaltzustände zuverlässig den zugehörigen Schaltzuständen zugeordnet. Die
Vorsteuerung der Kommutierungszeitpunkte im Modulator erfolgte hierbei mit
dem Vorzeichenbit des FIR-gefilterten Stromsignals.
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Abbildung 5.8: Synchronisierung und Zuordnung der Messwerte zu den Schaltzuständen

5.3 Realisierung des Algorithmus im FPGA

Durch die verschiedenen Verzögerungen ergeben sich für die Bearbeitung der
Steigungsidentifikation nach Kapitel 4 verschiedene Trigger-Zeitpunkte und
Bearbeitungszeiträume. Diese sind in Abbildung 5.9 dargestellt. Im cLab-
Prüfstand wurde der LS-Algorithmus wie abgebildet implementiert, so dass
sowohl während der fallenden, als auch während der steigenden Flanke die
Endwerte und Steigungen identifiziert werden. Für die Erläuterung der einzel-
nen Phasen wird im Folgenden jedoch der besseren Übersicht wegen nur der
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Abbildung 5.9: Darstellung der Trigger-Zeitpunkte und Bearbeitungszeiträume

Ablauf der hellbraun dargestellten Blöcke mit Beginn eines PWM-Taktes im
Maximum des PWM-Dreiecksignals beschrieben.

5.3.1 Beginn der Taktperiode – Vorbereitungszeit TV

Spätestens kurz vor Beginn einer Taktperiode k müssen die für diesen Takt
geltenden Aussteuergrade von der Regelung berechnet worden sein und
im Speicher des Modulators zur Verfügung stehen. Mit dem Triggersignal
PWMmax werden diese dann in den Registern des Modulators als nun aktive
und gültige Referenzsignale für den Vergleich mit dem Dreiecksignal über-
nommen. In Abbildung 5.9 ist dies durch den hellblau dargestellten Wechsel
des Halbbrückenaussteuergrades von bx,k−1 auf bx,k beispielhaft für einen
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der drei Halbbrückenaussteuergrade dargestellt. Der Modulator beginnt sofort
damit, die neuen Aussteuergrade mit dem PWM-Dreiecksignal zu vergleichen
und entsprechend die neuen Schaltzeitpunkte umzusetzen.

In den Messwerten wird sich der Wechsel der Aussteuergrade aber erst nach
Verstreichen der Schaltverzögerungszeit Td und der Latenz der Messstrecke
TLat,M bemerkbar machen. In vielen Anwendungen ist eine solche Verzögerung
unerwünscht, für die vorliegende Anwendung der Steigungsidentifikation
mittels LS-Schätzer nach Kapitel 4 kann diese „Wartezeit“ auf die ersten
gültigen Messwerte aus Takt k allerdings sehr sinnvoll zur Vorbereitung des
LS-Schätzers genutzt werden.

Für die korrekte Verwendung des in Kapitel 4 vorgestellten LS-Verfahrens,
ist die Kenntnis der Anzahl der zu verarbeitenden Messwerte NSx für jeden
Schaltzustand Sx des aktuellen Taktes bereits vor Beginn der eigentlichen
Messwertverarbeitung notwendige Voraussetzung. Sobald nun die Aussteuer-
grade für Takt k im FPGA bekannt sind, können daraus die Umschaltzeitpunkte
und entsprechend auch die Anzahl der Messwerte für jeden Schaltzustand
berechnet werden. Mit der Möglichkeit des FPGA, nebenläufige Aufgaben
parallel und damit gleichzeitig zu bearbeiten [93–95], kann diese Berechnung
bereits ab dem Zeitpunkt PWMmax begonnen werden, während das eigentliche
Skalarprodukt des LS-Schätzers nach Gleichung 4.51 noch die kontinuier-
lich eintreffenden Messwerte aus Takt k− 1 verarbeitet. Die Zeit zwischen
dem Trigger PWMmax und dem ersten validen Messwert des Taktes k zum
Zeitpunkt ADCmax wird darum, aus Sicht des aktuellen Taktes k, als Vorberei-
tungszeit TV bezeichnet. Im cLab-Prüfstand betrug diese Zeit nach Messungen
TV = 631TFPGA, mehr als genug, um die in dieser Zeit anfallenden Aufgaben
abzuarbeiten, welche in den folgenden Absätzen beschrieben werden.

Sortierung der Schaltschwellen

In der Implementierung des LS-Algorithmus wurden als Signale an der Schnitt-
stelle zur überlagerten Regelung bewusst nur die drei Halbbrückenaussteuer-
grade bx gewählt. Auch der spätest mögliche Zeitpunkt der Kenntnis der Halb-
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bx 6 bx 6 bx Sektor σ g1 g2 g3
b1 6 b2 6 b3 → I 1 b1 b2 b3
b2 6 b1 6 b3 → II 2 b2 b1 b3
b2 6 b3 6 b1 → III 3 b2 b3 b1
b3 6 b2 6 b1 → IV 4 b3 b2 b1
b3 6 b1 6 b2 → V 5 b3 b1 b2
b1 6 b3 6 b2 → VI 6 b1 b3 b2

Tabelle 5.4: Abbildung der Halbbrückenaussteuergrade auf den Sektorindex und die sortierten
Schaltschwellen g1 6 g2 6 g3

brückenaussteuergrade für den aktuellen Takt, nämlich der Beginn des Taktes
im Modulator selbst (PWMmax), war eine bewusste Design-Entscheidung. Der
so implementierte LS-Algorithmus kann praktisch in allen am Elektrotechni-
schen Institut bestehenden Umrichter-Systemen direkt im FPGA parallel zu
bestehender Software verwendet werden und benötigt keine speziellen Trig-
gerzeitpunkte, oder weitere Daten von der Regelung. Damit ist er für etliche
weitere Arbeiten kompatibel, leicht übertragbar auf andere Umrichtersysteme
und besitzt dadurch einen hohen Mehrwert.

Um aus den von der Regelung zum Zeitpunkt PWMmax übergebenen Halb-
brückenaussteuergraden die Schaltzustandsdauern und dadurch die Anzahl der
zu erwartenden Messwerte N pro Schaltzustand zu berechnen, werden zunächst
in einer Fallunterscheidung nach Tabelle 5.4 die drei Halbbrückenaussteuer-
grade auf die drei sogenannten „Schaltschwellen“ gx abgebildet, für die zu
jedem Zeitpunkt gilt:

g1 6 g2 6 g3 (5.15)

Die entsprechende Abbildung ist in Tabelle 5.4 zusammengefasst. Neben den
sortierten Schaltschwellen erhält man dadurch auch sofort den Sektorindex σ ,
der im FPGA für die spätere Rückrechnung aus der relativen Nomenklatur in
die absoluten Schaltzustände verwendet wird.
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Abbildung 5.10: Aufzeichnung der Sortierung der Halbbrückenaussteuergrade und der daraus er-
rechneten Sektorindizes am Prüfstand bei 500 U/min, iq=50 A,id=−20 A

Berechnung der Schaltzustandsdauern

Die Sortierung dient zunächst der Vereinfachung bei der Berechnung der Zei-
ten der Schaltzustände zwischen den Schaltschwellen:

TFO = (1−g3) ·TPWM (5.16)

TAO = (g3−g2) ·TPWM (5.17)

TAU = (g2−g1) ·TPWM (5.18)

TFU = (g1−0) ·TPWM (5.19)
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In dieser Berechnung wird wieder die in Kapitel 2 eingeführte relative No-
menklatur der Schaltzustände (siehe Tabelle 2.5) verwendet. Die Vorteile der
relativen Nomenklatur sind in dieser Berechnung direkt ersichtlich: nach der
Sortierung der Schaltschwellen gilt diese Rechenvorschrift für alle sechs Sek-
toren gleichermaßen und kann unverändert für alle Sektoren so durchgeführt
werden.

Berechnung der Messwertindizes der Messintervalle

Mittels einer speziellen, eigens entwickelten Modulo-Division wird im
Anschluss die Anzahl der Messwerte berechnet, die innerhalb der einzelnen
Schaltzustände liegen. Damit der Algorithmus die kontinuierlich eintreffenden
Messwerte den richtigen Schaltzuständen zuordnen kann, werden diese mit
einem Messwertindex indiziert. Dieser wird sowohl zum Zeitpunkt ADCmax

als auch zum Zeitpunkt ADCmin auf Null zurückgesetzt und jedes mal, wenn
ein neuer Messwert zur Verfügung steht inkrementiert. Neben den berechneten
Schaltzustandsdauern und der darin enthaltenen Anzahl an Messwerten wird
deshalb noch für jeden Schaltzustand der erste und der letzte Messwertindex,
der zu diesem Messintervall gehört berechnet. Auch diese Indizes werden in
der relativen Nomenklatur mit „unterer“ und “oberer“ Wert, nun relativ zum
Messwertindex, beschrieben.

Für jeden Schaltzustand gibt es einen unteren Messwertindex nLow,Sx und einen
oberen nHigh,Sx . Während der steigenden Flanke markiert der untere Messwer-
tindex den ersten Wert einer Messreihe und der obere den letzten. Bei der
fallenden Flanke ist es genau umgekehrt: nun markiert der obere Messwert-
index den ersten Wert einer Messreihe und der untere den letzten.
Die Messwerte unmittelbar vor und nach den Umschaltzeitpunkten werden
nicht in der Messung berücksichtigt, da ihnen oft ein sehr hoher Störanteil
überlagert ist. Dabei werden vor einem Umschaltzeitpunkt weniger Messwerte
ausgeblendet, als danach, da die Störungen selten vorher auftreten und nach der
Schalthandlung etwas Zeit benötigen um abzuklingen. Aus diesem Grund sind
die Messzeiträume während der fallenden Flanke des PWM-Dreieckssignals
zu denen während der steigenden Flanke des PWM-Dreiecksignals im Mess-
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wertindex verschoben, obwohl die Aussteuergrade sich während des ganzen
PWM-Taktes nicht ändern. Die Schaltzustandsdauern, die Anzahl der zu er-
wartenden Messwerte pro Schaltzustand und die Messwertindizes - kurz der
gesamte Vorbereitungsblock - müssen daher für die fallende und für die stei-
gende Flanke separat berechnet werden. Diese Fallunterscheidung wird intern
im FPGA konsequent durchgeführt und ermöglicht die separate Anwendung
des LS-Schätzers für die steigende und für die fallende Flanke der PWM-
Periode. In der weiteren Erläuterung der Implementierung wird auf diesen
Umstand jedoch nicht mehr explizit hingewiesen.
In den Messergebnissen des LS-Schätzers sind in den Abbildungen 6.1, 6.2
und 6.3 die Messwertindizes der einzelnen Schaltzustände eingezeichnet. In
Abbildung 6.2 wurden die Schutzintervalle um die Umschaltzeitpunkte herum
bewusst relativ großzügig gewählt. Hier sind im oberen Bild die Schutzinter-
valle und die einzelnen Messwertindizes deutlich zu sehen.

Bereitstellung der Startwerte und Inkremente

Sind die Messwertindizes als Grenzen der Messintervalle bekannt, kann die
Anzahl der zu verarbeitenden Messwerte pro Schaltzustand berechnet werden:

NFU = nHigh,FU −nLow,FU +1 (5.20)

NAU = nHigh,AU −nLow,AU +1 (5.21)

NAO = nHigh,AO −nLow,AO +1 (5.22)

NFO = nHigh,FO −nLow,FO +1 (5.23)

Mit diesen werden nun die Startwerte EN ,1 und SN ,1, sowie die zugehörigen
Inkremente ∆EN und ∆SN für alle vier NSx aus der Lookup-Tabelle LUTSI

geladen und für die Messwertverarbeitung ab dem Triggerzeitpunkt ADCmax

bereitgestellt.

5.3.2 Identifikationsphase TI

In dieser Phase wird das Skalarprodukt nach Gleichung (4.51) aus den
kontinuierlich eintreffenden Messwerten mit ihren zugehörigen Konstanten
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gebildet. Hierfür muss ein neu eintreffender Messwert mit seinen beiden
Konstanten für die Steigungsberechnung und für die Endwertberechnung
multipliziert werden und zum Ergebnis der vorhergehenden Multiplikation
desselben Messintervalls addiert werden.

Für diese Aufgabe stehen nach Gleichung (5.7) 20 FPGA-Takte zur Verfügung.
Die Verarbeitung der mit fAD eintreffenden Messwerte in der Identifikati-
onsphase kann als ein mit fAD=6 MHz getakteter und sich kontinuierlich
wiederholender Algorithmus verstanden werden. Lediglich die zu verarbei-
tenden Daten ändern sich, die Berechnungsvorschrift bleibt gleich. Um dabei
Latenz durch die Berechnung der zugehörigen Konstanten auf ein Minimum
zu reduzieren, werden diese immer bereits einen „Messwert-Takt“ vor dem
zugehörigen Messwert durchgeführt.

Wurde also der n-te Messwert vom A/D-Wandler übermittelt, kann dieser
sofort mit seinen zugehörigen Konstanten EN,n und SN,n multipliziert werden.
Parallel dazu werden bereits die Konstanten EN,n+1 und SN,n+1 nach dem
in Abschnitt 4.2.2 vorgestellten neuen Algorithmus durch Addition der
Inkremente ∆EN und ∆SN zu den Startwerten EN,1 und SN,1 nach Gleichung
(4.95) und (4.96) berechnet. Die Ergebnisse EN,n+1 und SN,n+1 werden dann
bis zum Eintreffen des nächsten, (n+1)-ten Messwerts gespeichert und stehen
dann sofort für das Skalarprodukt zur Verfügung.

Es wurde bereits im vorigen Abschnitt beschrieben, dass die korrekte Zuord-
nung der eintreffenden Messwerte zum jeweiligen Schaltzustand und damit zu
den richtigen Konstanten nach dem LS-Algorithmus essentiell ist. Darum wird
jeder Messwert ab dem Zeitpunkt ADCmax bei 1 beginnend gezählt und an-
hand der von dem Vorbereitungsblock übergebenen Messwertindizes mit dem
Messwert-Zähler verglichen und entsprechend zugeordnet. Dieser Vergleich
wird auch dazu benutzt, um die Skalarprodukte nach Abarbeitung des letzten
Messwerts eines Messintervalls zu speichern, so dass die Ergebnisse bereits
abgearbeiteter Messintervalle nicht überschrieben werden.
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5.3.3 Aufbereitung der geschätzten Steigungen und
Endwerte – Auswertephase TR

Nach dem Ende der Identifikationsphase verbleibt als restliche Zeit bis zum
Beginn des neuen PWM-Taktes noch die Zeit TR. In dieser Zeit werden die
gemessenen Steigungen und Endwerte aus der Identifikationsphase weiter im
FPGA aufbereitet und zum Triggerzeitpunkt PWMmax über den ETI-Bus an
den DSP übergeben.
Im ersten Schritt werden die Steigungen und Endwerte der drei gemesse-
nen Phasenströme im FPGA mittels Clarke-Transformation in die komplexe
αβ -Ebene transformiert [65–67]. Danach werden die mittels LS-Schätzer be-
rechneten Endwerte der einzelnen Messintervalle vom Zeitpunkt des letzten
Messwerts über den Zeitraum des gewählten Schutzintervalls hinaus auf den
Kommutierungszeitpunkt umgerechnet. Dies geschieht mit den zuvor im Vor-
bereitungsblock berechneten Schaltzeiten, die noch nicht auf die möglichen
Messzeitpunkte beschränkt waren, sondern auch noch beliebige Zwischen-
werte im Rahmen der verwendeten Festkommadarstellung annehmen können.
Die zu extrapolierende Zeit entspricht der Differenz zwischen dem Ende
des Schaltzustands und dem Zeitpunkt des letzten Messwerts. Die benötigte
Steigung für die Extrapolation wird direkt vom LS-Schätzer desselben Schalt-
zustands übernommen.
Aus den errechneten Steigungen werden dann die aktiven Stromänderungspa-
rameter nach Gleichung (3.52) durch Subtraktion der Steigungen im Freilauf
von den Steigungen in den aktiven Schaltzuständen und anschließender Mul-
tiplikation mit der Periodendauer TPWM berechnet. Die so gewonnen aktiven
Stromänderungsparameter sind noch relativ zum PWM-Dreiecksignal für die
Schaltzustände AO und AU angegeben. Sie werden deshalb nun auf den zum
aktuellen Sektor gehörenden rechten und linken Schaltzustand AR und AL nach
Tabelle 2.5 abgebildet. Damit wird die Berechnung des Mittelpunkt- und Radi-
usraumzeigers nach den Gleichungen (3.144) und (3.146) aus Abschnitt 3.3.4
möglich und deutlich vereinfacht.

Diese Berechnung liefert jeweils die α- und β -Komponente des Mittelpunkt-
und Radiusraumzeigers. In Abbildung 5.11 ist eine Messung der im FPGA be-
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Abbildung 5.11: Messung der im FPGA berechneten Mittelpunktraumzeiger aus den gemessenen
Strom-Steigungen der benutzten aktiven Schaltzustände

rechneten Mittelpunktraumzeiger in der komplexen αβ -Ebene dargestellt. Es
sind hier die Ergebnisse der Steigungsidentifikation d

dt ia,U und d
dt ia,O mit dem

LS-Schätzer aus 1 000 direkt aufeinander folgenden PWM-Takten bei einer
Drehzahl des Prüflings von 600 U/min, einem d-Strom von id = 0A und einem
q-Strom von iq = 50A aufgezeichnet.

Aus diesen gemessenen Stromsteigungen wurde dann, wie beschrieben, im
FPGA noch die Stromänderungsparameter ∆ia,R und ∆ia,L, sowie die jeweils
zum aktuellen Sektor gehörenden Mittelpunktraumzeiger mx berechnet und
aufgezeichnet. Die Darstellung der Messwerte in αβ -Koordinaten entspricht
genau der in Kapitel 3 vorgestellten, geometrischen Interpretation. Dass die
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Abbildung 5.12: Filterung der Beträge der Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger

aktiven Stromänderungsparameter dabei keine vollständigen Kreise beschrei-
ben liegt daran, dass die Sektoren gewechselt werden, bevor die aktiven
Stromänderungsparameter überall auf der Kreisbahn waren (siehe hierzu auch
Abbildung 6.5).
Die Häufungen der Messwerte der Mittelpunktraumzeiger bilden deutlich
ein regelmäßiges Sechseck (vergleiche hierzu Abbildung 3.7 auf Seite 90).
Eine Besonderheit der relativen Nomenklatur tritt in dieser Darstellung in
Erscheinung: Im Sektor I ist der Schaltzustand S2 der linke Schaltzustand,
in Schaltzustand II hingegen ist er der rechte. Aus diesem Grund ist die
Färbung der Stromänderungsparameter eines Schaltzustands aufgrund der
relativen Nomenklatur mit rechts und links, einmal blau und einmal rot in
Abbildung 5.11 abgebildet. In Relation zum PWM-Trägersignal hingegen ist
der Schaltzustands S2 immer der obere aktive Schaltzustand (siehe Tabelle
2.5). In Abbildung 5.11 ist darum die gemessene Steigung in relativ zum
PWM-Trägersignal angegebener Nomenklatur darum immer schwarz darge-
stellt.

Es ist auch gut zu erkennen, dass die Ungenauigkeit der Steigungsidentifi-
kation an den Sektorengrenzen aufgrund der kurzen Schaltzustandsdauern
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5 Realisierung der Verfahren am Prüfstand

eines der beteiligten aktiven Schaltzustände größer wird. Dies ist gut an der
größeren Streuung der Steigungen d

dt ia,U und d
dt ia,O zu sehen.

Mit einem HDL-optimierten Cordic-Algorithmus wird von den Mittelpunkt-
und Radiusraumzeigern anschließend der jeweilige Betrag und der Winkel be-
rechnet [96]. Da die Beträge dieser Raumzeiger nach Gleichung (3.96) und
(3.97) allerdings zeitlich nicht veränderlich sind, werden diese mit einem ei-
gens programmierten gleitenden Mittelwertfilter geglättet. Dieses Filter wurde
abschaltbar programmiert. Das bedeutet, dass es nur dann einen neuen Wert in
seine Register aufnimmt, wenn das zugehörige Messintervall eine zuvor fest-
gelegte Mindestlänge nicht unterschritt. Des weiteren wird das Ausgangssignal
des Filters je nach Anzahl der bereits in den Registern befindlichen Messwerte
an unterschiedlichen Stellen abgegriffen, so dass die Filterlänge erst mit der
Anzahl der validen Daten wächst. Dadurch reagiert das Filter nach einem Reset
sehr dynamisch auf die ersten Werte und glättet bei wachsender Datenmenge
immer besser. Die Filterzeitkonstante wächst quasi mit der Menge der validen
Daten in Schritten von Zweierpotenzen mit.
In Abbildung 5.12 ist der in jedem Takt im FPGA berechnete Betrag der
Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger zusammen mit den gefilterten Beträgen
über der Zeit dargestellt.
Die so gefilterten Beträge von Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger werden
dann dazu verwendet, um die aktiven Stromänderungsparameter nach Glei-
chung (3.95) zu berechnen.
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6
Messergebnisse

“Miss alles, was sich messen lässt,
und mach alles messbar, was sich nicht messen lässt.”

Archimedes

6.1 Messungen der Stromsteigungen und

Endwerte des LS-Schätzers

Die Messung der Ergebnisse des LS-Algorithmus wurden mit der in Abschnitt
5.1.3 beschriebenen Methode zum Auslesen FPGA-interner Daten mit dem
Software-Paket „Signaltap“ von Altera durchgeführt. Mit dieser Methode
können neben den Ergebnissen des LS-Schätzers auch sämtliche Zwischener-
gebnisse und Signale mit maximal der Taktfrequenz des FPGA getriggert und
aufgezeichnet werden. In den vorliegenden Messungen wurde nur in jedem 10.
FPGA-Takt ein Wert der ausgewählten Signale gespeichert, um auch längere
Zeitabschnitte aufzeichnen zu können. Da zwischen zwei Messwerten vom
A/D-Wandler jedoch 20 FPGA-Takte liegen, wird so jeder Messwert, der im
FPGA vom A/D-Wandler vorliegt, zwei mal gespeichert. In den Abbildungen
ist aufgrund des gewählten Maßstabs und der Darstellungsmöglichkeiten im
Druck sowie der hohen Datendichte dennoch keine Rasterung zu erkennen.

Die Darstellung der einzelnen Messungen ist so gestaltet, dass übereinander
angeordnete Bilder den gleichen zeitlichen Bereich beschreiben. Die Werte
der übereinanderliegenden Einzelplots sind zeitlich also streng korreliert, was
durch die konsistent einheitlich gehaltene Beschriftung der Zeitachse unterstri-
chen wird.
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6.1.1 Validierung der Steigungsidentifikation des
LS-Verfahrens

In Abbildung 6.1 ist die Validierung der Steigungsidentifikation des LS-
Verfahrens dargestellt. Im oberen Bild ist rot der Messwert-Zähler zusammen
mit den Messwertindizes der in diesem Takt gültigen Schaltzustände zu sehen.
Es ist deutlich zu erkennen, dass der Messwert-Zähler in einem Halbtakt von
Null bis zum zuvor schon benannten Maximum von Nmax=375 inkrementiert
wird. Die Zeitbereiche der einzelnen Schaltzustände sind zudem noch im Bild
selbst grau beschriftet und durch entsprechend lange Doppelpfeile dargestellt.

Im mittleren Bild ist der dazu gehörende Stromverlauf des ausgewerteten
Phasenstroms des Prüflings abgebildet. Zur Validierung des LS-Verfahrens
wurde bewusst das noch nicht gefilterte, deutlich verrauschte Strommesssignal
als Datenbasis gewählt. Dieses Signal ist in rot dargestellt und entspricht, bis
auf eine Skalierung auf die Einheit Ampere, direkt den Strommesswerten,
wie sie vom A/D-Wandler an die HMK übertragen werden. Es ist deutlich zu
sehen, dass dem Strommesssignal zum Teil sehr hochfrequente Störungen im
Frequenzbereich einiger MHz, aber auch Schwingungen niedrigerer Frequenz
im Bereich von etwa 100 kHz überlagert sind. Die hochfrequenten Störungen
werden mit dem bereits beschriebenen Filter zuverlässig unterdrückt. Die
niederfrequenten Störungen jedoch sorgen bei Messintervall-Längen, die kür-
zer als die Periodendauer der Schwingungen sind, für fehlerhafte Ergebnisse
des LS-Verfahrens. Um die Qualität des LS-Verfahrens validieren zu können,
müssen also einer Vergleichsmöglichkeit dieselben Daten zugrunde gelegt
werden, wie dem LS-Verfahren selbst. Sollte dann die Datenbasis schlecht
sein, so müsste die Vergleichsmöglichkeit nur genau so schlecht die Steigung
berechnen, wie der LS-Schätzer selbst, um ihn als richtig bewerten zu können.

Eine zuverlässige und geprüfte Methode um die Steigung eines überabgetas-
teten Signals zu bestimmen, stellt Matlab mit seiner „Polyfit“-Funktion bereit.
Hinter dieser Funktion verbirgt sich ebenfalls ein LS-Algorithmus, der die Ko-
effizienten eines Polynoms n-ter Ordnung zurückgibt, so dass die Abweichung
zu den zugrunde gelegten Messwerten minimal im Sinne des LS-Ansatzes
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Abbildung 6.1: Vergleich der Steigungsmessung mittels des LS-Schätzers mit der „Polyfit“-
Regressionsfunktion von Matlab
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wird. In der vorliegenden Messung wurden daher der Matlab-Polyfit-Funktion
die gleichen Messwerte als Datenbasis übergeben, die auch der im FPGA
selbst programmierte LS-Schätzer nach Kapitel 4 hatte. Die Ergebnisse der
Matlab-Polyfit-Funktion wurden im mittleren Bild von Abbildung 6.1 als Re-
gressionsgerade in die jeweiligen Kurvenabschnitte eingezeichnet. Um die
Übersichtlichkeit der Darstellung zu gewährleisten, wurden die so gewonnenen
Regressionsgeraden etwas über das zugehörigen Messintervall hinaus gezeich-
net, dann aber doch beschnitten. Anhand dieser Regressionsgeraden können
die in Matlab berechneten Steigungen auch visuell mit der Stromkurvenform
verglichen und validiert werden.

Die eigentliche Validierung des im FPGA implementierten LS-Verfahrens
nach Kapitel 4 ist im unteren Bild von Abbildung 6.1 zu sehen. Hier sind die
in Matlab berechneten Stromsteigungen gestrichelt dargestellt. Da in Matlab
die Steigung der einzelnen Messintervalle nachträglich berechnet wird, steht
hier das Ergebnis als ein einzelner, skalarer Wert zur Verfügung. Dieser wurde
dann für den direkten Vergleich als waagrechte, gestrichelte Linie in den
Zeitverlauf des Diagramms über die Zeit des ganzen Halbtaktes eingetragen.

Anders sieht es bei der Berechnung der Steigung im FPGA mittels LS-
Schätzer nach Kapitel 4 aus. Hier wurde ja im FPGA während der ganzen
Aufzeichnungsdauer jeder Zwischenwert des Skalarprodukts mit aufgezeich-
net. Diese Skalarprodukte sind in diesem Diagramm daher sehr schön als
Bogen, beziehungsweise als geschwungene Kurven zu sehen.
Die grundsätzliche parabelförmige Gestalt der Skalarprodukte ist durch den
Vorzeichenwechsel in den Konstanten des LS-Verfahrens begründet. In den
Abbildungen 4.7 und 4.6 ist dieser Vorzeichenwechsel gut zu sehen. Eine
interessante Ausnahme ist hierbei in Abbildung 6.1 bei der Berechnung der
Steigung von Schaltzustand AU zu sehen. Da sowohl die Konstanten des
LS-Schätzers, als auch die Messgröße i1(t) während des Messintervalls das
Vorzeichen wechseln, ist die resultierende Kurve des Skalarprodukts eine
geschwungenen Kurve mit einem Wendepunkt.
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Abbildung 6.2: Vergleich der Steigungsmessung mittels LS-Schätzer mit Matlab für kurze Mess-
intervalle

Das Ergebnis des LS-Schätzers ist mit der Verarbeitung des letzten Messwerts
einer Messreihe erreicht und wird dann intern im FPGA bis zum Beginn der
nächsten Identifikationsphase gespeichert. In Abbildung 6.1 ist dies daran zu
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sehen, dass sich die Werte ab dem Ende des jeweiligen Messintervalls nicht
mehr ändern und zum Zeitpunkt 62,5 µs auf Null zurückgesetzt werden.

Es ist sehr gut zu sehen, dass die Ergebnisse des im FPGA implementierten
LS-Schätzers mit den von Matlab berechneten Ergebnissen übereinstimmen.
Der implementierte, neue, effiziente und speichersparende LS-Algorithmus
funktioniert demnach sehr gut.

Dass der LS-Algorithmus auch bei sehr kurzen Messintervallen gute Ergeb-
nisse liefert, ist in Abbildung 6.2 zu sehen. Der grundsätzliche Aufbau der
gesamten Abbildung entspricht genau der bereits beschriebenen von Abbil-
dung 6.1. Allerdings wurden in dieser Messung die Schutzintervalle um die
Schalthandlungen großzügiger gewählt, was im oberen Bild in den Abstän-
den der Messwertindizes zu sehen ist. Für das Messintervall im Schaltzustand
AO standen deshalb nur 10 Messwerte zur Verfügung. Dennoch ist im unteren
Bild gut zu sehen, dass das Ergebnis des LS-Schätzers wieder dem von Mat-
lab berechneten entspricht. Die Kurven der Skalarprodukte selbst sind in dieser
Darstellung aufgrund ihrer im Vergleich zum Ergebnis sehr großen Amplitude,
nicht vollständig abgebildet.

6.1.2 Validierung der Berechnung der Endwerte des
LS-Verfahrens

Die Berechnung der Endwerte kann recht einfach durch einen Vergleich der
überabgetasteten Strommesswerte mit den vom LS-Algorithmus berechne-
ten Endwerten erfolgen. In Abbildung 6.3 sind im oberen Bild wieder die
Messwertindizes der einzelnen Schaltzustände und grau die Zeiträume der
Schaltzustände selbst eingezeichnet. Im unteren Bild dagegen sind, ähnlich wie
in Abbildung 6.1 die Skalarprodukte des LS-Schätzers, dieses mal allerdings
zur Berechnung der Endwerte eingezeichnet. Es ist gut zu sehen, dass auch die
Endwert-Berechnung des LS-Schätzers zuverlässig funktioniert und am Ende
eines jeden Messintervalls dem Wert der Strommessung in diesem Zeitpunkt
entspricht.
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Abbildung 6.3: Berechnung der Endwerte mittels des LS-Schätzer

6.2 Messungen der Stromänderungsparameter

In Abbildung 6.4 sind Messungen der Stromänderungsparameter aus 250
PWM-Takten bei einer Drehzahl des Prüflings von 500 U/min aufgezeichnet.
Bei dieser Drehzahl entsprechen die 250 PWM-Takte nicht ganz drei elektri-
schen Perioden, was im untersten Teilbild in der Darstellung des elektrischen
Winkels deutlich wird. Neben dem elektrischen Winkel ist im untersten
Teilbild auch noch der Sektorindex σ schwarz eingezeichnet.

205



6 Messergebnisse

0 6.25 12.5 18.75 25 31.25

-100

0

100

0 6.25 12.5 18.75 25 31.25

-100

0

100

0 6.25 12.5 18.75 25 31.25

-100

0

100

0 6.25 12.5 18.75 25 31.25

-100

0

100

0 6.25 12.5 18.75 25 31.25

1
2
3
4
5
6

Se
kt

or
in

de
x

0

2

Abbildung 6.4: Vergleich des Zeitverlaufs der α- und β -Komponenten der direkt in einem einzel-
nen Takt mittels LS-Verfahren gemessenen und der mit Hilfe des Rotorlagewinkels
und dem Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger berechneten Stromänderungspara-
meter
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In den Teilbildern darüber sind in rot, die mit Hilfe des LS-Schätzers nach
Kapitel 4 gemessenen aktiven Stromänderungsparameter der beiden im jewei-
ligen Takt benutzten aktiven Schaltzustände dargestellt. Um deren Zeitverlauf
gut darstellen zu können, sind ihre α- und β -Komponenten jeweils in eigenen
Teilbildern abgebildet. Hierbei wurde die auf Seite 49 eingeführte zum PWM-
Trägersignal relative Nomenklatur verwendet. Nach Tabelle 2.5 wechselt der
obere aktive Schaltzustand immer zwischen den drei aktiven Schaltzuständen
S1,S3 und S5 und der untere aktive Schaltzustand zwischen S2,S4 und S6. In
Verbindung mit der zeitgleichen Darstellung des Sektorindex ist dieser Zusam-
menhang der Schaltzustandsreihenfolge während einer elektrischen Periode
gut in den Zeitverläufen zu sehen.

Zu den mittels LS-Schätzer direkt aus den Messwerten eines einzelnen Tak-
tes berechneten Stromänderungsparametern sind in Abbildung 6.4 die nach
Abschnitt 3.4.2 mit Hilfe der gefilterten Beträge der Mittelpunkt- und Radius-
raumzeiger sowie des als bekannt vorausgesetzten Rotorlagewinkels berechne-
ten aktiven Stromänderungsparameter eingezeichnet. Durch diese Darstellung
wird direkt deutlich, dass immer nur zwei der sechs aktiven Stromänderungspa-
rameter gemessen werden können. Durch die in Abschnitt 3.4.2 beschriebene
Methode hingegen können alle sechs berechnet werden.
Zusätzlich fällt auf, dass die so gewonnenen Werte sehr glatt sind. Durch
die Möglichkeit der langfristigen Filterung der Beträge des Mittelpunkt- und
Radiusraumzeigers sind die Ergebnisse der darauf basierenden Berechnung
ebenfalls gefiltert. Durch diese Möglichkeit der Berechnung aller Strom-
änderungsparameter zu jedem Zeitpunkt entfällt die Notwendigkeit einer
Interpolation in der Stromsteigungsmessung bei zu kurzen Schaltzuständen.

Dieselben Daten sind in Abbildung 6.5 nicht aufgetrennt in α- und β -
Komponenten über der Zeit sondern als Raumzeiger in der αβ -Ebene
dargestellt. Diese Darstellung entspricht genau der theoretischen Darstellung
der Stromänderungsparameter gemäß Abbildung 3.7. Auch hier ist gut zu
erkennen, dass die in jedem Takt einzeln gemessenen Stromänderungspara-
meter bei sehr kurzen Schaltzeiten durchaus fehlerhaft sein können (das sind
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Abbildung 6.5: Vergleich der direkt in einem einzelnen Takt mittels LS-Verfahren gemessenen und
der mit Hilfe des Rotorlagewinkels und dem Mittelpunkt- und Radiusraumzeiger
berechneten Stromänderungsparameter, dargestellt als Raumzeiger in der stator-
festen αβ -Ebene. In dieser Messung sind 250 PWM-Takte aufgezeichnet, jeder
Punkt entspricht dem Ergebnis eines PWM-Taktes.

die einzelnen Messwerte nahe am Ursprung in Abbildung 6.6) und verworfen
werden müssen, die berechneten hingegen glatte Kreise beschreiben.
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Um das Zeitverhalten noch etwas deutlicher zu machen, sind in Abbildung
6.6 nur 10 Messwerte dargestellt, die die Ergebnisse aus 10 direkt aufeinan-
der folgenden Taktperioden zeigen. In dieser Messreihe wurden nur die beiden
aktiven Stromänderungsparameter des ersten Sektors verwendet. Der obere
aktive Schaltzustand ist hierbei S1, der untere ist S2. Durch die analytische
Darstellbarkeit der Stromänderungsparameter sind die anderen vier Stromän-
derungsparameter ebenfalls bekannt, auch wenn nur ∆ia,1 und ∆ia,2 gemessen
werden können.
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Abbildung 6.6: Vergleich von direkt in jeweils einem einzelnen Takt mittels LS-Verfahren ge-
messenen und der mit Hilfe des Rotorlagewinkels und dem Mittelpunkt- und
Radiusraumzeiger berechneten Stromänderungsparameter, dargestellt als Raum-
zeiger in der statorfesten αβ -Ebene. In dieser Messung sind 10 PWM-Takte
aufgezeichnet, jeder Punkt entspricht dem Ergebnis eines PWM-Taktes.
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Zusammenfassung und Ausblick

“Wer hohe Türme bauen will, muss lange beim Fundament verweilen.”
Anton Bruckner, österreichischer Komponist

In der vorliegenden Arbeit werden zwei neue Verfahren entwickelt und
untersucht, mit denen sehr effizient und mathematisch geschlossen die
Stromänderungen einer allgemeinen Drehstromsynchronmaschine im Be-
trieb gemessen und beschrieben werden können. Eine solche Analyse
und Darstellbarkeit der Stromänderungen ist Grundlage für die Anwen-
dung neuartiger stromsteigungsbasierter Regelungsverfahren, wie der Adap-
tiven Direkten Stromregelung. Aber auch für viele Verfahren zur online-
Maschinenparameteridentifikation oder zur geberlosen Regelung ist die Mes-
sung und Beschreibung der Stromänderungen ein sehr wichtiger Bestandteil.
Beide Verfahren werden in einem Antriebsprüfstand realisiert und die Gültig-
keit der Theorie durch Messungen mit einer anisotropen Synchronmaschine
nachgewiesen.

1. Verallgemeinerte Beschreibung der Stromänderungsparameter

Das erste Verfahren ist eine mathematisch geschlossene, analytische Be-
schreibung der schaltzustandsabhängigen Stromsteigungen durch die so-
genannten Stromänderungsparameter für eine allgemeine Drehstromsyn-
chronmaschine. Sie deckt sowohl anisotrope als auch isotrope Synchron-
maschinen gleichermaßen ab, wodurch die Anwendung der Adaptiven
Direkten Stromregelung für magnetisch anisotrope Synchronmaschinen erst
ermöglicht wird.

Für das Verfahren der Adaptiven Direkten Stromregelung wird die Kennt-
nis der Stromänderungen auch für die Freilaufschaltzustände in jedem
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Takt benötigt. Wird aber beispielsweise bei Vollaussteuerung kein Freilauf
geschaltet, sind bisherige Methoden nicht in der Lage den notwendigen
Freilaufparameter zu bestimmen. Zur Lösung dieser Problematik werden
zwei Algorithmen entwickelt und vorgestellt, mit denen der Freilaufpa-
rameter aus den Stromänderungen der aktiven Schaltzustände berechnet
werden kann. Dies wird sowohl für magnetisch isotrope, als auch für ma-
gnetisch anisotrope Synchronmaschinen durchgeführt. Dadurch wird die
in Vorarbeiten bislang implementierte Mindestfreilaufzeit hinfällig und der
mögliche Modulationsgrad bei Verwendung der Adaptiven Direkten Strom-
regelung wird massiv erhöht.

Durch die in dieser Arbeit entwickelte Beschreibung der Stromänderungs-
parameter können, mit Kenntnis des Rotorlagewinkels, zu jedem Zeitpunkt
alle sechs Stromänderungsparameter berechnet werden. Eine Interpolation
bei zu kurzen Messzeiten während eines Taktes wird dadurch nicht mehr
benötigt. Durch die Rückführung der Stromänderungsparameter auf zeit-
lich konstante Größen und den Rotorlagewinkel sind die so berechneten
Stromänderungsparameter nahezu frei von überlagerten Störungen.

2. Neuer effizienter Least-Squares-Schätzer

Das zweite Verfahren ist eine neue, sehr effiziente, numerisch robuste und
ressourcenschonende Implementierung eines Least-Squares-Schätzers mit
minimaler Latenz. Dieser LS-Schätzer liefert als Grundlage für das erste
Verfahren die gemessenen Stromsteigungen und die Absolutwerte der Ma-
schinenströme in den einzelnen Schaltzuständen des Antriebsumrichters.

Der entwickelte LS-Algorithmus besteht dabei im Wesentlichen aus einem
simplen Skalarprodukt aus den kontinuierlich eintreffenden Messwerten
des A/D-Wandlers und zuvor berechenbaren Konstanten. Mit jedem neuen
Messwert einer Messreihe wird also lediglich eine Multiplikation und Ad-
dition als Rechenoperation notwendig, was in einem FPGA sehr effizient
implementierbar ist und innerhalb eines FPGA-Taktes durchgeführt wer-
den kann. Am Ende einer Messreihe liegt das Ergebnis der LS-Schätzung
bereits unmittelbar nach Verarbeitung des letzten Messwerts eines Messin-
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tervalls vor. Die Latenz nach dem letzten Messwert beträgt demnach nur
einen FPGA-Takt.

Im Gegensatz zu gängigen rekursiven LS-Algorithmen wird beim in dieser
Arbeit vorgestellten Verfahren keine Division benötigt, was für die Imple-
mentierung in einem FPGA und die benötigte Rechenzeit sehr vorteilhaft
ist.

Für die Berechnung der zur Signalverarbeitungszeit benötigten Konstanten
wird in dieser Arbeit ein Verfahren hergeleitet und entwickelt, das entwe-
der eine teilweise online Berechnung in Verbindung mit einer sehr kleinen
Lookup-Tabelle gestattet, oder gänzlich ohne Speicherbedarf auskommt, da
die Konstanten durchaus auch online im FPGA berechenbar sind.

Wie bei allen Least-Squares-Verfahren muss hierzu das zu messende Signal
stark überabgetastet werden. Da die vorgestellten Verfahren konsequent
auf eine praktikable Umsetzungsmöglichkeit in realistischer Hardware aus-
gerichtet sind, wird in der Validierung der vorgestellten Verfahren ein
regulärer Antriebs-Prüfstand mit in der Industrie gebräuchlichen Kompo-
nenten verwendet, um die Realisierbarkeit zu zeigen.

Sowohl der neue LS-Schätzer, als auch die neue, verallgemeinerte Theorie
der Stromänderungsparameter wurde in dem FPGA der Signalverarbeitungs-
Hardware des verwendeten Antriebsprüfstands implementiert und mit einer
magnetisch anisotropen Synchronmaschine am Prüfstand überprüft. Die
Messergebnisse, sowohl des neuen LS-Schätzers, als auch der Darstellung der
damit gemessenen Stromänderungsparameter, stimmen mit den theoretischen,
mathematischen Darstellungen vollständig überein und zeigen die Gültigkeit
der Theorie.

Die verallgemeinerte Beschreibung der Stromsteigungen ermöglicht eine
analytische und geometrisch gut interpretierbare Beschreibung der Stromän-
derungen der Synchronmaschine, wodurch die ADSR für anisotrope Syn-
chronmaschinen überhaupt erst ermöglicht wird. Daneben werden dadurch
Zusammenhänge erschlossen, die eine maximale Aussteuerung des verwen-
deten Umrichters ermöglicht. Die Kombination aus der verallgemeinerten

213



7 Zusammenfassung und Ausblick

Beschreibung der Stromänderungsparameter mit dem effizienten LS-Schätzer
ermöglicht die Realisierung der kompletten ADSR für isotrope und anisotrope
Synchronmaschinen in einem FPGA.

Ausblick

Mit den in dieser Arbeit entwickelten Verfahren sind die Grundlagen für die
Implementierung der Adaptiven Direkten Stromregelung mit einer anisotropen
Synchronmaschine gelegt. In einer Simulation konnte deren Funktion auf Ba-
sis der verallgemeinerten Beschreibung der Stromänderungsparameter bereits
gezeigt werden. Die Implementierung am Prüfstand steht allerdings noch aus.
Für die Realisierung der ADSR ist es wichtig, dass die Totzeit zwischen dem
letzten tatsächlichen Messwert und den gestellten Schaltzuständen so gering
wie möglich ist. Aus diesem Grund sollte der Algorithmus der ADSR mög-
lichst ebenfalls im FPGA realisiert werden, was durch den neuen effizienten
und ressourcensparenden LS-Schätzer nun leicht möglich ist.
Die Adaptive Direkte Stromregelung kann darüber hinaus auch bei weiteren
Maschinentypen angewendet werden, beispielsweise mit einer Asynchron-
maschine. Der in dieser Arbeit vorgestellte Algorithmus kann auch hierfür
verwendet werden.
Da in der aktuellen Implementierung die Ströme als Geradenabschnitte
während der Schaltzustände angenommen werden, sind hohe Drehzahlen mit
dem vorliegenden Verfahren noch nicht abbildbar, da dann die Ströme eher
Parabelabschnitten gleichen und die lineare Näherung nicht mehr zulässig
ist. Um diese Probleme zu lösen, existieren bereits verschiedene Ansätze, die
in Folgearbeiten weiterentwickelt werden können. Beispielsweise könnte der
Least-Squares-Schätzer durch eine veränderte Basisfunktion zur Näherung
der Stromkurven durch Polynome höherer Ordnung ertüchtigt werden. Die
Geradenabschnitte würden dann beispielsweise durch Parabelabschnitte
genähert. Eine weitere Idee ist, die Steigung des Stromsteigungssignals,
also gewissermaßen die „Strombeschleunigung“ zu messen und damit den
künftigen Stromverlauf zu prädizieren.
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Neben der Anwendung zur Stromregelung in Synchronmaschinen kann
das Verfahren aber auch auf andere Größen angewendet werden, die sich
näherungsweise linear ändern und ganz grundsätzlich als steigungsbasiertes
Regelungsverfahren verstanden werden.

Die Anwendung des neuen LS-Schätzers ist ebenfalls nicht auf die An-
wendung der Strommessung beschränkt, sondern steht ganz im Gegenteil
für eine sehr weite Verwendung als effizientes LS-Verfahren zur Verfügung.
Sind die Voraussetzungen einer äquidistanten Abtastung und einer bekannten
Messintervalllänge gegeben, kann dieses Verfahren auf beliebige Messreihen
angewendet werden.
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A
Herleitungen

“Mathematik ist die einzige perfekte Methode, sich selber an der Nase
herumzuführen.”

Albert Einstein

A.1 Detaillierte Herleitung der

Stromänderungsparameter anisotroper

Synchronmaschinen

A.1.1 Berechnung von d
dt iα (siehe Seite 84)

Die Gleichungen für die α- und die β -Komponente (3.72) und (3.73) der Sta-
torspannung werden jeweils nach d

dt iβ umgestellt:

d
dt

iβ =
2

3LB sin(2γ)
·
{

uα − (RS−3LBω sin(2γ)) iα

−
(

3
2

LA +
3
2

LB cos(2γ)

)
d
dt

iα −3LBω cos(2γ)iβ

+ωΨPM sin(γ)
}
=

Zβ ,a

Nβ ,a
(A.1)

d
dt

iβ =
2

3LA−3LB cos(2γ)
·
{

uβ −3LBω cos(2γ)iα

−3
2

LB sin(2γ)
d
dt

iα − (RS +3LBω sin(2γ)) iβ

−ωΨPM cos(γ)
}
=

Zβ ,b

Nβ ,b
(A.2)
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Im nächsten Schritt werden (A.1) und (A.2) gleichgesetzt und nach d
dt iα auf-

gelöst.

Zβ ,a

Nβ ,a
=

Zβ ,b

Nβ ,b
⇔ Zβ ,aNβ ,b = Zβ ,bNβ ,a (A.3)

Zunächst wird nur die linke Seite berechnet und vereinfacht:

Zβ ,aNβ ,b =

[
uα − (RS−3LBω sin(2γ)) iα

−
(

3
2

LA +
3
2

LB cos(2γ)

)
d
dt

iα −3LBω cos(2γ)iβ (A.4)

+ωΨPM sin(γ)
]
·
(

3
2

LA−
3
2

LB cos(2γ)

)
=

[
uα − (RS−3LBω sin(2γ)) iα −3LBω cos(2γ)iβ

+ωΨPM sin(γ)
](

3
2

LA−
3
2

LB cos(2γ)

)
(A.5)

−
(

3
2

LA +
3
2

LB cos(2γ)

)(
3
2

LA−
3
2

LB cos(2γ)

)
d
dt

iα

=

[
uα −RSiα +3LBω sin(2γ)iα −3LBω cos(2γ)iβ

+ωΨPM sin(γ)
](

3
2

LA−
3
2

LB cos(2γ)

)
(A.6)

−
(

9
4

L2
A−

9
4

L2
Bcos2(2γ)

)
d
dt

iα

Dann die rechte Seite:

Zβ ,bNβ ,a =

[
uβ −3LBω cos(2γ)iα −

3
2

LB sin(2γ)
d
dt

iα

−(RS +3LBω sin(2γ)) iβ −ωΨPM cos(γ)
](

3
2

LB sin(2γ)

)
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=

[
uβ −3LBω cos(2γ)iα −RSiβ −3LBω sin(2γ)iβ

−ωΨPM cos(γ)
](

3
2

LB sin(2γ)

)
(A.7)

−
(

3
2

LB sin(2γ)
d
dt

iα

)(
3
2

LB sin(2γ)

)
=

[
uβ −3LBω cos(2γ)iα −RSiβ −3LBω sin(2γ)iβ

−ωΨPM cos(γ)
](

3
2

LB sin(2γ)

)
(A.8)

−
(

9
4

L2
Bsin2(2γ)

)
d
dt

iα

So umgeformt werden die beiden Terme gleichgesetzt und sukzessive nach
d
dt iα umgeformt:

Zβ ,aNβ ,b = Zβ ,bNβ ,a (A.9)

⇔
[

uα −RSiα +3LBω sin(2γ)iα −3LBω cos(2γ)iβ

+ωΨPM sin(γ)
]
·
(

3
2

LA−
3
2

LB cos(2γ)

)
−
(

9
4

L2
A−

9
4

L2
Bcos2(2γ)

)
d
dt

iα

=

[
uβ −3LBω cos(2γ)iα −RSiβ −3LBω sin(2γ)iβ (A.10)

−ωΨPM cos(γ)
]
·
(

3
2

LB sin(2γ)

)
−
(

9
4

L2
Bsin2(2γ)

)
d
dt

iα
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⇔
[

uα −RSiα +3LBω sin(2γ)iα −3LBω cos(2γ)iβ

+ωΨPM sin(γ)
]
·
(

3
2

LA−
3
2

LB cos(2γ)

)
−
[

uβ −3LBω cos(2γ)iα −RSiβ −3LBω sin(2γ)iβ

−ωΨPM cos(γ)
]
·
(

3
2

LB sin(2γ)

)
=

(
9
4

L2
A−

9
4

L2
Bcos2(2γ)

)
d
dt

iα −
(

9
4

L2
Bsin2(2γ)

)
d
dt

iα (A.11)

⇔
[
uα − (RS−3LBω sin(2γ)) iα −3LBω cos(2γ)iβ
+ωΨPM sin(γ)] · (LA−LB cos(2γ))

−
[
uβ −3LBω cos(2γ)iα − (RS +3LBω sin(2γ)) iβ

−ωΨPM cos(γ)] · (LB sin(2γ))

=
2
3
[
L2

A−L2
Bcos2(2γ)−L2

Bsin2(2γ)
] 9

4
d
dt

iα (A.12)

⇔ (LA−LB cos(2γ))uα

− (RS−3LBω sin(2γ))(LA−LB cos(2γ)) iα

−3LBω cos(2γ)(LA−LB cos(2γ)) iβ
+(LA−LB cos(2γ))ωΨPM sin(γ)

− (LB sin(2γ))uβ +3LBω cos(2γ)(LB sin(2γ)) iα

+(RS +3LBω sin(2γ))(LB sin(2γ)) iβ
+(LB sin(2γ))ωΨPM cos(γ)

=
3
2

L2
A−L2

B
(
cos2(2γ)+ sin2(2γ)

)︸ ︷︷ ︸
=1

 d
dt

iα (A.13)

=
3
2
[
L2

A−L2
B
] d

dt
iα (A.14)
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In den folgenden Gleichungen wird im Wesentlichen der bislang linke Teil der
Gleichung umgeformt. Die Darstellung wechselt deshalb an dieser Stelle und
der bislang linke Teil steht nun rechts und umgekehrt:

3
2
[
L2

A−L2
B
] d

dt
iα

=(LA−LB cos(2γ))uα − (LB sin(2γ))uβ

− (RS−3LBω sin(2γ))(LA−LB cos(2γ)) iα

+3LBω cos(2γ)(LB sin(2γ)) iα

−3LBω cos(2γ)(LA−LB cos(2γ)) iβ (A.15)

+(RS +3LBω sin(2γ))(LB sin(2γ)) iβ
+(LA−LB cos(2γ))ωΨPM sin(γ)

+(LB sin(2γ))ωΨPM cos(γ)

=(LA−LB cos(2γ))uα − (LB sin(2γ))uβ

+[3LBω cos(2γ)(LB sin(2γ))

−(RS−3LBω sin(2γ))(LA−LB cos(2γ))] iα

+[(RS +3LBω sin(2γ))(LB sin(2γ)) (A.16)

−3LBω cos(2γ)(LA−LB cos(2γ))] iβ
+(LA−LB cos(2γ))ωΨPM sin(γ)

− (LB sin(2γ))ωΨPM cos(γ)

=(LA−LB cos(2γ))uα − (LB sin(2γ))uβ

+
[
3L2

Bω cos(2γ)sin(2γ)− (RSLA−3LALBω sin(2γ)

−RSLB cos(2γ)+3L2
Bω cos(2γ)sin(2γ)

)]
iα

+
[(

RSLB sin(2γ)+3L2
Bωsin2(2γ)

)
(A.17)

−3LALBω cos(2γ)+3L2
Bωcos2(2γ)

]
iβ

+[(LA−LB cos(2γ))sin(γ)+(LB sin(2γ))cos(γ)]ωΨPM
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=(LA−LB cos(2γ))uα − (LB sin(2γ))uβ

+
[
3L2

Bω cos(2γ)sin(2γ)−RSLA +3LALBω sin(2γ)

+RSLB cos(2γ)−3L2
Bω cos(2γ)sin(2γ)

]
iα

+
[
RSLB sin(2γ)+3L2

Bωsin2(2γ)−3LALBω cos(2γ) (A.18)

+3L2
Bωcos2(2γ)

]
iβ

+[LA sin(γ)−LB cos(2γ)sin(γ)+LB sin(2γ)cos(γ)]ωΨPM

=(LA−LB cos(2γ))uα − (LB sin(2γ))uβ

+[−RSLA +3LALBω sin(2γ)+RSLB cos(2γ)] iα

+
[
RSLB sin(2γ)+3L2

Bω−3LALBω cos(2γ)
]

iβ (A.19)

+

LA sin(γ)+LB (sin(2γ)cos(γ)− cos(2γ)sin(γ))︸ ︷︷ ︸
=sin(2γ−γ)=sin(γ)

ωΨPM

=(LA−LB cos(2γ))uα − (LB sin(2γ))uβ

+[−RSLA +3LALBω sin(2γ)+RSLB cos(2γ)] iα

+
[
RSLB sin(2γ)+3L2

Bω−3LALBω cos(2γ)
]

iβ (A.20)

+[LA sin(γ)+LB sin(γ)]ωΨPM

Umgestellt nach d
dt iα :

d
dt

iα =
2

3
(
L2

A−L2
B

)
·
{
(LA−LB cos(2γ))uα − (LB sin(2γ))uβ

+[−RSLA +3LALBω sin(2γ)+RSLB cos(2γ)] iα

+
[
RSLB sin(2γ)+3L2

Bω−3LALBω cos(2γ)
]

iβ

+[LA sin(γ)+LB sin(γ)]ωΨPM

}
(A.21)
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A.1.2 Berechnung von d
dt iβ bei einer anisotropen PSM

In diesem Abschnitt werden nun die gleichen Rechenschritte für die Be-
rechnung von d

dt iα durchgeführt. Der Verweis auf diese Zwischenrechnung
erfolgte auf Seite 85. Zunächst werden die Gleichungen für die α- und die
β -Komponente (3.72) und (3.73) der Statorspannung jeweils nach d

dt iα umge-
stellt:

d
dt

iα =
2

3LA +3LB cos(2γ)
·
{

uα − (RS−3LBω sin(2γ)) iα

−3LBω cos(2γ)iβ −
3
2

LB sin(2γ)
d
dt

iβ

+ωΨPM sin(γ)
}
=

Zα,a

Nα,a
(A.22)

d
dt

iα =
2

3LB sin(2γ)
·
{

uβ −3LBω cos(2γ)iα

−(RS +3LBω sin(2γ)) iβ −
(

3
2

LA−
3
2

LB cos(2γ)

)
d
dt

iβ

−ωΨPM cos(γ)
}
=

Zα,b

Nα,b
(A.23)

Gleichung (A.22) und (A.23) werde wieder gleichgesetzt und dann nach d
dt iβ

aufgelöst.

Zα,a

Nα,a
=

Zα,b

Nα,b
⇔ Zα,aNα,b = Zα,bNα,a (A.24)

Zunächst wird nur die linke Seite berechnet und vereinfacht:

Zα,aNα,b =

[
uα − (RS−3LBω sin(2γ)) iα

−3LBω cos(2γ)iβ −
3
2

LB sin(2γ)
d
dt

iβ (A.25)

+ωΨPM sin(γ)
](

3
2

LB sin(2γ)

)
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=

[
uα − (RS−3LBω sin(2γ)) iα

−3LBω cos(2γ)iβ +ωΨPM sin(γ)
](

3
2

LB sin(2γ)

)
(A.26)

−
(

3
2

LB sin(2γ)
d
dt

iβ

)(
3
2

LB sin(2γ)

)
=

[
uα − (RS−3LBω sin(2γ)) iα

−3LBω cos(2γ)iβ +ωΨPM sin(γ)
](

3
2

LB sin(2γ)

)
(A.27)

−
(

9
4

L2
Bsin2(2γ)

)
d
dt

iβ

Dann die rechte Seite:

Zα,bNα,a =

[
uβ −3LBω cos(2γ)iα − (RS +3LBω sin(2γ)) iβ

−
(

3
2

LA−
3
2

LB cos(2γ)

)
d
dt

iβ (A.28)

−ωΨPM cos(γ)
](

3
2

LA +
3
2

LB cos(2γ)

)
=

[
uβ −3LBω cos(2γ)iα − (RS +3LBω sin(2γ)) iβ

−ωΨPM cos(γ)
](

3
2

LA +
3
2

LB cos(2γ)

)
(A.29)

−
(

3
2

LA−
3
2

LB cos(2γ)

)(
3
2

LA +
3
2

LB cos(2γ)

)
d
dt

iβ

=

[
uβ −3LBω cos(2γ)iα − (RS +3LBω sin(2γ)) iβ

−ωΨPM cos(γ)
](

3
2

LA +
3
2

LB cos(2γ)

)
(A.30)

−
(

9
4

L2
A−

9
4

L2
Bcos2(2γ)

)
d
dt

iβ
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Jetzt werden die beiden Terme gleichgesetzt und sukzessive nach d
dt iβ umge-

formt:

Zα,aNα,b = Zα,bNα,a (A.31)

⇔
[

uβ −3LBω cos(2γ)iα − (RS +3LBω sin(2γ)) iβ

−ωΨPM cos(γ)
](

3
2

LA +
3
2

LB cos(2γ)

)
−
(

9
4

L2
A−

9
4

L2
Bcos2(2γ)

)
d
dt

iβ

=

[
uα − (RS−3LBω sin(2γ)) iα (A.32)

−3LBω cos(2γ)iβ +ωΨPM sin(γ)
](

3
2

LB sin(2γ)

)
−
(

9
4

L2
Bsin2(2γ)

)
d
dt

iβ

⇔
(

9
4

L2
Bsin2(2γ)

)
d
dt

iβ −
(

9
4

L2
A−

9
4

L2
Bcos2(2γ)

)
d
dt

iβ

=

[
uα − (RS−3LBω sin(2γ)) iα (A.33)

−3LBω cos(2γ)iβ +ωΨPM sin(γ)
](

3
2

LB sin(2γ)

)
−
[

uβ −3LBω cos(2γ)iα − (RS +3LBω sin(2γ)) iβ

−ωΨPM cos(γ)
](

3
2

LA +
3
2

LB cos(2γ)

)
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⇔ 2
3
·
[
L2

Bsin2(2γ)−L2
A +L2

Bcos2(2γ)
]
· 9

4
· d

dt
iβ

=[uα − (RS−3LBω sin(2γ)) iα (A.34)

−3LBω cos(2γ)iβ +ωΨPM sin(γ)
]
(LB sin(2γ))

−
[
uβ −3LBω cos(2γ)iα − (RS +3LBω sin(2γ)) iβ

−ωΨPM cos(γ)] (LA +LB cos(2γ))

⇔ 3
2
·
[
−L2

A +L2
B
(
sin2(2γ)+ cos2(2γ)

)] d
dt

iβ

=[LB sin(2γ)uα −LB sin(2γ)(RS−3LBω sin(2γ)) iα (A.35)

−3LBωLB sin(2γ)cos(2γ)iβ +LB sin(2γ)ωΨPM sin(γ)
]

−
[
(LA +LB cos(2γ))uβ

−(LA +LB cos(2γ))3LBω cos(2γ)iα

−(LA +LB cos(2γ))(RS +3LBω sin(2γ)) iβ
−(LA +LB cos(2γ))ωΨPM cos(γ)]

⇔ − 3
2
·
[
L2

A−L2
B
] d

dt
iβ

=LB sin(2γ)uα −
[
RSLB sin(2γ)−3L2

Bωsin2(2γ)
]

iα (A.36)

−3L2
Bω sin(2γ)cos(2γ)iβ +LB sin(2γ)sin(γ)ωΨPM

− [LA +LB cos(2γ)]uβ +[3LALBω cos(2γ)

+3L2
Bωcos2(2γ)

]
iα

+[RSLA +RSLB cos(2γ)+3LALBω sin(2γ)

+3L2
Bω cos(2γ)sin(2γ)

]
iβ

+(LA +LB cos(2γ))ωΨPM cos(γ)
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=LB sin(2γ)uα − [LA +LB cos(2γ)]uβ

−
[
RSLB sin(2γ)−3L2

Bωsin2(2γ)
]

iα

+
[
3LALBω cos(2γ)+3L2

Bωcos2(2γ)
]

iα

−3L2
Bω sin(2γ)cos(2γ)iβ +[RSLA +RSLB cos(2γ) (A.37)

+3LALBω sin(2γ)+3L2
Bω cos(2γ)sin(2γ)

]
iβ

+LB sin(2γ)sin(γ)ωΨPM

+(LA +LB cos(2γ))ωΨPM cos(γ)

=LB sin(2γ)uα − [LA +LB cos(2γ)]uβ

+
[
3LALBω cos(2γ)+3L2

Bωcos2(2γ)−RSLB sin(2γ)

+3L2
Bωsin2(2γ)

]
iα (A.38)

+[RSLA +RSLB cos(2γ)+3LALBω sin(2γ)

+3L2
Bω cos(2γ)sin(2γ)−3L2

Bω sin(2γ)cos(2γ)
]

iβ
+[LB sin(2γ)sin(γ)+(LA +LB cos(2γ))cos(γ)]ωΨPM

=LB sin(2γ)uα − [LA +LB cos(2γ)]uβ

+
[
3LALBω cos(2γ)+3L2

Bω
(
cos2(2γ)+ sin2(2γ)

)
−RSLB sin(2γ)] iα (A.39)

+[RSLA +RSLB cos(2γ)+3LALBω sin(2γ)] iβ
+[LB sin(2γ)sin(γ)+LA cos(γ)

+LB cos(2γ)cos(γ)]ωΨPM

=LB sin(2γ)uα − [LA +LB cos(2γ)]uβ

+
[
3LALBω cos(2γ)+3L2

Bω−RSLB sin(2γ)
]

iα

+[RSLA +RSLB cos(2γ)+3LALBω sin(2γ)] iβ (A.40)

+[LA cos(γ)+LB (sin(2γ)sin(γ)

+cos(γ)cos(2γ))]ωΨPM
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A Herleitungen

In mathematischen Formelsammlungen zu trigonometrischen Funkionen findet
sich der Zusammenhang [97]:

sin(x)sin(y) =
1
2
(cos(x− y)− cos(x+ y)) (A.41)

cos(x)cos(y) =
1
2
(cos(x− y)+ cos(x+ y)) (A.42)

Wird in diesen Gleichungen x durch 2γ und y durch γ ersetzt, gilt damit

sin(2γ)sin(γ) =
1
2
(cos(2γ− γ)− cos(2γ + γ)) (A.43)

cos(γ)cos(2γ) =
1
2
(cos(2γ− γ)+ cos(2γ + γ)) (A.44)

Die Summe aus Gleichung (A.43) und (A.44) ist im letzten Term der Gleichung
(A.40) enthalten und ergibt:

sin(2γ)sin(γ)+ cos(γ)cos(2γ)

=
1
2
(cos(γ)− cos(3γ))+

1
2
(cos(γ)+ cos(3γ))

=
1
2
[cos(γ)− cos(3γ)+ cos(γ)+ cos(3γ)]

= cos(γ) (A.45)

Dieser Zusammenhang wird in Gleichung (A.40) eingesetzt:

−3
2
·
[
L2

A−L2
B
] d

dt
iβ

=LB sin(2γ)uα − [LA +LB cos(2γ)]uβ (A.46)

+
[
3LALBω cos(2γ)+3L2

Bω−RSLB sin(2γ)
]

iα

+[RSLA +RSLB cos(2γ)+3LALBω sin(2γ)] iβ
+[LA cos(γ)+LB cos(γ)]ωΨPM
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Damit liegt nun das Ergebnis d
dt iβ vor:

d
dt

iβ =
2

3
(
L2

A−L2
B

)
·
{
−LB sin(2γ)uα +[LA +LB cos(2γ)]uβ

−
[
3LALBω cos(2γ)+3L2

Bω−RSLB sin(2γ)
]

iα

− [RSLA +RSLB cos(2γ)+3LALBω sin(2γ)] iβ

− [LA cos(γ)+LB cos(γ)]ωΨPM

}
(A.47)

A.1.3 Berechnung des aktiven Stromänderungsparameters

Diese Zwischenrechnung setzt die Herleitung von Seite 88 zur Berechnung der
aktiven Stromänderungsparameter detailliert fort.
Aus den α- und β -Komponenten nach den Gleichungen (3.79) und (3.80) wird
der Raumzeiger des aktiven Stromänderungsparameters gebildet:

∆ia,x =

(
∆ia,x,α
∆ia,x,β

)
= ∆ia,x,α + j∆ia,x,β (A.48)

=
2

3
(
L2

A−L2
B

) ·TPWM

·
[
(LA−LB cos(2γ))ux,α − (LB sin(2γ))ux,β

]
(A.49)

+
2

3
(
L2

A−L2
B

) ·TPWM

·
[
− jLB sin(2γ)ux,α + jLAux,β + jLB cos(2γ)ux,β

]
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A Herleitungen

Die α- und die β -Komponente des Statorspannungsraumzeigers ux,α und ux,β

wird jeweils durch den Betrag des Raumzeigers (siehe Gleichung (2.29)) und
die zugehörige Winkelfunktion gemäß

ux = ux,α + jux,β (A.50)

ux,α = |ux| · cosϕx =
2
3

Ud · cosϕx (A.51)

ux,β = |ux| · sinϕx =
2
3

Ud · sinϕx (A.52)

ersetzt:

∆ia,x =
2

3
(
L2

A−L2
B

) ·TPWM

·
[
(LA−LB cos(2γ))

2
3

Ud · cosϕx

−(LB sin(2γ))
2
3

Ud · sinϕx (A.53)

− jLB sin(2γ)
2
3

Ud · cosϕx + jLA
2
3

Ud · sinϕx

+ jLB cos(2γ)
2
3

Ud · sinϕx

]
Die Terme werden nun so zusammengefasst, dass die einzelnen Real- und Ima-
ginärteile in der Eulerschen Darstellung

e jϕ = cos(ϕ)+ j · sin(ϕ) (A.54)

zusammengefasst werden können:

∆ia,x =
4

9
(
L2

A−L2
B

) ·Ud ·TPWM

· [LA · cosϕx−LB cos(2γ) · cosϕx−LB sin(2γ) · sinϕx (A.55)

− jLB sin(2γ) · cosϕx + jLA · sinϕx

+ jLB cos(2γ) · sinϕx]
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=
4

9
(
L2

A−L2
B

) ·Ud ·TPWM

· [LA cosϕx + jLA sinϕx (A.56)

−LB cosϕx cos(2γ)+ jLB sinϕx cos(2γ)

−LB sinϕx sin(2γ)− jLB cosϕx sin(2γ)]

=
4

9
(
L2

A−L2
B

) ·Ud ·TPWM

· [LA cosϕx + jLA sinϕx (A.57)

−LB (cosϕx− j sinϕx)cos(2γ)

−LB (sinϕx + j cosϕx)sin(2γ)]

=
4

9
(
L2

A−L2
B

) ·Ud ·TPWM

· [LA (cosϕx + j sinϕx) (A.58)

−LB (cosϕx− j sinϕx)cos(2γ)

−LB (cosϕx− j sinϕx) · j sin(2γ)]

=
4

9
(
L2

A−L2
B

) ·Ud ·TPWM

·
[
LA · e jϕx −LB (cosϕx− j sinϕx)(cos(2γ)+ j sin(2γ))

]
(A.59)

=
4

9
(
L2

A−L2
B

) ·Ud ·TPWM ·
[
LA · e jϕx −LB · e− jϕx · e j2γ

]
(A.60)

Damit ist das Ergebnis mit Einbeziehung der expliziten Darstellung der Zeit-
abhängigkeit des Rotorlagewinkels:

∆ia,x =
4

9
(
L2

A−L2
B

) ·Ud ·TPWM ·
[
LA · e jϕx −LB · e j(2γ(t)−ϕx)

]
(A.61)
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Symbolverzeichnis

Abkürzungen

A/D Analog/Digital 5
ADC Analog/Digital-Wandler 5
ADSR Adaptive Direkte Stromregelung 3
AFE Active Front End 168
ASM Asynchronmaschine 168
DSP Digitaler Signal Prozessor 5
FIR Filter mit endlicher Impulsantwort (Finite Impulse

Response)
178

FPGA Field Programmable Gate Array 5
HMK Hochleistungs-Modulator-Karte 174
HS-ADC High Speed - Analog/Digital-Wandler 177
IGBT Insulated Gate Bipolar Transistor 36
LS „Least-Squares“= wörtlich „kleinste Quadrate“-

gängige Abkürzung des Verfahrens zur Minimierung
der Fehlerquadrate

3

LS-Filter Least-Squares-Filter 113
LS-
Verfahren

Least-Squares-Verfahren 113

LSB Least Significant Bit - das kleinstwertige Bit einer
Binarzahl

158

MPC Model Predictive Control 9
MPC-
CCS

Model Predictive Control mit Continuous Control Set 14

MPC-FCS Model Predictive Control mit Finite Control Set 14
MS/s Mega Samples per second - Einheit der Abtastrate 133
MSB Most Significant Bit - das höchstwertige Bit einer

Binarzahl
158
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Symbolverzeichnis

PSM permanentmagneterregte Synchronmaschine 57
PWM Pulsweitenmodulation 1

Formelzeichen

Stromänderungsparameter

a relative Einschaltzeit / Aussteuergrad 5
AL Aktiver Schaltzustand innerhalb eines Sektors, vom

Ursprung aus betrachtet links
52

AO Aktiver Schaltzustand, rel. zurm PWM-Trägersignal
oben

48

AR Aktiver Schaltzustand innerhalb eines Sektors, vom
Ursprung aus betrachtet rechts

52

a komplexer Operator für die Raumzeigerdarstellung 44
AU Aktiver Schaltzustand, rel. zurm PWM-Trägersignal

unten
48

ax relative Einschaltzeit / Aussteuergrad des
Schaltzustands Sx

93

b Substitution b =−TAD zur übersichtlicheren
Herleitung der Pseudoinversen

143

β mechanischer Rotorlagewinkel der Maschine 27
+ Symbol für den High-Zustand einer Halbbrücke 39
− Symbol für den Low-Zustand einer Halbbrücke 39
Bx Brückenschaltfunktion und Bezeichnung der

Halbbrücke Bx
36

bx Halbbrückenaussteuergrad der Halbbrücke Bx 40
CountHL PWM-Dreieckssignal, synchron zu den

Umschaltzeitpunkten der Leistungshalbleiter
184

Countmax Maximum des PWM-Dreieckszählers im FPGA 181
CountMess PWM-Dreieckssignal, synchron zu den Messwerten 185
CountMod PWM-Dreieckssignal im FPGA 182
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Formelzeichen

D1H High Side Diode der Halbbrücke B1 38
D1L Low Side Diode der Halbbrücke B1 38
D2H High Side Diode der Halbbrücke B2 38
D2L Low Side Diode der Halbbrücke B2 38
D3H High Side Diode der Halbbrücke B3 38
D3L Low Side Diode der Halbbrücke B3 38
δ Hilfswinkel zur Berechnung des Mittelpunkt- und

Radiusraumzeigers
102

∆ia Stromänderungsparameter in der αβ -Ebene für einen
aktiven Schaltzustand

175

∆ia Stromänderungsparameter für den aktiven
Schaltzustand

32

∆ia,L Stromänderungsparameter in der αβ -Ebene für den
linken aktiven Schaltzustand

78

∆ia,L,k Stromänderungsparameter in der αβ -Ebene für den
linken aktiven Schaltzustand in Takt k

79

∆ia,L,M „gemessener“Stromänderungsparameter in der
αβ -Ebene für den linken aktiven Schaltzustand

97

∆ia,R Stromänderungsparameter in der αβ -Ebene für den
rechten aktiven Schaltzustand

78

∆ia,R,k Stromänderungsparameter in der αβ -Ebene für den
rechten aktiven Schaltzustand in Takt k

79

∆ia,R,M „gemessener“Stromänderungsparameter in der
αβ -Ebene für den rechten aktiven Schaltzustand

97

∆ia,x Stromänderungsparameter in der αβ -Ebene für den
aktiven Schaltzustand x

72

∆ia,x,α α-Komponente des Stromänderungsparameters in der
αβ -Ebene für einen aktiven Schaltzustand

86

∆ia,x,β β -Komponente des Stromänderungsparameters in der
αβ -Ebene für den aktiven Schaltzustand Sx

86

∆ia,x,k Stromänderungsparameter in der αβ -Ebene für den
aktiven Schaltzustand x in Takt k

72
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Symbolverzeichnis

∆i∗a,x gedrehter Stromänderungsparameter in der αβ -Ebene
für den aktiven Schaltzustand x

101

∆if Stromänderungsparameter in der αβ -Ebene für einen
Freilauf-Schaltzustand

72

∆if Stromänderungsparameter für einen
Freilauf-Schaltzustand

32

∆if,α α-Komponente des Stromänderungsparameters in der
αβ -Ebene für einen Freilauf-Schaltzustand

85

∆if,β β -Komponente des Stromänderungsparameters in der
αβ -Ebene für einen Freilauf-Schaltzustand

86

∆if,k Stromänderungsparameter in der αβ -Ebene für einen
Freilauf-Schaltzustand in Takt k

73

d
dt ia,L Steigung des Stroms des linken aktiven Schaltzustand

in der αβ -Ebene
78

d
dt ia,L,k Steigung des Stroms des linken aktiven Schaltzustand

in der αβ -Ebene in Takt k
79

d
dt ia,R Steigung des Stroms des rechten aktiven

Schaltzustand in der αβ -Ebene
78

d
dt ia,R,k Steigung des Stroms des rechten aktiven

Schaltzustand in der αβ -Ebene in Takt k
79

d
dt ia,x Steigung des Stroms im aktiven Schaltzustand x in der

αβ -Ebene
11

d
dt if Steigung des Stroms im Freilauf in der αβ -Ebene 71( di

dt

)
f,k Steigung des Stroms im Freilauf 30( di

dt

)
f,k+1 Steigung des Stroms im Freilauf 30( di

dt

)
a,k Steigung des Stroms im aktiven Schaltzustand 30( di

dt

)
a,k+1 Steigung des Stroms im aktiven Schaltzustand 30

dx Aussteuergrad des Schaltzustands Sx 47
E Einheitsmatrix 65
fAD Abtastfrequenz des Analog-Digital-Wandlers 130
fFPGA Taktfrequenz des FPGA 180
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Formelzeichen

FO Freilauf, rel. zurm PWM-Trägersignal oben 48
fPWM Taktfrequenz der Pulsweitenmodulation (PWM) 28
FU Freilauf, rel. zurm PWM-Trägersignal unten 48
γ Rotorlagewinkel - Winkel zwischen der statorfesten

α-Achse und der Rotorbezugsachse
27

gx Schaltschwelle x 190
i0 Null-Komponente der transformierten Ströme der

Maschine im statorfesten (αβ0)-Bezugssystem
66

iα α-Komponente der transformierten Ströme der
Maschine im statorfesten (αβ0)-Bezugssystem

v

iβ β -Komponente der transformierten Ströme der
Maschine im statorfesten (αβ0)-Bezugssystem

vi

id d-Komponente der transformierten Ströme der
Maschine im rotorfesten (dq0)-Bezugssystem

191

iq q-Komponente der transformierten Ströme der
Maschine im rotorfesten (dq0)-Bezugssystem

191

ia,k+1,α Sollwert des Raumzeigers der aktiven
Stromänderungsparameter im Takt k+1

93

ia,k+1,β Sollwert des Raumzeigers der aktiven
Stromänderungsparameter im Takt k+1

93

ia,k+1 Sollwert des Raumzeigers der aktiven
Stromänderungsparameter im Takt k+1

74

ia,x,k+1 Raumzeiger des Stromänderungsparameters ∆ia,x im
Takt k+1

74

ie Endwert des Stroms, am Ende des aktuellen
Schaltzustandintervalls

132

ie,k Endwert des Stroms, am Ende des Taktes k 30
ie,k+1 Endwert des Stroms, am Ende des Taktes k+1 30
ie,k+1 Raumzeiger des Statorstroms am Ende des Taktes k+1 74
ie,k Raumzeiger des Statorstroms am Ende des Taktes k 73
if,k+1 Stromraumzeiger zum Ursprung des Hexagons der

aktiven Stromänderungsparameter des Taktes k+1
73
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Symbolverzeichnis

iL Strom in der Induktivität L 1
iS Matrix der drei Statorströme im Dreiphasensystem 59
ĩS transformierte Matrix der drei Statorströme im

statorfesten (αβ0)-Bezugssystem
64

iS Raumzeiger des Statorstroms im statorfesten
(αβ0)-Bezugssystem

11

ix Ausgangsstrom der Halbbrücke Bx / Statorstrom der
Statorphase x

38

ix,FIR gefilterter Messwert des Ausgangsstrom der
Halbbrücke Bx / Statorstrom der Statorphase x

178

iw Stromsollwert 5
ix Stromistwert 5
k Index der k-ten Regelperiode 133
KP Proportionalverstärkung des PI-Reglers 7
L Induktivität L 1
L1 Anschlussklemme L1 der Maschine - Ausgang der

Halbbrücke B1
36

L2 Anschlussklemme L2 der Maschine - Ausgang der
Halbbrücke B2

36

L3 Anschlussklemme L3 der Maschine - Ausgang der
Halbbrücke B3

36

LA Gleichanteil der Induktivität der Maschine, betrachtet
über den Polumfang

62

λ magnetischer Leitwert 60
LB Wechselanteil der Induktivität der Maschine,

betrachtet über den Polumfang
62

Ld Induktivität der Maschine in direkte Richtung des
Rotorflusses (d-Achse)

7

L Induktivität der Maschine bei isotropen
Synchronmaschinen

69

Lq Induktivität der Maschine in Quer-Richtung zum
Rotorfluss (q-Achse)

7
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Formelzeichen

LSA Induktivitätsmatrix der Maschine mit
winkelunabhängigen Komponenten im
Dreiphasensystem

27

L̃SA transformierte Induktivitätsmatrix der Maschine mit
winkelunabhängigen Komponenten im statorfesten
(αβ0)-Bezugssystem

66

d
dt L̃SB zeitliche Ableitung der transformierten

Induktivitätsmatrix der Maschine mit
winkelabhängigen Komponenten im statorfesten
(αβ0)-Bezugssystem

82

LSB Induktivitätsmatrix der Maschine mit
winkelabhängigen Komponenten im
Dreiphasensystem

27

L̃SB transformierte Induktivitätsmatrix der Maschine mit
winkelabhängigen Komponenten im statorfesten
(αβ0)-Bezugssystem

66

LSS Induktivitätsmatrix der Maschine im
Dreiphasensystem

60

L̃SS Induktivitätsmatrix der Maschine im statorfesten
(αβ0)-Bezugssystem

65

m Betrag des Mittelpunktraumzeigers der aktiven
Stromänderungsparameter

88

µr,Eisen magnetische Permeabilität in Eisen 61
µr,Luft magnetische Permeabilität in Luft 61
mx Mittelpunktraumzeiger des aktiven

Stromänderungsparameters des Schaltzustands Sx

88

Ω Drehzahl 5
ωe Fehler der Winkelgeschwindigkeit 12
Ωw Sollwert der Drehzahl 5
ωw Sollwert der Winkelgeschwindigkeit 13
p Polpaarzahl der Maschine 27
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Symbolverzeichnis

Φ magnetische Fluss 60
ϕx Winkel des Schaltzustandsraumzeiger Sx 45
Ψ magnetische Flussverkettung 60
ΨPM Permanentmagnetfluss 58
ΨPMS,α α-Komponente des transformierten Statorflusses der

Maschine im statorfesten (αβ0)-Bezugssystem
70

ΨPMS,β β -Komponente des transformierten Statorflusses der
Maschine im statorfesten (αβ0)-Bezugssystem

70

ΨΨΨPMS Matrix des durch den Permanentmagnet verursachten
Statorflusses im Dreiphasensystem

60

Ψ̃ΨΨPMS Matrix des durch den Permanentmagnet verursachten
Statorflusses im statorfesten (αβ0)-Bezugssystem

65

d
dt Ψ̃ΨΨPMS zeitliche Ableitung der Matrix des durch den

Permanentmagnet verursachten Statorflusses im
statorfesten (αβ0)-Bezugssystem

82

ΨPMS Raumzeiger des vom Permanentmagneten
verursachten Statorflusses im statorfesten
(αβ0)-Bezugssystem

70

ΨΨΨS Statorflussmatrix im Dreiphasensystem 59
ΨΨΨSS Matrix des durch die Statorströme verursachten

Statorflusses im Dreiphasensystem
60

r Betrag des Radiusraumzeigers der aktiven
Stromänderungsparameter

88

ρ Hilfswinkel zur Berechnung des Mittelpunkt- und
Radiusraumzeigers

102

RS Widerstand einer Statorwicklungen 59
RS Widerstandsmatrix der Statorwicklungswiderstände

im Dreiphasensystem
59

R̃S transformierte Widerstandsmatrix der
Statorwicklungswiderstände im statorfesten
(αβ0)-Bezugssystem

65
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Formelzeichen

rx Radiusraumzeiger des aktiven
Stromänderungsparameters des Schaltzustands Sx

88

r∗x gedrehter Radiusraumzeiger des aktiven
Stromänderungsparameters des Schaltzustands Sx

101

σ Sektorindex der Raumzeigersektoren 46
σS,ii Streuterm der Wechselwirkung der i-ten

Statorwicklung mit sich selbst
62

σS,ik Streuterm der Wechselwirkung der i-ten
Statorwicklung mit der k-ten Statorwicklung

62

s Sehne zur Berechnung des Mittelpunkt- und
Radiusraumzeigers

102

Sx Schaltzustand x mit x ∈ {N|1 . . .6} 2
Sx Schaltzustandsraumzeiger des Schaltzustands x mit

x ∈ {N|1 . . .6}
45

SZRL Schaltzustand, relativ zum Sektor rechts bzw. links 53
SZUO Schaltzustand, relativ zum PWM-Trägersignal

„unten“bzw. „oben“
48

T Transformationsmatrix vom Dreiphasensystem zum
statorfesten (αβ0)-Bezugssystem nach Edith Clarke

64

T1H High Side IGBT der Halbbrücke B1 38
T1L Low Side IGBT der Halbbrücke B1 38
T2H High Side IGBT der Halbbrücke B2 38
T2L Low Side IGBT der Halbbrücke B2 38
T3H High Side IGBT der Halbbrücke B3 38
T3L Low Side IGBT der Halbbrücke B3 38
TAD Abtastzeit des Analog-Digital-Wandlers 115
tADC Messzeitpunkte der 6MS/s A/D-Wandler 183
Td Verzögerungszeit zwischen Kommutierungszeitpunkt

im Modulator und tatsächlichem
Kommutierungszeitpunkt in der Halbbrücke

183
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Symbolverzeichnis

TFPGA Dauer eines Systemtaktes des FPGAs 180
Θ magnetische Durchflutung 60
TI Identifikationszeit - Zeit, in der der LS-Schätzers die

Steigung identifiziert
v

T−1 Inverse der Transformationsmatrix vom
Dreiphasensystem zum statorfesten
(αβ0)-Bezugssystem nach Edith Clarke

64

TLat,ADC Latenz der A/D-Wandler 185
TLat,FIR Latenz des FIR-Filters 178
TLat,M Latenz der gesamten Messkette 183
TN Nachstellzeit des PI-Reglers 7
Tf Ausschaltdauer eines Leistungshalbleiters 30
Ta Einschaltdauer eines Leistungshalbleiters 28
TPWM Periodendauer der Pulsweitenmodulation 2
TR Zeit nach der Identifikation, bis zum nächsten

Taktbeginn
v

ADCmax Trigger-Zeitpunkte im Maximum des Dreieckssignals,
synchron zu den Messwerten

188

ADCmin Trigger-Zeitpunkte im Minimum des Dreieckssignals,
synchron zu den Messwerten

188

IRmax Trigger-Zeitpunkte im Maximum des Dreieckssignals,
synchron zu den Schalthandlungen der
Leistungshalbleiter

188

PWMmax Trigger-Zeitpunkte im Maximum des
PWM-Dreieckssignals

188

PWMmin Trigger-Zeitpunkte im Minimum des
PWM-Dreieckssignals

188

TV Zeit zur Vorbereitung des LS-Schätzers v
Tx Einschaltdauer des Schaltzustands Sx 47
u0 Null-Komponente der transformierter Spannung der

Maschine im statorfesten (αβ0)-Bezugssystem
66
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u10 Spannung zwischen dem Ausgang der Halbbrücke B1
und dem Nullpunkt des Zwischenkreises

37

u20 Spannung zwischen dem Ausgang der Halbbrücke B1
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Die Kenntnis der taktfrequenten Änderung der Maschinenströme  
ist für viele Verfahren zur Regelung moderner,  

hoch ausgenutzter elektrischer Maschinen von großem Vorteil.  

Doch wie können diese Änderungen der Maschinenströme im Betrieb  
überhaupt zuverlässig gemessen werden?  

Reicht die sehr kurze Zeit der einzelnen Schaltzustände dazu überhaupt aus? 
Und wie können die Änderungen der Ströme mathematisch beschrieben  

und physikalisch interpretiert werden?

Auf diese Fragen gibt diese Arbeit eine Antwort und beschreibt ein neues, 
sehr effizientes, echtzeitfähiges Schätzverfahren zur Messung  

der taktfrequenten Stromänderungen sowie eine geschlossene analytische 
und geometrische Beschreibung der Stromänderungen  

in Drehstromsynchronmaschinen.
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