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1 Einleitung

1.1 Motivation

Elektrische Antriebe gibt es schon seit weit mehr als 100 Jahren, weshalb
sich die Frage stellt, welche neuen Erkenntnisse in diesem Bereich noch
moglich und notwendig sind.

Die Antwort liefert ein neues Anwendungsgebiet mit sehr hohen Anforde-
rungen: Das Elektroauto.

Elektrische Antriebe in Elektrofahrzeugen miissen eine Vielzahl von an-
spruchsvollen Anforderungen erfiillen. Neben einem robusten Aufbau, Si-
cherheitsaspekten und guten akustischen Eigenschaften, miissen die Mo-
toren vor allem eine hohe Leistungsdichte, eine hohe Effizienz und geringe
Kosten aufweisen. Abgesehen von den Kosten, werden diese Anforderun-
gen derzeit am besten durch die permanenterregte Synchronmaschine
(PSM) erfiillt. Auf dem aktuellen Elektromobilititsmarkt ist dieser Ma-
schinentyp mit Abstand am héufigsten vertreten [E5].

Die hohen Kosten der PSM sind im Wesentlichen auf den Preis der Selte-
nen Erden zuriickzufiihren. Des Weiteren ist Abbildung 1.1 zu entnehmen,
dass deren Forderung zu 95 % in China konzentriert ist, was laut Bundes-
anstalt fiir Geowissenschaften und Rohstoffe ein hohes Abhéngigkeitsri-
siko darstellt [1]. Dass dieses Risiko nicht fiktiv ist, wird anhand der in
Abbildung 1.2 dargestellten Preisentwicklung der Seltenen Erden deut-
lich. Durch Exportbeschrankungen fiihrte diese Abhangigkeit im Jahr
2011 zu einem enormen Preisanstieg.

Die hohen Kosten der PSM gepaart mit dem Abhéangigkeitsrisiko motiviert
die Suche nach anderen Maschinenkonzepten. Eine Alternative fiir den
Einsatz im Elektroauto ist die geschaltete Reluktanzmaschine (SRM - engl.
switched reluctance machine). Diese hat eine sehr einfache Bauform, ist
unabhédngig von Seltenen Erden und damit kostengiinstig in der Fertigung
und in Bezug auf die Materialkosten. Kritikpunkte sind hingegen ein un-
glinstigeres Gerdauschverhalten, eine etwas geringere Effizienz und eine
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verringerte Leistungsdichte. Die Beschreibung und Verbesserung dieser
drei Eigenschaften stehen derzeit im Fokus der Forschung.

USA Russland
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Abbildung 1.1: Weltweite Verteilung der Seltenen Erden Férderung (April 2014)

Quelle: Bundesanstalt fiir Geowissenschaften und Rohstoffe: Seltene
Erden - Rohstoffwirtschaftliche Steckbriefe [1]
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Abbildung 1.2: Preisentwicklung Seltener Erden

Quelle: Bundesanstalt fiir Geowissenschaften und Rohstoffe: Seltene
Erden - Rohstoffwirtschaftliche Steckbriefe [1]



1.2 Ziel der Arbeit

1.2 Ziel der Arbeit

Das Ziel dieser Arbeit liegt in der Optimierung und Beschreibung der bei-
den letztgenannten Eigenschaften - eine Maximierung der Leistungs-
dichte unter Beriicksichtigung einer hohen Effizienz. Die Stellgréf3en zur
Steigerung der Leistungsdichte ergeben sich aus der allgemeinen Ent-
wurfsgleichung fiir elektrische Maschinen [2]:

Pi = HZAABmDileeneCk (11)

Diese beschreibt die Abhingigkeit der inneren Leistung P; zu den elektri-
schen Grofden Leistungsfaktor 4, Strombelag A und mittlere Luftspaltin-
duktion B, sowie den mechanischen Gréfsen Rotordurchmesser D;, Aktiv-
eisenlange [, und Eckdrehzahl ng.

Die volumetrische Leistungsdichte @ einer elektrischen Maschine

® =

= T2 AAB Neck (1.2)
kann demnach durch Steigerung der Drehzahl, der magnetischen Ausnut-
zung (o« By,) und der elektrischen Ausnutzung (« A) erh6ht werden. Da-
her soll eine SRM mit einer sehr hohen Drehzahl von 30.000 min!, einer
effektiven Wassermantelkiihlung, einem hohen Nutfiillfaktor sowie einer
hohen magnetischen Ausnutzung ausgelegt werden.

Aufgrund der hohen Drehzahl und der Mafdnahmen zur Steigerung des
Nutfiillfaktors gewinnt der Einfluss der frequenzabhangigen Verluste an
Bedeutung. Die detaillierte Analyse und die anschlieffende Validierung
der frequenzabhdngigen Verluste, insbesondere der Eisenverluste und
der Wirbelstromverluste in den Leitern, stellen das zentrale Ziel dieser
Arbeit dar. Eine weitere Herausforderung, die aus der hohen magneti-
schen Ausnutzung der Maschine resultiert, ist die magnetische Kopplung
der einzelnen Stranggrofien. Diese erschwert die Modellbildung der fre-
quenzabhdingigen Verluste und beeinflusst zudem deren Auspragung. Da-
her ist die magnetische Kopplung der Strange ebenfalls in der Arbeit zu
beriicksichtigen.

Die Validierung der Modelle erfordert einen Prototyp, der entsprechend
den Anforderungen eines Traktionsantriebs fiir Elektrofahrzeuge optimal
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auszulegen ist. Um die Design-Parameter zur Optimierung der Leistungs-
dichte und Effizienz zu finden, ist ein zeitlich vertretbares Auslegungsver-
fahren zu entwickeln.

1.3 Vorstellung des Inhalts

Im Folgenden werden die Inhalte der einzelnen Kapitel zur Umsetzung
der Zielstellung vorgestellt. Der Stand der Forschung und die abgrenzende
Leistung auf den einzelnen Gebieten werden jeweils zu Beginn der ent-
sprechenden Kapitel aufgefiihrt.

Grundlagen

Zu Beginn des zweiten Kapitels werden einige Anwendungsbeispiele der
geschalteten Reluktanzmaschine aufgezeigt sowie die Vor- und Nachteile
der SRM fiir den Einsatz im Elektrofahrzeug anhand eines Vergleichs mit
der PSM und der Asynchronmaschine (ASM) dargelegt.

Nach dieser kurzen Einfithrung werden die Grundlagen der geschalteten
Reluktanzmaschine behandelt, die zum Verstidndnis der darauffolgenden
Kapitel erforderlich sind. Diese umfassen den strukturellen Aufbau der
SRM, den zugehorigen Inverter und das Betriebsverhalten. Von besonde-
rer Bedeutung fiir den spateren Verlauf der Arbeit ist zudem der Einfluss
der Anschlusskonfiguration und die magnetische Kopplung der einzelnen
Wicklungsstrange.

Analyse der frequenzabhingigen Verluste

Dem Grundlagenkapitel folgend wird eine Toolkette zur Analyse der fre-
quenzabhingigen Verluste vorgestellt. Im Fokus stehen hierbei die Mo-
dellbildung des Systemverhaltens sowie die Berechnung der Eisen- und
Wirbelstromverluste in den Leitern. Die gesamte Analyse ist automati-
siert und stiitzt sich auf unterschiedliche analytische und numerische Pro-
gramme und Methoden.

Diese Toolkette wird angewandt, um den Nutzen eines alternierenden
Spulenkonzepts zu bewerten und um den Einfluss der Anschlusskonfigu-
ration auf die frequenzabhdngigen Verluste darzulegen.



1.3 Vorstellung des Inhalts

Auslegung und Optimierung

Zur Validierung der Modelle wird anschlief3end ein Verfahren zur anfor-
derungsoptimalen Auslegung der SRM vorgestellt und daraus ein dezi-
diertes Prototypdesign abgeleitet.

Ausgehend von den Grundlagen zur Auslegung einer geschalteten Re-
luktanzmaschine werden die Anforderungen an einen Traktionsantrieb
fiir Elektrofahrzeuge herausgestellt. Auf Basis dieser Anforderungen wird
ein Optimierungskonzept entwickelt, welches sowohl die Geometrie als
auch die erforderliche Ansteuerung zur Bewertung der Geometrie einbe-
zieht. Mit diesem Verfahren kann sowohl die Leistungsdichte als auch die
Effizienz beriicksichtigt werden.

Priifstand und Prototypfertigung

Die Bestétigung des optimierten Designs und der Modelle erfolgt durch
die prototypische Umsetzung des Motors samt zugehoriger Leistungs-
elektronik. In diesem Kapitel werden das Priifstandskonzept, die Ferti-
gung des Elektromotors, die Leistungselektronik, das Steuer- und Regel-
konzept sowie die Messtechnik vorgestellt.

Messergebnisse und Validierung

Fiir die Validierung der Verlustmodelle ist eine gute Ubereinstimmung
des Systemverhaltens aus Simulation und Messung notwendig. Daher
wird diese zunachst sichergestellt und auf dieser Grundlage ein systema-
tischer Ansatz zur Analyse und Separation der frequenzabhdngigen Ver-
luste anhand von Messungen am Epsteinrahmen und auf Basis einer be-
sonderen Wicklungsausfithrung vorgestellt.

Abschlief3end erfolgt die Auswertung der Leistungsfahigkeit des Motors
und der Verluste im Drehzahl-Drehmoment-Kennfeld. Mit den gewonne-
nen Erkenntnissen lasst sich der Nutzen der erweiterten Verlustmodelle
herausstellen und das optimierte SRM-Design bewerten.
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Dieses Kapitel bietet zunédchst einen Einblick in die Vor- und Nachteile der
SRM fiir die Anwendung in Elektrofahrzeugen, woraufhin anschliefRend
die notwendigen Grundlagen zu Aufbau und Betriebsweise vermittelt
werden, die zum Verstindnis der Arbeit erforderlich sind.

2.1 Die geschaltete Reluktanzmaschine im
Elektrofahrzeug

In diesem Abschnitt werden kommerzielle Anwendungen der SRM sowie
deren Vor- und Nachteile fiir den Einsatz im Elektrofahrzeug dargelegt.

2.1.1 Kommerzielle Anwendungen

Die SRM findet Anwendung in nahezu allen Leistungsklassen, vor allem
aber in Kompressoren, Pumpen, Liiftern, Haushaltsgeraten und Elekt-
rowerkzeugen. Ausschlaggebend fiir den Einsatz in diesen Massenartikeln
sind die Robustheit und die giinstige Produzierbarkeit der SRM. Jedoch
auch in Transportbandanwendungen, als Leistungsgeneratoren und als
Traktionsantriebe kommt sie zum Einsatz. Nachfolgend werden einige
konkrete Beispiele aufgefiihrt.

Anwendungen in Massenartikel

Bei den nachst genannten Beispielen werden SRMs aus firmeneigener
Entwicklung eingesetzt: Vakuum Pumpen von Shop-Vac Industrial [3],
Waschmaschinen von LG [4], Haartrockner und Staubsauger von Dyson
[5], Werkzeuge fiir die Holzverarbeitung von Teknatool [6], Bestiickungs-
automaten von Universal Instruments [7], Staubsauger und Kiichengerate
von Vorwerk [8, 9] und Wasserstaubsauger von Rexair [10].
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Auf der Webseite von SR Drives [11], dem grofdten Hersteller von SRMs,
wird ebenfalls eine Vielzahl von Anwendungen beschrieben. Dazu zidhlen
Zentrifugen von Beckman Coulter, Vakuumprodukte von AMETEK Lamb
Electric, Steigférderbander und Krane von Drax Power Ltd, Klimaanlagen-
kompressoren des ICE 3 der Deutschen Bahn, Webmaschinen von Picanol,
Schiebetiiren, elektrische Rollstithle und Waschmaschinen.

Anwendungen im Automobilbereich

Im Automobilbereich finden sich die SRMs von SR Drives in LeTourneau
Baumaschinen als SRM-Generator und als SRM-Einzelradantriebe sowie
in einem Fahrzeugprototyp von Land Rover [12]. Das hybride Concept Car
C-X75 von Jaguar wurde mit zwei SRM-Generatoren von SR Drives ausge-
stattet, die von einer Gasturbine angetrieben werden [13]. Das Fahrzeug
wurde gebaut und getestet, hat allerdings nicht die Serienreife erlangt. In
Gabelstablern werden SRMs laut SR Drives hingegen in Serie angeboten.

Abgesehen von SR Drives wird von Caterpillar eine Lichtmaschine fiir
schwere Nutzfahrzeuge angeboten und Controlled Power Technologies
vertreibt Starter-Generatoren, Kompressoren und Abgasgeneratoren fiir
PKWs mit SRM-Technologie [14]. Hingegen hat die Firma Starrotor Corp.
bislang lediglich Kompressoren und Expander mit SRM Technologie im
Angebot [15], plant jedoch auch Starter-Generatoren auf den Markt zu
bringen. Erwdhnenswert ist noch der Belgische Automobilzulieferer
Punch Powertrain, welcher einen vollintegrierten SRM-Antriebsstrang in-
klusive Inverter und Getriebe anbietet [16].

Das Hybridfahrzeug Holden's ECOmmodore wurde mit einer SRM ausge-
stattet, die von CSIRO entwickelt wurde [17] und von Electric Motorbike
Inc. wird ein elektrisches betriebenes Motorrad mit einer zweistrangigen
SRM samt integriertem Controller angeboten [18].

Ein Einsatz der SRM in einem Premiumfahrzeug ist derzeit nicht bekannt.

2.1.2 Vor- und Nachteile

Im Folgenden wird die SRM den konventionellen Maschinen ASM und
PSM im Hinblick auf deren Vor- und Nachteile gegeniibergestellt. Auf-
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grund der Anwendung als Traktionsantrieb werden ausschliefdlich Ma-
schinen im Maximalleistungsbereich von 40 kW bis 150 kW beriicksich-
tigt.

Aufbau

In Abbildung 2.1 erfolgt eine schematische Gegeniiberstellung der PSM,
ASM und SRM. Verglichen mit der ASM besitzt die SRM einen sehr einfa-
chen Aufbau mit Zahnspulenwicklungen und ohne Kupfer oder Alumi-
nium im Rotor und im Gegensatz zu einer PSM sind keine Magnete im Ro-
tor erforderlich.

1Ok

Abbildung 2.1: Schematischer Aufbau der PSM, ASM und SRM (links nach rechts)

Bedingt durch den sehr einfachen Motoraufbau ist die SRM giinstig bzgl.
ihrer Material- und Fertigungskosten. Laut Neudorfer [19] ist die SRM die
glinstigste Maschinenvariante und laut Miller [20] sind die Fertigungskos-
ten einer SRM bis zu 40 % geringer als die einer ASM. Die Materialkosten
der SRM sind bei gleicher Leistungsfahigkeit vergleichbar mit denen einer
ASM mit Kupferkifig [E5] [21] oder bis zu 50 % geringer [22]. Verglichen
mit den Kosten einer PSM sind die Materialkosten der SRM stets geringer,
wobei das Verhaltnis stark mit den aktuellen Magnetpreisen korreliert
[E5][22, 23]. Allerdings verfiigt die SRM iiber einen 10 % bis 20 % gegen-
iiber der ASM und bis zu 30 % gegeniiber der PSM verringerten Leistungs-
faktor, weshalb sich die Umrichterkosten entsprechend erhéhen.

Nicht vorhandene Magnete und Leiter im Rotor und die ausgepragte Zahn-
form fiithren bei der SRM insgesamt zu einem geringen Tragheitsmoment,
was eine hohe Dynamik erméglicht. In Abbildung 4.12 sind Tragheitsmo-
mente vergleichbarer Maschinen nach Greif [21], Neudorfer [19]
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Relatives Tragheitsmoment

1,5

" .l Ill
: m
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ESRM mASM mPSM

Abbildung 2.2: Vergleich des Trdgheitsmoments

und Miller [20] gegeniibergestellt. Die Werte sind jeweils auf das Trag-
heitsmoment der ASM normiert.

Wegen des einfachen Rotoraufbaus ist die SRM zudem sehr robust und
daher fiir den Betrieb bei hohen Drehzahlen geeignet.

Effizienz und Leistungsdichte

Der Betriebsbereich maximaler Effizienz liegt bei einer SRM, dhnlich einer
ASM, im oberen Drehzahlbereich und bei niedriger Drehmomentanforde-
rung. Dies wirkt sich, trotz eines gegeniiber der PSM verringerten Spitzen-
wirkungsgrades, giinstig auf die Effizienz im Fahrzyklus aus [24]. Ein be-
lastbarer quantitativer Vergleich anhand von Recherchedaten ist
aufgrund der begrenzten Datenbasis jedoch nicht méglich.

Hinsichtlich der Leistungsdichte ist ein solcher Vergleich hingegen mog-
lich. In Abbildung 2.3 erfolgt eine quantitative Gegeniiberstellung der Ma-
ximalleistungsdichte auf Basis von Recherchedaten der SRM [19, 21, 22,
25-42], der ASM [19, 21, 29, 31, 39, 43-45] und der PSM [19, 26, 27, 29,
31, 46-55].

Dabei ist zu beachten, dass sich die Leistungsdichte auf das Aktivvolumen
bezieht und die SRM aufgrund der Zahnspulenwicklung einen Vorteil bzgl.
des hinzukommenden Wickelkopfvolumens besitzt. Daher kann von einer
vergleichbaren volumetrischen Leistungsdichte der ASM und der SRM
ausgegangen werden. Dies bestatigt sich auch anhand des Vergleichs der
Dauerleistungsdichte in Abbildung 2.4. Die entsprechende Datenbasis
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2.1 Die geschaltete Reluktanzmaschine im Elektrofahrzeug
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Abbildung 2.3: Vergleich der Maximalleistungsdichte
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Abbildung 2.4: Vergleich der Dauerleistungsdichte
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2 Grundlagen

entstammt ebenfalls den obengenannten Quellenangaben, allerdings sind
darin deutlich weniger Informationen zur Dauerleistung enthalten.

Zur besseren Ubersichtlichkeit ist in Abbildung 2.4 die SRM aus [38] mit
52 kW/I bei 25.000 min! fiir die Anwendung im Luftfahrtbereich nicht
dargestellt. Der Vergleich unter Beriicksichtigung dieser Maschine erfolgt
in Abbildung 2.5. Die Darstellung verdeutlicht, dass die SRM selbst bei
sehr hohen Drehzahlen die Proportionalitit der Leistungsdichtesteige-
rung mit zunehmender Drehzahl beibehilt.

¢ SRM A ASM B PSM
Linear (SRM) Linear (ASM)

Linear (PSM)
60

50
40
30
20

10

Dauerleistungsdichte [kW/1]

0 5000 10000 15000 20000 25000
Eckdrehzahl [min-1]

Abbildung 2.5: Vergleich der Dauerleistungsdichte bis 25.000 min-1

Sowohl die recherchierten Vergleiche der Maximalleistungsdichte als
auch der Dauerleistungsdichte zeigen die Dominanz der PSM. Lediglich
bei sehr hohen Drehzahlen ist eine konkurrenzfiahige Leistungsdichte der
SRM gegeniiber der PSM denkbar. Dies ist der guten Proportionalitdt der
Leistungsdichte bis zu hohen Drehzahlen aus Abbildung 2.5 zu entneh-
men und deckt sich zudem mit der Aussage von Miller [20].
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2.2 Aufbau und Betriebsweise der geschalteten Reluktanzmaschine

2.2 Aufbau und Betriebsweise der
geschalteten Reluktanzmaschine

In diesem Abschnitt werden die grundlegenden Zusammenhénge der SRM
dargelegt. Diese umfassen den Aufbau, das Wirkprinzip, den erforderli-
chen Inverter sowie die Betriebsweise. Fiir eine ausfiihrliche Beschrei-
bung der Grundlagen sei auf das Standardwerk von Miller verwiesen [20].
Als Einstieg in deutscher Sprache eignet sich das Lehrbuch von Binder
[56].

2.2.1 Topologie

In Abbildung 2.6 ist ein typischer Querschnitt der Aktivteile einer SRM
dargestellt. Stator und Rotor bestehen jeweils aus einem Blechpaket mit
ausgepragten Polen. Wahrend der Stator eine mehrstréangige Wicklung in
Zahnspulenform aufweist, sind im Rotor weder Magnete noch Wicklungen
erforderlich.

Strang 1
M Strang 2 Statorblechpaket
M Strang 3
Rotorblechpaket
Zahnspulenwicklung

Abbildung 2.6: Querschnitt einer geschalteten Reluktanzmaschine

Die SRM in Abbildung 2.6 besitzt sechs Statorzdhne und vier Rotorzihne,
was mit jeweils einem Polpaar je Wicklungsstrang einer Strangzahl von

drei entspricht. Weitere gingige Statorzahn/Rotorzahn-Kombinationen
sind [57]:

13



2 Grundlagen

Ng=2p-m (2.1)
Ny=2p-(m+t1) (2.2)

mit der Anzahl der Statorzdhne Ng, der Anzahl der Rotorzdhne Ny, der Pol-
paarzahl p und der Strangzahl m. Damit ergeben sich typische dreistran-
gige Statorzahn/Rotorzahn-Kombinationen von 6/4, 12/8 und 18/12 so-
wie typische vierstrangige Kombinationen von 8/4 und 16/8.

2.2.2 Wirkprinzip

Da der Rotor der SRM weder Magnete noch eine Wicklung aufweist, ba-
siert das Wirkprinzip ausschlief3lich auf der Reluktanzkraft. In Abbildung
2.6 ist die gleichmaflige Verteilung der Wicklungsstrange zu sehen und in
Abbildung 2.7 die phasenverschobene Bestromung im Betrieb. Durch den
Strangstrom entsteht ein Magnetfeld in den umwickelten Statorzdhnen,
welches sich iiber den Rotor und das Statorjoch schlief3t. Eine exemplari-
sche Verteilung der Flussdichte ist in Abbildung 2.8 dargestellt.

Die Reluktanzkraft leitet sich aus dem Maxwellschen Spannungstensor ab
[58]. Demnach resultiert die Kraftdichte o von einem Material mit (Ober-

flichen-) Permeabilitit i’ und Feldstirke H' = (H;, H))T hin zu einem Ma-
terial mit 1"’ und H” = (H, H!)T [59]:

1 n ! M’ ! !
o=3 W' —u" [FHnZ + th] (2.3)

B bestromter Strang [ unbestromter Strang

Abbildung 2.7: Wirkprinzip der geschalteten Reluktanzmaschine
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2.2 Aufbau und Betriebsweise der geschalteten Reluktanzmaschine

Abbildung 2.8:  Flussdichteverteilung einer SRM bei einem bestromten Strang

Qualitative Darstellung: Je heller die Farbgebung, desto héher die
Flussdichte.

Aufgrund der Grenzflichenbedingung des magnetischen Felds existieren
nur Krifte in normaler Richtung (Index n) und keine Krafte in tangentialer
Richtung (Index t).

Im vorliegenden Fall der SRM besteht der Ubergang zwischen einem
weichmagnetischen Material mit u" = pgu, und Luft mit 4" = p,, wobei uq
die magnetische Feldkonstante und p, die Permeabilitiatszahl des weich-
magnetischen Materials darstellt. Mit u,. > 1 folgt die Kraftdichte in Nor-
malenrichtung auf die Oberfldche der Rotor- und Statorzdhne in Richtung
Luft zu:

HUr
210

:l 2 42 _LBZ B? 2
g 2(#0 5+ pouHE) h T+ t (2.4)

B 210

Die Integration der Kraftdichte in tangentialer Richtung tiber den gesam-
ten Rotorumfang der SRM, multipliziert mit dem entsprechenden Abstand
vom Rotorzentrum, ergibt das resultierende Drehmoment.

Deutlich anschaulicher lasst sich das Wirkprinzip der SRM dadurch be-
schreiben, dass ein abgeschlossenes System stets nach dem energiemini-
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2 Grundlagen

malen Zustand strebt. Die gespeicherte magnetische Energie ist proporti-
onal zum Quadrat der eingepragten Stromamplitude! und dem Kehrwert
des magnetischen Widerstands?. Da Luft einen h6heren magnetischen Wi-
derstand besitzt als Eisen, richtet sich der drehbar gelagerte Rotor stets
so aus, dass sich der aktive Statorpol und der néchstgelegene Rotorpol ge-
geniiberstehen. Dabei wird der magnetische Widerstand minimiert und
infolgedessen magnetische Energie als Drehmoment an der Motorwelle
frei. Durch Bestromung des nachsten Strangs entsprechend Abbildung 2.7
ist eine kontinuierliche Drehmomentbildung méglich.

Die mathematische Herleitung des Systemverhaltens unter nichtlinearen
Bedingungen erfolgt in Abschnitt 3.2.

2.2.3 Inverter

Zur Steuerung des Strangstroms entsprechend Abbildung 2.7 ist ein leis-
tungselektrisches Stellglied notwendig, das den Strom entgegen der wirk-
samen Motorinduktivitit und unter Beriicksichtigung der induzierten
Spannung auf- und abbaut. Die gingigste Topologie fiir diese Aufgabe
stellt die Schaltung in Abbildung 2.9 dar. Jede der einzelnen Mo-

food ook Ao

Dle\Tz Dng\n /R

o O o O
A A” B B“ coce

Abbildung 2.9: Standard Inverter-Topologie einer dreistrdngigen geschalteten
Reluktanzmaschine

1 Die magnetische Energie ist nur bei konstanter Permeabilitdt proportional zum Quadrat der
Stromamplitude.

2 Der magnetische Widerstand wird auch als Reluktanz bezeichnet.
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2.2 Aufbau und Betriebsweise der geschalteten Reluktanzmaschine

torstrange wird dabei unabhangig voneinander durch einen Zweiquad-
rantensteller mit unipolarer Stromrichtung versorgt.

Da zur Drehmomentbildung lediglich die Stromamplitude und die Ande-
rung des magnetischen Widerstands beitragen, ist fiir den Betrieb der
SRM eine unipolare Stromversorgung ausreichend. Daraus resultiert, dass
fiir eine dreistrangige SRM die gleiche Anzahl an Leistungshalbleitern not-
wendig ist wie fiir eine dreistrangige Drehfeldmaschine.

2.2.4 Betriebsverhalten

Das Drehmoment der SRM kann durch unterschiedliche Verfahren bereit-
gestellt werden. Die giangigsten Methoden sind das Average Torque Con-
trol (ATC) [60] und das Direct Instantaneous Torque Control (DITC) [61]
Verfahren.

Average Torque Control (ATC)

Bei dem ATC-Verfahren erfolgt die Steuerung der Strangstrome durch de-
finierte Einschaltwinkel 6,,, Ausschaltwinkel 6, und einen Spitzenwert
des Stromes I,,,,. Ein exemplarischer Verlauf des Stromes und des Dreh-
moments ist Abbildung 2.10 zu entnehmen. Die Parameter 6,,, 6,¢ und
Ihax werden entweder durch analytische Naherungen im Betrieb berech-
net [57] oder aus vorab optimierten Lookup-Tabellen (LUT) bezogen.

Mit zunehmender Drehzahl steigt die Winkelgeschwindigkeit, wodurch
die winkelabhéngige Stromanstiegsgeschwindigkeit abnimmt. Zugleich
steigt mit der Drehzahl die induzierte Gegenspannung der Maschine.
Beide Effekte reduzieren die Stellreserve, so dass der Maximalstrom bei
Drehzahlen oberhalb des Eckpunktes nicht mehr erreicht werden kann.
Entsprechend Abbildung 2.11 stehen damit im oberen Drehzahlbereich
nur noch die Parameter 6,, und 6, zur Steuerung der SRM zur Verfii-

gung.

Alternativ zu dem periodischen Aufbau und dem vollstindigen Abbau der
Strangstrome in Abbildung 2.11 ist es im oberen Drehzahlbereich auch
moglich, die Strome dauerhaft aktiv zu halten. Dieser Betrieb wird Conti-
nuous Conduction Mode (CCM) genannt. Dieses Verfahren ermdoglicht ei-
nen sehr weiten Konstantleistungsbereich der SRM [62]. Einen typischen
Verlauf der Motorstrome und des Drehmoments zeigt Abbildung 2.12.
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2 Grundlagen
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Abbildung 2.10: Typischer Strom- und Drehmomentverlauf mit dem ATC-Verfahren
im Grunddrehzahlbereich
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Abbildung 2.11: Typischer Strom- und Drehmomentverlauf mit dem ATC-Verfahren
im oberen Drehzahlbereich
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2.2 Aufbau und Betriebsweise der geschalteten Reluktanzmaschine

Entsprechend der Verldufe in Abbildung 2.10 bis Abbildung 2.12 ist mit
dem ATC-Verfahren eine hohe Drehmomentwelligkeit verbunden. Mit
Hilfe geeigneter Ansteuermethoden ist diese Drehmomentwelligkeit im
unteren Drehzahlbereich vermeidbar. Ein in der Literatur verbreiteter
Ansatz stellt das DITC dar.

Direct Instantaneous Torque Control (DITC)

Das Verfahren wurde erstmals von Inderka und De Doncker [61] vorge-
stellt und ermdglicht eine konstante Drehmomentbildung der SRM im un-
teren Drehzahlbereich. Wie aus dem Namen hervorgeht, wird darin direkt
das Drehmoment der Maschine eingeregelt und nicht wie sonst iiblich der
Strom. Ein exemplarischer Verlauf von Strom und Drehmoment ist in Ab-
bildung 2.13 zu sehen.

— Strang 1 Strang 2 Strang 3 |
200 T T T T T T T =
— |€on |l90ff
= |
£ 100 | | | s
3 e
& I
0 1 | 1 1 1 | 1
0 60 120 180 240 300 360
E‘ 100 1 T T T T
=
5
g 50F .
o
g
=
o
Q 0 1 1 1 1 1
0 60 120 180 240 300 360

Winkel [°]

Abbildung 2.12: Typischer Strom- und Drehmomentverlauf mit dem CCM-Verfahren
im oberen Drehzahlbereich

19



2 Grundlagen
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Abbildung 2.13: Typischer Strom- und Drehmomentverlauf mit dem DITC-Verfahren
im unteren Drehzahlbereich

Das erforderliche Drehmoment in Abhangigkeit von Strom und Winkel
wird vorab berechnet und in Form einer LUT im Betrieb zur Verfiigung
gestellt. Die allgemeine Herleitung zur Berechnung des Drehmoments er-
folgt in Abschnitt 3.2.

Um das Drehmoment auch im Ubergangsbereich zwischen zwei stromfiih-
renden Strangen konstant zu halten, regelt eine Logiktabelle den Beitrag
der einzelnen Strangstrome zur Drehmomentbildung. Entsprechend Ab-
bildung 2.13 stehen hierbei die Ein- und Ausschaltwinkel weiterhin als
Variablen zur Verfiigung.

Die Berechnung des resultierenden Drehmoments erfolgt dabei fiir jeden
Wicklungsstrang separat nach einem vereinfachten Drehmomentmodell.
Allerdings ist diese Ndherung bei Maschinen mit sehr hoher Leistungs-
dichte nur bedingt zuldssig, weshalb die Hintergriinde im nachfolgenden
Abschnitt kurz erldutert werden.
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2.2 Aufbau und Betriebsweise der geschalteten Reluktanzmaschine

2.2.5 Magnetische Strangkopplung und
Anschlusskonfiguration

Mit zunehmender Steigerung der Leistungsdichte wird die Jochweite mi-
nimiert und damit die Flussdichte in diesem Bereich erhoht. Gerade wenn,
wie im DITC in Abbildung 2.13, zwei Strange in einigen Bereichen gleich-
zeitig Strom fithren, kann durch Flussiiberlagerung eine partielle Satti-
gung im Joch auftreten.

Da sich das Blechmaterial im gesattigten Zustand nicht mehr magnetisch
linear verhalt, resultiert daraus eine gegenseitige Beeinflussung der ein-
zelnen Stranggrofien. Als Folge dieser Kopplung kénnen die resultierende
Strangspannung und das Drehmoment nicht mehr isoliert fiir jeden
Strang betrachtet werden.

Nach Abschnitt 2.2.3 ist eine unipolare Stromversorgung zur Drehmo-
mentbildung der SRM ausreichend. Aus magnetischer Sicht ist jedoch re-
levant, wie die Stromrichtung und die daraus resultierende magnetische
Polaritit zueinander gewahlt werden. Dies wird deutlich anhand von Ab-
bildung 2.14.

Abbildung 2.14: Flussdichteverteilung einer SRM bei zwei bestromten Strdngen

Links: LFP-Kommutierung; Rechts: SFP-Kommutierung
Qualitative Darstellung: Je heller die Farbgebung, desto héher die
Flussdichte.
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2 Grundlagen

Darin sind die Flussdichteverlaufe von zwei bestromten Strangen mit un-
terschiedlicher Anschlusskonfiguration dargestellt. Je nach Polaritat der
benachbarten Striange ergeben sich unterschiedliche Kommutierungs-
pfade fiir den magnetischen Fluss. Zwei aufeinanderfolgende Strange mit
gleichgerichteter Polaritatsrichtung fithren zu einer Long-Flux-Path (LFP)
Kommutierung und zwei aufeinander Strange mit unterschiedlicher Pola-
ritdt zu einer Short-Flux-Path (SFP) Kommutierung. Die gegenseitige Be-
einflussung ist aufgrund des weiteren Sattigungspfads bei einer LFP-Kom-
mutierung stiarker ausgepradgt als bei einer SFP-Kommutierung. Zur
Veranschaulichung dient ein periodischer Stromverlauf und das resultie-
rende Drehmoment bei einer SFP- und LFP-Kommutierung in Abbildung
2.15. Es wird deutlich, dass das Drehmoment bei einer LFP-Kommutie-
rung mit gleichem Stromprofil geringer ausfallt.

Je nachdem wie die einzelnen Strange der SRM angeschlossen sind, domi-
niert entweder die SFP- oder die LFP-Kommutierung. Daraus abgeleitet
ergeben sich die beiden Anschlusskonfigurationen aus Abbildung 2.16.

Strang 1 Strang 2 Strang 3 |

240 300 360
Eéo . - — - — .
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E | LFP | | SFP | | LFP |
g 0 | I| 1 | I| 1 | I|
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Abbildung 2.15: Auswirkung der Anschlusskonfiguration auf das Drehmoment
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2.2 Aufbau und Betriebsweise der geschalteten Reluktanzmaschine

LFP-Konfiguration SFP-Konfiguration

B Nordpol

M Ssidpol

Abbildung 2.16: Mégliche Anschlusskonfigurationen fiir eine dreistrdngige SRM

Fiir ausschlieflich alternierende Polaritit der benachbarten Spulen wird
der Begriff SFP-Konfiguration gewéahlt und bei drei benachbarten Spulen
mit jeweils gleicher Polaritat der Begriff LFP-Konfiguration.

Die Herleitung und die Modellierung des Systemverhaltens unter Beriick-
sichtigung der magnetischen Strangkopplung erfolgen in Abschnitt 3.2.
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3 Analyse der
frequenzabhangigen
Verluste

Aufgrund zunehmender Leistungsdichteanforderungen, damit einherge-
hender hoher Drehzahlen, hoher Flussdichten und der Anwendung von
Wicklungskonzepten mit hohem Fiillfaktor besitzen die frequenzabhangi-
gen Verluste eine hohe Relevanz fiir die Effizienz der geschalteten Re-
luktanzmaschine.

Unter der Bezeichnung frequenzabhangige Verluste sind hierbei Eisen-
verluste und Wirbelstromverluste in den Leitern zu verstehen. Die Eisen-
verluste gliedern sich weiter in Wirbelstromverluste im Elektroblech,
Hystereseverluste und Excessverluste. Der Begriff Wirbelstromverluste in
den Leitern umfasst die zusétzlichen Kupferverluste bedingt durch Kreis-
strome in parallelen Windungsstrangen sowie Stromverdrangung auf-
grund des Skin- und Proximity Effekts.

Die frequenzabhdngigen Verluste prazise zu modellieren, stellt eine Her-
ausforderung dar, da bekannte Methoden aus der Doméne der Drehfeld-
maschinen nicht ohne Weiteres {ibertragen werden kénnen. Die Grundla-
gen und Losungsansitze zur Modellbildung werden in den jeweiligen
Abschnitten ndher erlautert.

Stand der Forschung und Abgrenzung

Die Methodik und die Modellbildung in dieser Arbeit stiitzen sich auf eine
Vielzahl von Vorarbeiten. Diese miteinander zu kombinieren und an ent-
scheidenden Stellen zu erginzen stellt den Neuheitswert dieses Kapitels
dar. Die Vorarbeiten und Ergdnzungen werden zu Beginn jedes Abschnitts
dargelegt.
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

3.1 Struktur des Analyseverfahrens

Im Vergleich zu Drehfeldmaschinen besitzt die SRM keinen sinusformigen
Strangstrom, sondern eine Kurvenform, die fiir jeden Drehzahl-Drehmo-
ment-Betriebspunkt variiert. Die Kurvenform ergibt sich in der Regel
durch ein Ansteuerverfahren entsprechend Abschnitt 2.2.4. Um die Ver-
luste der SRM zu analysieren, sind demnach ein entsprechendes Ansteu-
erverfahren und ein Modell, welches das Systemverhalten der SRM abbil-
det, erforderlich.

In der vorliegenden Arbeit erfolgen diese Systemmodellierung und die
Verlustanalyse auf verschiedenen Abstraktionsebenen, die sich in Threr
Genauigkeit und Berechnungsgeschwindigkeit deutlich unterscheiden.
Dadurch ist es moglich, je nach Zielsetzung die geeignete Abstraktions-
ebene zu wahlen. Dariiber hinaus werden die Abstraktionsebenen mitei-
nander kombiniert, um einen zusatzlichen Mehrwert zu schaffen. Ein
Uberblick tiber die gesamte Toolkette ist in Abbildung 3.1 gegeben.

Die Abstraktionsebenen gliedern sich in eine analytische Berechnung des
Systemverhaltens und der Verluste in SPEED [63], in eine erweiterte Sys-
temsimulation in MATLAB Simulink / Simscape [64] und in eine Finite Ele-
mente Analyse (FEA) mit Hilfe von Flux [65]. Die libergeordnete Pro-
grammsteuerung, der Datenaustausch und die Auswertung erfolgen
mittels MATLAB [64], wohingegen die grauen Pfeile in Abbildung 3.1 den
indirekten Datenfluss reprasentieren. Die Funktion der einzelnen Ab-
straktionsebenen und die Schnittstellen werden im Folgenden néher er-
lautert.

Analytische Maschinenberechnung

Die analytische Maschinenberechnung in SPEED ermaéglicht eine schnelle
Berechnung des Systemverhaltens und der Verluste unter Anwendung
des ATC-Verfahrens aus Abschnitt 2.2.4. Das Systemverhalten kann dabei
entweder aus dem Flussverkettungskennfeld, welches in SPEED analog zu
[60, 66] analytisch aus der Geometrie berechnet wird, oder mit Hilfe einer
FEA gewonnen werden [67].

Die analytische Berechnung ermoglicht eine Analyse der Auswirkung von
Geometrievariationen, weshalb dies innerhalb des Optimierungsverfah-
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Abbildung 3.1: Toolkette zur Analyse der frequenzabhdngigen Verluste

rens in Kapitel 4 Anwendung findet. Um dabei eine gute Abbildung des
Systemverhaltens zu erzielen, ist vor der Nutzung ein Abgleich mit Mes-
sungen oder den Ergebnissen einer FEA erforderlich. Demgegentiber er-
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

moglicht die direkte Verwendung eines Flussverkettungskennfelds aus ei-
ner FEA eine verbesserte Abbildung der Realitit. Bei der Verlustanalyse
eines definierten SRM-Designs wird deshalb diese Vorgehensweise ge-
wahlt.

Das ATC-Verfahren erfordert die Vorgabe des Einschaltwinkels 6,,,, des
Ausschaltwinkels 8,¢ und des Maximalstroms I,,,4. Diese Werte werden
durch eine Ansteueroptimierung in MATLAB berechnet, welche in Ab-
schnitt 4.2 ndher erldutert wird. Dieses Vorgehen ist nur méglich, da die
Berechnung eines Betriebspunktes im mittleren Millisekundenbereich er-
folgt und damit die erforderlichen Iterationen der Optimierung in tiber-
schaubarer Zeit moglich sind.

Nachteilig bei der Verwendung von SPEED sind die Begrenzung auf das
ATC-Steuerverfahren, festgelegte Eisenverlustmodelle, eine Nichtberiick-
sichtigung der Wirbelstromverluste in den Leitern und eine Vernachlassi-
gung der magnetischen Kopplung der Stranggroéfien.

Durch den Export der resultierenden Strangstréome i(t) und den entspre-
chenden Verldufen der Flussverkettungen W(t) aus SPEED ist eine nach-
gelagerte Berechnung der Verluste mittels der weiterentwickelten Ver-
lustmodelle aus den Abschnitten 3.3 und 3.4 moglich. Die
Beriticksichtigung der magnetischen Strangkopplung und die Anwendung
weiterer Ansteuerverfahren sind allerdings nur mit der erweiterten Sys-
temsimulation moglich.

Systemsimulation

Die erweiterte Systemsimulation in MATLAB Simulink / Simscape ist in
Abbildung 3.2 dargestellt und umfasst ein akausales Modell des Inverters
und der Maschine sowie Modelle unterschiedlicher Regelverfahren. Die a-
kausale Systemsimulation basiert auf der fiir PSMs entwickelten Simula-
tion von Richter et. al [68].

Das Systemverhalten wird iiber die dufderen Randbedingungen vorgege-
ben. Das Schaltsignal wird mit Hilfe der Regelung berechnet und das Um-
richterstellglied erzeugt daraus die Strangspannungen an den Maschinen-
klemmen der SRM. Aufgrund der vorgegebenen Drehzahl und der
Spannung ergeben sich die Strangstréome und das resultierende Drehmo-
ment aus dem Maschinenmodell. Als Regelverfahren sind das ATC und das
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3.1 Struktur des Analyseverfahrens

Regelung Inverter Maschine

M, n

gon: gof fy
Inax 1

Abbildung 3.2: Blockschaltbild der Systemsimulaton

DITC aus Abschnitt 2.2.4 implementiert. Die Modellierung des Systemver-
haltens der SRM unter Beriicksichtigung der magnetischen Strangkopp-
lung wird in Abschnitt 3.2 im Detail hergeleitet und erlautert.

Entsprechend der analytischen Maschinenberechnung werden die
Strangstrome i(t) und die Flussverkettungen der einzelnen Strange ¥(t)
exportiert, um daraus die Verluste zu berechnen.

Die resultierenden Stromkurvenformen der Systemsimulation kénnen
anschlieffend exportiert und als Eingangsgrofien fiir die FEA verwendet
werden.

Finite Elemente Analyse (FEA)

Im Gegensatz zur Systemsimulation ermdglicht die FEA die Berechnung
der raumlichen Strom- und Feldverteilung in der Maschine. Da diese deut-
lich zeitaufwendiger ist, werden die Strangstréme i(t) in der Systemsimu-
lation berechnet und gemeinsam mit der Drehzahl n als zeitabhangige
Randbedingung in Flux integriert.

Das erforderliche FEA-Maschinenmodell wird automatisiert aus der Geo-
metrie in SPEED oder anhand einer spezifizierten Datenklasse in MATLAB
erstellt. Je nach Verlustanalyse unterscheiden sich die Anforderungen an
das Modell, was in den Abschnitten 3.3.4 und 3.4.4 nidher erlautert wird.

Nach der Losung des Finite Elemente Problems in Flux werden die Vek-
torpotentiale A(xy, vy, t) jedes Netzknotens k zur Analyse der Eisenver-
luste oder die Verluste P, c,(l,t) jedes Leiters | zur Analyse der Wir-
belstromverluste exportiert. Diese Informationen werden in MATLAB zu
den frequenzabhingigen Verlusten verarbeitet.
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Im folgenden Abschnitt wird zunachst die Modellierung des Systemver-
haltens zur Berechnung der erforderlichen Stromkurvenformen beschrie-
ben, bevor anschliefiend die physikalischen Grundlagen sowie die Metho-
dik zur Berechnung der frequenzabhangigen Verluste behandelt werden.

3.2 Modellierung des Systemverhaltens

Das Systemverhalten der SRM wird hergeleitet anhand der Theorie der
Energiefunktionalen. Dieser Ansatz wurde in [69] allgemein entwickelt
und in [70] tGbertragen auf eine permanenterregte Synchronmaschine.
Angewandt auf die SRM ermdglicht dieser Ansatz die Berticksichtigung
der magnetischen Strangkopplung und die effektive Modellierung des
Systemverhaltens in einer Simulationsumgebung. Die nachfolgende Her-
leitung und die Implementierung wurden unter [E1, E2] publiziert.

3.2.1 Herleitung anhand von Energiefunktionalen

Das Systemverhalten einer n-strangigen SRM wird beschrieben durch die
. T
Systemvariablen externe Spannung u, = (ue_l,ue_z, ,ue_n) , externer

Eingangsstrom i, = (ie,l, | P ,ie,n)T, externes Drehmoment M, und ex-
terne Drehzahl Q.. Das zugehorige Systemschaltbild ist in Abbildung 3.3
dargestellt. Es zeigt, wie das abgeschlossene System mit der Umgebung
interagiert und wie die unterschiedlichen internen Doménen (elektrische,
mechanische und magnetische Koppeldoméane) miteinander verkniipft
sind.

(oo} magnetische
AN elektrische 8 mechanische

Doméne o Kop;zel- Domane
{in,Un} domaéne

{ie,n.ue,n} |

lVerluste lVerluste lVerluste

Abbildung 3.3:  Systemschaltbild eines Elektromotors
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3.2 Modellierung des Systemverhaltens

Uber die Koppeldomaine kann elektrische Energie in mechanische gewan-
delt werden und umgekehrt. Das Systemverhalten kann allerdings nur be-
schrieben werden, sofern die Koppeldomane als verlustfrei angenommen
werden kann [69]. Da die Koppeldoméne in diesem Fall das magnetische
Feld im Motor darstellt, trifft diese Annahme zu, sofern die Verluste im
Feld vernachlassigt oder vollstandig der elektrischen oder mechanischen
Domaine zugeordnet werden kénnen. Das heifdt, dass die internen Strome
und Spannungen {i, u} nicht zwingend den externen Strémen und Span-
nungen {i,, u.} entsprechen miissen. Dasselbe gilt fiir das innere Drehmo-
ment und die innere Drehzahl {M, O} sowie das externe Drehmoment und
die externe Motordrehzahl {M,, Q.}.

Unter der Voraussetzung, dass die internen Strome i = (iy, iy, ..., in)T und
das innere Drehmoment M unabhéngig voneinander sind, wird die gespei-
cherte magnetische Feldenergie W, in der Koppeldomidne zum Zeit-
punkt t durch folgende Gleichung beschrieben:

Win () = Wi (0) + f, (B2 ue Bire (B) — QBOM(D))dE

e L (3.1)
= W, (0) + f (u@® - i(®) — Q@EM(®))dE
0

wobei die elektrische Leistung eines Knotens durch P, = uy - i, und die
mechanische Leistung durch Pyec, = M - Q beschrieben werden. Dabei
wird die Konvention eingefiihrt, dass die elektrische Leistung einen posi-
tiven Beitrag zur magnetischen Energie liefert und die mechanische Leis-
tung den Energieeintrag verringert. Mit dem Zusammenhang aus Span-
nung und zeitlicher Ableitung des Flusses u;, = d¥/dt sowie Drehzahl
und zeitlicher Ableitung des Winkels () = dy/dt folgt mit der Flussverket-

tung ¥ = (¥, ¥,, ..., ¥,)T und dem mechanischen Winkel y aus Glei-
chung (3.1):

Wm ()/, lp) = Wm (Vo' "PO)

+ gn i, ®) - 4B — [ M7, W) 52)

Aufgrund der Annahme, dass das magnetische Koppelfeld keine Verluste
aufweist, lasst sich die magnetische Energie W, (y, ¥) zudem in Form ih-
res totalen Differenzials darstellen [71]:
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

i (v, %) i (v, %)
AW, W) = Tieey —5, — AW +—5 "= dy (33)

Ein totales Differential ist stets pfadunabhangig integrierbar. Die Integra-
tion von Gleichung (3.3) liefert damit folgendes Ergebnis:

Wm(y' lp) =W (Vo' lPO)
+f S W (yw)d w, — fy e @) 45 (3.4)

Durch einen Koeffizientenvergleich von Gleichung (3.2) und (3.4) folgt der
Zusammenhang des Stroms in Abhingigkeit von der Flussverkettung und
des Drehmoments. Da es jedoch gangiger ist, die Flussverkettungen in Ab-
héangigkeit der Strome zu beschreiben, wird zunachst die Legendre-Trans-
formation angewandt [72]:

Wy, D) =¥, D) - i—W(y, P, D) (3.5)

wobei W, die magnetische Koenergie mit den unabhdngigen Variablen
Strom i und mechanischem Winkel y reprasentiert. Durch Anwendung
der Transformation resultieren aus den Gleichungen (3.2) und (3.4) die
folgenden Zusammenhénge:

Wi (v, D) = Wi (vo, o)
i -~ 1~ Y ~ N\ 3~
+[, PO, Ddi— [ M7, D)dy

Wi, 1) = Win(vo, io)

aWm(yt) ~ Y OWnm @D
+f Z di d fl/o ay d

(3.6)

(3.7)

Aus dem Koeffizientenvergleich der griin markierten Terme von Glei-
chung (3.6) und Gleichung (3.7) sowie der Nebenbedingung, dass der
magnetische Zustand als konstant betrachtet werden kann3, ergibt sich
das innere Drehmoment M zu:

oW,

M =
dy

(3.8)

3 Diese Annahme ist wegen der begrenzten Stromdynamik und hoher Abtastfrequenzen im Be-
trieb zuldssig.
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3.2 Modellierung des Systemverhaltens

Durch eine geeignete Wahl der Anfangswerte (y,,i,) wird der Term
Wi (¥o, ip) zu null und damit folgt mit einem festen Winkel y = y,, aus Glei-
chung (3.6) der Zusammenhang fiir die Koenergie:

Wealro, ) = [ $(ro D) - di = [1° M7, D)d7
=0 (3.9)

= [, ¥, D) - di

Infolge der Stetigkeit der Flussverkettung kann mit dieser Gleichung die
Koenergie bei einem festen Winkel y, bestimmt werden.

Die magnetische Flussverkettung in Abhangigkeit des Strangstroms i
kann durch eine FEA oder anhand von Messungen aus der allgemeinen
Spannungsgleichung erfolgen:

u, = Ri +%‘P (3.10)
Allerdings setzt diese Gleichung voraus, dass alle elektrischen Verluste in
Form eines seriellen Widerstands R beriicksichtigt werden kénnen, was
impliziert, dass sich die internen und externen Strangstrome entsprechen
(i = i.). Damit die weiteren Annahmen zutreffen, miissen die frequenzab-
hangigen Verluste vernachlassigt oder in die Form der Gleichung (3.10)
transformiert werden. Eine praktische Implementierung zur messtechni-
schen Erfassung der Flussverkettung unter der Beriicksichtigung der
magnetischen Strangkopplung ist in [73] gegeben.

Durch partielle Differentiation wird Gleichung (3.10) in Abhangigkeit der
Systemvariablen Strangstrome und Motorwinkel dargestellt:

oW di,

—ri+ Q+Zn: 311
te =R T £.9i, de (3.11)

Zusammenfassend wird das Systemverhalten durch die Spannungsbezie-
hung aus Gleichung (3.10) und die Drehmomentbeziehung aus Gleichung
(3.8) in Abhéngigkeit der Systemvariablen Strangstrome i = (i3, iy, ..., i)
und Motorwinkel y beschrieben.
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

3.2.2 Modellbildung der dreistriangigen geschalteten
Reluktanzmaschine

In diesem Abschnitt wird die zuvor hergeleitete Theorie auf eine
dreistrangige SRM angewandt. Die Implementierung erfolgt in einem a-
kausalen Systemmodell in MATLAB Simscape. Akausal heifdt, dass das Sys-
temverhalten durch die duferen Randbedingungen bestimmt wird [68].
Sofern beispielsweise die Motorspannung und die Drehzahl als Randbe-
dingungen definiert werden, ergeben sich die freien Gréof3en Drehmoment
und Strangstrome durch die Modelleigenschaften.

Das elektrische Verhalten der einzelnen Strange wird in Abhangigkeit der
Systemvariablen elektrischer Winkel und Strom (6, i) = (0, i, i5, i3) mo-
delliert. Die Indizes 1,2,3 ordnen die Strome, Spannungen, Widerstinde
und Flussverkettungen jeweils den entsprechenden Striangen zu. Der Zu-
sammenhang zwischen mechanischem Winkel y und elektrischem Winkel
@ ist fiir eine SRM durch folgende Gleichung beschrieben [20]:

0 =Ng-y (3.12)

Des Weiteren wird vorausgesetzt, dass jeder Strangstrom das gleiche Pro-
fil mit einer jeweiligen Phasenverschiebung von A8 = 120° aufweist. Da-
her ist unter Berticksichtigung der jeweiligen Phasenverschiebung auch
das Spannungsverhalten der drei Strange identisch. Aus Gleichung (3.11)
folgt damit fiir die Spannung des ersten Strangs:

W, (0,i1,iniz) dO . OW,(0,i1iziz) diy

ul = Rlil +

a0 dt ai dt
o oot (3.13)
+ AW (6,i1,iz,i3) diy + OW(6,i1,iz,i3) di3
di, de dis e

Es ist ersichtlich, dass die Spannung des ersten Strangs nur von der Fluss-
verkettung des ersten Strangs abhangt und unabhéngig von den Flussver-
kettungen der anderen Strange ist.

Im Gegensatz dazu ist das resultierende Drehmoment nicht fiir jeden
Strang einzeln darstellbar. Es wird anhand von Gleichung (3.8) unter Be-
riicksichtigung der Koenergie aus Gleichung (3.9) berechnet. Im Falle der
dreistrangigen SRM, stellt die Flussverkettung ¥ ein dreidimensionales
Vektorfeld dar:
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3.2 Modellierung des Systemverhaltens

lp1 (il' iZ' l3)
v = W,(i, i, i) (3.14)
lp3 (ill iZ' l3)

Entsprechend [71] erfolgt die Integration eines verlustfreien Vektorfelds

entlang eines geschlossenen Weges. Damit ergibt sich folgende Losung
des Integrals zur Berechnung der Koenergie:

Wi (B0, D) = f," W1 (66,7,,0,0) d,
+ 2 W, (65, 1,1, 0) di; (3.15)
+ fol3 lp3 (601 ill i2' ZS) di3

Eine Veranschaulichung dieses Wegintegrals ist in Abbildung 3.4 links ge-
geben. Beginnend bei W' wird zunachst in Richtung der ersten Dimension
des Vektorfelds W; entlang i, integriert. Von dort ausgehend wird weiter
in Richtung ¥, entlang i, und anschliefiend in Richtung ¥; entlang i in-
tegriert bis letztlich "' erreicht wird.

f3 1'3
Pfad 1 Pfad 2
P p T Y
P g
> >
1’2 V iz
h h

Abbildung 3.4: Losung eines Wegintegrals

Aufgrund des verlustfreien Vektorfeldes ist die Integration pfadunabhan-
gig [71]. Dementsprechend liefert die Integration entlang des Pfads in Ab-
bildung 3.4 rechts dasselbe Ergebnis wie links, da die Startvektoren ¥’
und Zielvektoren "' identisch sind. Unter diesem Zusammenhang exis-
tieren weitere Mutationen fiir die Berechnung der Koenergie aus Glei-
chungen (3.15), wie es die Gleichungen (3.16) und (3.17) exemplarisch
darstellen:
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Wi (B0, D) = f,2W5(80,0,1,,0) di
+ [0 W, (66,11, 1, 0) i (3.16)
+ [ W5 (8o, 1, 5, o) s

Wii(80,) = [;* W5(6,,0,0,15) diy
+ 1 W,(60,7,0,i5) di; (3.17)
+ 2 W, (6o, i, T, 5) di

Dabei entspricht Gleichungen (3.16) dem Beispiel in Abbildung 3.4 rechts.

Um die Koenergie iiber den gesamten elektrischen Winkelbereich 6 zu er-
halten, wird 6, entsprechend schrittweise variiert. Fiir die weiteren Be-
rechnungen ist daher anzumerken, dass 6, durch den kontinuierlichen
Winkel 6 ersetzt werden kann, sofern der Einfluss der Strome und des
Winkels auf die Koenergie unabhangig voneinander sind. Im Betrieb wird
diese Voraussetzung durch eine hohe Abtastrate gewahrleistet. Da diese
in der Praxis deutlich héher ist als die Anderung der Koenergie, kann die
Abhangigkeit von Strom und Winkel als linear betrachtet werden und die
Voraussetzung ist somit erfiillt.

Das resultierende Drehmoment ergibt sich entsprechend Gleichung (3.8)
aus der Ableitung der Koenergie nach dem Winkel. Aus mathematischer
Sicht konnen die einzelnen Terme aus den Gleichungen (3.15) bis (3.17)
separiert und unabhéngig voneinander differenziert werden. Gleichung
(3.15) wird somit aufgeteilt in die Terme Wiy, 1, Wiy, 5, Wi 3:

Wi (6,0
* . « . . S (3.18)
=Wn1(0,4) + Wi 200,11, 85) + Wi 38,1y, 65, i)
wodurch sich folgende Drehmomentterme ergeben:
W1 OWn 1
M, = ay Ny 50 (3.19)
OWn 2 OWn 2
M, = ay Ny 50 (3.20)
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3.2 Modellierung des Systemverhaltens

oW, oW,
M, = — = N, 2
37 oy R 06

(3.21)

Da Wy, , vom ersten und zweiten Strangstrom sowie Wy, 3 von allen drei
Strangstromen abhdngt, lassen sich die Drehmomentterme aus Gleichung
(3.19) bis (3.21) nicht den Drehmomenten der einzelnen Strange zuord-
nen. Dieser Zusammenhang ist nur gegeben, sofern die Flussverkettungen
der einzelnen Strange ausschliefdlich vom jeweiligen Strangstrom abhan-
gen und unabhangig von den anderen Strangstromen sind. Bei einer Ma-
schine mit hoher Leistungsdichte ist diese Vereinfachung allerdings nicht
gewdhrleistet [E1]. Unter Beriicksichtigung der magnetischen Strang-
kopplung sind die Drehmomentterme M;, M, und M5 nicht eindeutig, wie
der Vergleich von Gleichung (3.15) mit Gleichung (3.16) beweist. Fiir die
nachfolgende Implementierung des Modells in MATLAB Simscape ist dies
von Bedeutung.

Implementierung in MATLAB Simscape

In MATLAB Simscape ist jeder Strang unabhingig von den anderen und
mit derselben Struktur implementiert. Die magnetische Strangkopplung
wird lediglich durch die Systemvariablen und die charakteristischen Da-
ten berticksichtigt, welche in Form von LUTs in die Simulation integriert
werden.

Die folgenden Daten in Abhdngigkeit der Systemvariablen werden dem
SRM-Modell als LUT zugrunde gelegt:

P a i ~ . ~
M,(0,iy,i,,i3) = NRﬁfoLl ¥, (0,14,i5,0) - di; (3.22)
... a i ~ . ~
My (6,1, i, i) = Npoo [ 91(6,1,,0,i5) - dI, (3.23)
Li(B,in i i5) = TAC2R (3:24)

.. a 0,i1,iz,0
Ly (0, g, ig) = TG (3:25)
.. a 0,i1,iz,0
Ly(8, iy, by i) = T2 (3.26)
A, iy, i, 15) =22t (3:27)

260
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

wobei zu einem Zeitschritt entweder M, oder M;, zur Berechnung des
Drehmoments herangezogen wird. Die Unterscheidung von M, und M, ist
notwendig um Symmetriebedingungen zu nutzen und um das Verhalten
einer LFP- und SFP-Kommutierung effizient zu modellieren [E1]. Ist es
notwendig, das Drehmoment in Abhangigkeit von allen drei Stromen zu
beschreiben, so kann alternativ das Ergebnis aus Gleichung (3.18) als LUT
gespeichert werden. Dies hat hingegen den Nachteil einer aufwendigeren
Datenerfassung und eines erhdhten Speicherbedarfs.

Entsprechend Gleichung (3.11) werden die LUTs L4, L,, L; und A verwen-
det, um das Spannungsverhalten zu beschreiben. Das Blockschaltbild ei-
nes Strangs ist Abbildung 3.5 zu entnehmen. Die Struktur aus dem Block-
schaltbild wiederholt sich fiir jeden Strang. Lediglich der Winkel wird
jeweils um 120° phasenverschoben und die Eingangsstrome werden zyk-
lisch vertauscht.

Die LUTs M, und M,, beriicksichtigen nicht alle Terme der Gleichungen
(3.15) bis (3.17), woraus sich gewisse Einschrankungen bei der Drehmo-
mentbildung ergeben. Um diese Einschrdnkungen ndher zu erldutern,
aber auch um die Vorziige dieses Verfahrens aufzuzeigen, wird im Folgen-
den nédher auf die Drehmomentbildung eingegangen.

Modellierung des Drehmoments

In Abhangigkeit der Strangstréome und des Motorwinkels wird das Dreh-
moment unter Beteiligung von einem, zwei oder mehreren Strangen ge-
bildet. Fiir die dreistrangige SRM wird das Drehmoment in der Regel von
einem oder zwei Strangstromen gebildet. Ein typisches Stromprofil iiber
dem Winkel ist in Abbildung 2.13 skizziert.

Der Bereich in dem zwei Stringe gleichzeitig Strom fiihren wird als Uber-
gangsbereich bezeichnet. In diesem Bereich wird der Strom in einem
Strang aufgebaut und in dem anderen reduziert.

Aufgrund der gleichen Modellstruktur mit unterschiedlichen Konfigurati-
onen der Eingangsvariablen besitzt jeder Strang sein eigenes Bezugssys-
tem und damit eine unterschiedliche Abfolge. Der Zusammenhang wird
anhand des Beispiels in Abbildung 3.6 deutlich. Der Strom des Strangs R
wird im Ubergangsbereich reduziert und der Strom des Strangs S wird bis
zu seinem Maximalwert erhoht. Die Reihenfolge mit der die einzelnen
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3.2 Modellierung des Systemverhaltens

Abbildung 3.5: Implementierung des SRM-Modells des ersten Strangs in MATLAB

Simscape

Diese Struktur wiederholt sich fiir jeden Strang mit den

entsprechenden Eingangsvariablen.

IAR

(Strang 1)
(Strang 2)

Ubergangs-
bereich

S

(Strang 1)
(Strang 3)

>t

Abbildung 3.6: Vereinfachter Ubergangsbereich des Stroms zweier Stringe

Der Strom von Strang S wird aufgebaut und der von Strang R

reduziert.
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Strange zu- und abgeschaltet werden ist jeweils (1 -> 2 -> 3). Allerdings
reprasentieren sowohl Strang R als auch Strang S den Strang 1 in ihrem
Bezugssystem. Dadurch wird hinsichtlich Strang R der Ubergangsbereich
(1 -> 2) und bzgl. Strang S der Ubergangsbereich (3 -> 1) vollzogen.

Die Anwendung von Gleichung (3.22) auf die beiden Strange, unter Be-
riicksichtigung der jeweiligen Eingangsvariablen mit den Indizes R und §,
und anschlief3ender Addition liefert folgendes Ergebnis:
o (i . N
M= NREJ‘ILR lpl (HR' ll' lZ,R' 0) M dll

0
(3.28)

a i o i
+NR£IOLLS v, (95, l),lps = 0,0) -di,

Aus dem Vergleich von Gleichung (3.28) mit der Ableitung von Gleichung
(3.15) wird deutlich, dass mit diesem Ansatz exakt das resultierende
Drehmoment zweier Strange unter Beriicksichtigung der magnetischen
Strangkopplung beschrieben wird. Die Anwendung der LUT aus Glei-
chung (3.23) auf das Beispiel in Abbildung 3.6 liefert zunachst dasselbe
Ergebnis. Sie ist allerdings niitzlich, um mit einem verringerten Datensatz
das unterschiedliche Verhalten einer LFP- oder SFP-Konfiguration zu mo-
dellieren.

Diesem verringerten Datensatz und der einfachen Struktur steht gegen-
iiber, dass das Verhalten bei Betriebspunkten mit mehr als zwei strom-
fithrenden Strangen nicht vollstindig beschrieben wird. Dieser Nachteil
tritt jedoch nur bei sehr hohen Drehzahlen auf. Dabei ist der dritte
Strangstrom in der Regel sehr gering, sodass die Abbildungsfehler des Mo-
dells vernachléssigbar sind. Lediglich unter Anwendung spezieller Ver-
fahren, wie dem CCM, bei dem alle Strangstrome dauerhaft aktiv sind,
kommt das vorgestellte Modell an seine Grenzen.

Datenerfassung und Verarbeitung

Das beschriebene Modell der SRM erfordert nur das Flussverkettungs-
kennfeld in Abhéngigkeit der Systemvariablen elektrischer Winkel 8 und
Strome i. Dieses lasst sich anhand von Messungen [74] oder mit Hilfe ei-
ner FEA bestimmen. Bei letzterem wird der Stromfluss systematisch fiir
jede Rotorposition variiert und die zugehorige Flussverkettung ausgele-
sen. Bei realen Messungen wird die Flussverkettung durch Integration der
Klemmenspannung aus Gleichung (3.10) bestimmt. Eine exemplarische
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3.2 Modellierung des Systemverhaltens

Darstellung der Flussverkettungskennfelder ist Abbildung 3.7 und Abbil-
dung 3.8 jeweils mit und ohne Einfluss der magnetischen Strangkopplung
zu entnehmen.

In Abbildung 3.7 ist die Kurvenschar der Flussverkettung von Strang 1
liber dem Winkel und mit dem Strom des ersten Strangs i; als Parameter
aufgezeigt. Ohne magnetische Strangkopplung ist unabhingig vom Strom
i; eine streng monoton steigende Flussverkettung bis zu einem elektri-
schen Winkel von 180° und anschliefiend ein streng monotoner Riickgang
zu erkennen. Diese Spiegelsymmetrie zu 6 = 180° ist unter dem Einfluss
der Strangkopplung nicht mehr gegeben. Im unteren Diagramm der Ab-
bildung 3.7 verschiebt sich das Maximum der Flussverkettung von
Strang 1 zu kleineren Winkeln als 8 = 180°.

Abbildung 3.8 zeigt die Flussverkettung von Strang 1 {iber dem Strom von
Strang 1. Hierbei dient der elektrische Winkel 8 als Parameter. Mit zuneh-
mendem Winkel steigt die Flussverkettung und zudem der Sattigungsein-
fluss. Dieser Sattigungseinfluss wird, wie im rechten Teil der Abbildung
3.8 zu sehen, durch den Einfluss der Strangkopplung zusatzlich verstarkt.

g Ohne Strangkopplung (1'2=1'3=0)

o
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> 0 60 120 180 240 300 360

Winkel [°]

Abbildung 3.7: Flussverkettung in Abhdngigkeit des Winkels 8 = [0; 360°] und des
Strangstroms i; = [0; 350 A]
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Abbildung 3.8:  Flussverkettung in Abhdngigkeit des Strangstroms i, = [0; 350 4]
und des Winkels 68 = [0; 180°] als Parameter

Die LUT-Daten aus den Gleichungen (3.22)-(3.27) werden durch numeri-
sche Differentiation und Integration aus dem Flussverkettungskennfeld
ermittelt. Dabei wird die Differentiation von f nach x durch den zentralen
Differenzenquotienten gebildet:

df () fOeyn) = fOg—1)
dx 2-Ax

(3.29)

wobei x dquidistant verteilt ist und 4x = x;,, — x; darstellt. Die erste
und letzte Differentiation erfolgt durch den vorwarts- bzw. riickwartsge-
richteten Differenzenquotienten. Die Integration zur Berechnung der Ko-
energie erfolgt durch die Sehnentrapezformel:

F(x) = [ f(®)d%

1 ~ (3.30)
= [F(Fe) + F ) + 23 £ ()] -

mit der Stammfunktion F(x;) an der Stelle x;. Der erste Wert der Stamm-
funktion wird hierbei durch die untere Riemannsumme gebildet.

Fir eine dreistrangige SRM ist der Aufwand der Datenerfassung propor-
tional zu der vierten Potenz der Stiitzstellen einer Dimension, was eine
hohe Rechenzeit bzw. einen hohen Messaufwand zur Folge hat. In [E2]
wird ein Beispiel fiir eine genaue Abbildung des Systemverhaltens mit 24
Winkelsttitzstellen und je 13 Stiitzstellen fiir die drei Strangstrome ge-
nannt, was insgesamt 52.728 Stiitzstellen fiir die Flussverkettung ergibt.
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Werden diese Daten in einer FEA auf einem Intel i7-377K mit 16 GB RAM
berechnet, so ist fiir die Erfassung eine Rechenzeit von ca. 48 Stunden er-
forderlich. Bei dieser Angabe der Grofienordnung sind die im Folgenden
beschrieben Mafinahmen zur Reduktion der Stiitzstellenzahl bereits an-
gewandt.

Beriicksichtigung von Symmetrieeigenschaften und der
Anschlusskonfiguration

Aufgrund von Symmetriebedingungen ist es ausreichend, den halben
Winkelbereich aufzuzeichnen und damit sowohl das LFP- als auch SFP-
Verhalten zu modellieren. Dies verringert den zeitlichen Aufwand der
Messung bzw. die Anzahl der Finiten Elemente Rechnungen auf ein Vier-
tel.

Daher werden in der Systemsimulation lediglich die LUTs der halben
elektrischen Periode hinterlegt und folgende Vorschriften angewandt, um
das Verhalten liber 360° abzubilden:

Myes = My (6,14, 1, i3) fiir 6 € [0°,180°] (3.31)
Myes = —M,(360° — 0,1y, i5,i,) fiir 6 € (180°,360°] (3.32)
Lives = L1(6, i1, 15, 13) fir 6 € [0°,180°] (3.33)
Lives = L1(360° — 0,iy,i5,i,)  fiir 6 € (180°,360°] (3.34)
Ly res = L (0, iy, iy, i3) fir 6 € [0°,180°] (3.35)
Ly res = L3(360° — 0,iy,i5,,)  fiir 6 € (180°,360°] (3.36)
L res = L3(6, iy, iy, i3) fir 6 € [0°,180°] (3.37)
L res = L2(360° — 0,iy,i5,,)  fiir 6 € (180°,360°] (3.38)
Ares = AB, iy, i, i3) fiir 6 € [0°,180°] (3.39)
Ares = A(360° — 0,1y, i3, iy) fiir 6 € (180°,360°] (3.40)

mit dem Index res fiir die resultierende Gréf3e in der Systemsimulation.

Die unterschiedliche Modellbildung von LFP- und SFP-Verhalten wird
durch die Wahl der Anschlusspolaritat bei der Datenerfassung festgelegt.
Weisen entsprechend Abbildung 2.16 (links) drei aufeinanderfolgende
Statorpole dieselbe Polaritdtsrichtung auf, so beschreibt das Modell das
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

LFP-Verhalten. Eine alternierende Polaritét der Pole wahrend der Daten-
erfassung entsprechend Abbildung 2.16 (rechts) fithrt hingegen zu einer
Modellbildung des SFP-Verhaltens. Eine Kombination der beiden Varian-
ten - zwei aufeinanderfolgende Pole weisen die gleiche Polaritdt und der
dritte Pol die entgegengesetzte Polaritat auf - kann ebenfalls mit einem
Datensatz realisiert werden. Das Umschalten in der Systemsimulation er-
folgt dabei durch Vertauschen von M, und M.

Dem verringerten Aufwand bei der Datenerfassung steht ein geringer Ab-
bildungsfehler fiir 6 € (180°,360°] gegeniiber, da sich das Flussverket-
tungskennfeld entsprechend Abbildung 3.7 (unten) bei starker magneti-
scher Strangkopplung nicht mehr achsensymmetrisch zu 6 = 180°
verhdlt. Weil die Abweichung jedoch tiberwiegend die Spannungsmodel-
lierung betrifft, ist der Symmetrieansatz gut zur ressourcensparenden
Modellbildung des Drehmoments geeignet [E1].

3.3 Modellierung der Eisenverluste

Die Modellierung der Eisenverluste einer geschalteten Reluktanzma-
schine ist herausfordernd, da diese nicht-sinusformige Flussdichtever-
laufe, DC-Offsets, Minorloops (dt. Nebenschleifen) und rotierende Fluss-
dichteverlaufe im Rotor und Stator aufweist [75]. Kommerzielle FEA-
Programme, wie Flux, beriicksichtigen diese Eigenschaften gewdohnlich
nicht. Aus diesem Grund werden die Eisenverluste der SRM haufig mit
Hilfe von Flussdichtesensoren aus der FEA ermittelt [25, 76] oder analy-
tisch aus den Flussverkettungsverlaufen der Statorwicklungen abgeleitet
[77, 78]. Eine Auswertung auf Finite Elemente Basis erfolgt in [75]. Darin
nutzen die Autoren eine selbst entwickelte FEA-Software, um die Berech-
nung zu ermoglichen.

In der vorliegenden Arbeit werden die Verluste sowohl analytisch aus den
Flussverkettungen der Statorwicklung ermittelt, um eine schnelle Eisen-
verlustberechnung auf Basis von SPEED und der Systemsimulation zu er-
moglichen, als auch mittels eines auf den Ergebnissen in Flux basierenden
Postprozessors berechnet. Unabhdngig von der Methodik werden die
Flussdichteverldufe in einzelnen Bereichen abgeleitet und anhand deren
mit Hilfe eines Modells die Eisenverluste berechnet.
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Im Anschluss an eine kurze Einfiihrung in die physikalischen Grundlagen
der Eisenverluste wird in Abschnitt 3.3.2 das gingigste Modell zur Berech-
nung der Eisenverluste einer SRM diskutiert. Dariiber hinaus wird ein er-
weitertes Modell ausgehend von Jordan [79] und Bertotti [80] vorgestellt.

3.3.1 Physikalische Grundlagen

Infolge der atomaren Elektronenbewegung (Bahndrehimpuls und Eigen-
drehimpuls) entstehen magnetische Felder in einem ferromagnetischen
Werkstoff. Diese magnetischen Felder richten sich innerhalb sogenannter
Weifdscher Bezirke homogen aus. Da ein physikalisches System stets nach
dem energieminimalen Zustands strebt, richten sich die Weifdschen Be-
zirke ohne dufdere Anregung so aus, dass sich die Magnetfelder innerhalb
des ferromagnetischen Materials schlief3en und nach aufien kein Magnet-
feld messbar ist, siehe Abbildung 3.9 links. [81]

H=0 H>0f H>0/ H>0/

—> —> —»

Pl T ] s /

o <«

Abbildung 3.9: Exemplarische Verteilung der Weifsschen Bezirke mit zunehmender
dufSerer Feldstdrke

Quelle: E. lIvers-Tiffée, W. von Miinch - Werkstoffe der
Elektrotechnik [81]

Zwischen den Weifdschen Bezirken befinden sich die Blochwéande, in de-
nen sich die Elementarmagnete von der Vorzugsrichtung eines Weif3-
schen Bezirks zu der des benachbarten Bezirks drehen. Jede Drehung der
Elementarmagnete aus der Vorzugsrichtung benotigt Energie, weshalb
eine Verschiebung der Blochwiande nur durch hohe Temperaturen oder
duflere Anregungen erfolgt. [82]
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Bei einer dufderen magnetischen Feldanregung H verschieben sich zu-
ndchst die Blochwénde, um weiterhin die magnetische Energie des Ge-
samtsystems zu minimieren. Dadurch tritt eine Verstarkung der dufieren

magnetischen Flussdichte Bin Erscheinung:
B=ywH+J (3.41)

wobei u, die magnetische Feldkonstante und f die magnetische Polarisa-
tion des ferromagnetischen Materials darstellt. Die Blochwandverschie-
bungen verlaufen jedoch nicht linear, sondern sprunghaft. Als Grund
konnten sogenannte Barkhausenspriinge identifiziert werden. Fehlstellen
in der Gitterstruktur des ferromagnetischen Materials fithren zu lokalen
energetischen Minima, weshalb eine weitere Verschiebung der Bloch-
wand sprunghaft ab einer bestimmen Anregungsschwelle erfolgt. [80]

Mit weiterer Steigerung der Anregung wird eine Drehung der Weif3schen
Bezirke begilinstigt, bis schliefilich alle Elementarmagnete homogen in du-
Berer Feldrichtung orientiert sind. Damit wird die duf3ere Flussdichte ma-
ximal verstirkt. Dieser Zustand der vollstdndigen Ausrichtung wird als
Sattigungspolarisation bezeichnet. [81]

Hystereseverluste

Die beschriebenen Vorginge zur Steigerung der Polarisation, wie Bloch-
wandverschiebungen, Barkhausenspriinge und Drehungen der Weif3-
schen Bezirke sind verlustbehaftet und werden den Hystereseverlusten
zugeordnet.

Excessverluste

Die Blochwandverschiebungen fiihren zu einer lokalen Magnetfeldande-
rung und damit zu Wirbelstromen an den Wanden der Weif3schen Be-
zirke. Diese Wirbelstrome fithren zu einer erh6hten Wahrscheinlichkeit
von weiteren Barkhausenspriingen [80], wodurch zusatzliche Eisenver-
luste entstehen. Diese werden als Excess- oder Zusatzverluste bezeichnet.
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3.3 Modellierung der Eisenverluste

Wirbelstromverluste im Elektroblech

Auf makroskopischer Ebene ist die Doméanenstruktur der Weifdschen Be-
zirke vernachlassigbar. Eine magnetische Flussdichtednderung im Elekt-
roblech hat nach dem Maxwellschen Induktionsgesetz daher ein elektri-
sches Wirbelfeld zur Folge:

rot(E) = —— (3.42)

mit der magnetischen Flussdichte B und der elektrischen Feldstirke E. In
einem Elektroblech mit der Leitfahigkeit o fiihrt dies zu einer Strom-
dichte J:

j=oE (3.43)

und damit zu Stromwarmeverlusten, die ebenfalls den Eisenverlusten zu-
geordnet werden.

3.3.2 Eisenverlustmodelle

Die gingigen Eisenverlustmodelle konnen unterschieden werden in em-
pirische Modelle, physikalisch motivierte Modelle und mathematische
Modelle auf Basis der messbaren B-H-Hysteresekurve. Zu den letzteren
zahlen beispielsweise das Jiles-Atherton-Modell [83] und das Preisachmo-
dell [84]. Diese ermdglichen eine hohe Genauigkeit, erfordern allerdings
eine Vielzahl von Messparametern und eine Modifikation der FEA-Soft-
ware. Daher eignen sich diese Modelle nicht fiir eine Abschatzung der Ver-
luste in einem frithen Entwicklungsstadium.

In der vorliegenden Arbeit werden ausschlief3lich Modelle berticksichtigt,
die eine Modellierung in einem frithen Entwicklungsstadium zulassen. Da-
her wird ein erweitertes Steinmetzmodell aus der Gruppe der empiri-
schen Modelle und ein institutseigener Ansatz von Zhang [85], basierend
auf Jordan [79] und Bertotti [80], aus der Gruppe der physikalisch moti-
vierten Eisenverlustmodelle diskutiert und angewandt. Die Berechnung
erfolgt jeweils anhand der Flussdichte bzw. magnetischen Polarisation in
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

den verschiedenen Elementen der Maschine. Dabei miissen folgende Her-
ausforderungen zur Modellierung der Eisenverluste einer SRM bertick-
sichtigt werden [75]:

*  Nicht-sinusformige Flussdichteverlaufe

* Hohe Eisenséattigung

*  Flussdichteverlaufe mit relevanten DC-Offsets

*  Minorloops in der magnetischen Hystereseschleife

¢ Raumlich rotierende nicht-elliptische Flussdichteverlaufe
Empirisches Eisenverlustmodell

Ein gingiges empirisches Modell zur Berechnung der Eisenverluste einer
SRM stellt die improved Generalized Steinmetz Equation (iGSE) dar [25, 76,
86].

Die iGSE ist abgeleitet von der empirischen Steinmetz Equation (SME),
welche sich zur Berechnung der Eisenverlustdichte p, g, sinusformiger
Flussdichteverlaufe mit der Amplitude B und der Frequenz f eignet [87]:

DPvre = k- fe- B (3.44)

Die Koeffizienten k, @ und  konnen durch einen Fitting Algorithmus aus
einfachen Messwerten mit sinusformiger Anregung oder aus den Angaben
im Datenblatt gewonnen werden. Fiir das im Folgenden verwendete
Elektroblech CDOW N0OZ20 [88] sind die Koeffizienten der Tabelle 3.1 zu ent-
nehmen. Der herangezogene Frequenzbereich liegt hierbei zwischen
10 Hz und 3 kHz.

Tabelle 3.1: Steinmetzkoeffizienten von CDW NO 20

k a B

0,0330 1,3988 1,7515

Um eine Berechnung der Eisenverlustdichte unter komplexeren Fluss-
dichteverlaufen zu ermdglichen, wurde die SME von mehreren Autoren
weiterentwickelt. So lasst die Modified Steinmetz Equation (MSE) die Be-
riicksichtigung von nicht-sinusférmigen Flussdichteverlaufen zu [89] und
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die Generalized Steinmetz Equation (GSE) bezieht dariiber hinaus den Ein-
fluss von DC-Offsets ein [90]. Die iGSE berticksichtigt des Weiteren mag-
netische Minorloops [91], wohingegen sie hinsichtlich der DC-Offsets eine
schlechtere Sensitivitat als die GSE bietet [92].

Ein grof3er Vorteil der genannten Weiterentwicklungen der SME besteht
darin, dass alle auf den einfach zu bestimmenden Koeffizienten aus Glei-
chung (3.44) basieren. Eine verbesserte DC-Offset-Sensitivitit der iGSE
kann nach [93] erreicht werden. Dazu sind jedoch weitere Koeffizienten
und nicht-standardisierte Messdaten erforderlich. In derselben Veroffent-
lichung wird zusatzlich darauf hingewiesen, dass das Ergebnis der iGSE
bei Silizium-Eisen-Blechen durch DC-Offsets nur geringfiigig beeinflusst
wird. Aus diesem Grund wird die gewdhnliche iGSE zur Berechnung der
Eisenverlustdichte p,, g herangezogen [91]:

1 (™ dB
Dvre = z TJ; k; |E
m

a

(AB,)P~dt (3.45)

mit
k
ki = 21
(2m)*1 [ |cos(0)] - 26-*dg

(3.46)

und den Steinmetzkoeffizienten k, @ und f entsprechend Gleichung
(3.44).

Bei der iGSE wird der nicht-sinusférmige Verlauf durch die Flussdichteab-
leitung dB/dt, samtliche Major- und Minorloops m mit der entsprechen-
den Periodendauer T, iber die Summenbildung aus Gleichung (3.45) so-
wie DC-Offsets durch die maximale Flussdichtedifferenz AB,, =
max(Bm(t)) — min(Bm (t)) berticksichtigt. Die Berechnung erfolgt in An-
lehnung an das frei verfiigbare Skript von Sullivan et al. [94], mit einer
verbesserten Identifizierung der Minorloops [S5].

Beriicksichtigung rotierender nicht-elliptischer Magnetfelder
Fiir die Beriicksichtigung rotierender nicht-elliptischer Magnetfelder ist

kein Ansatz auf Basis der iGSE-Methode bekannt. Allerdings erfolgt die Ei-
senverlustberechnung haufig anhand der Projektion auf zwei orthogonale
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Flussdichterichtungen und anschlieféender Superposition nach [95]. Auf-
grund der nicht-elliptischen Flussdichtetrajektorien einer SRM ist eine
Projektion in normaler und tangentialer Richtung ein geeigneter Ansatz
[75]. Die Eisenverlustberechnung erfolgt demnach fiir beide Komponen-
ten mit Hilfe der iGSE-Methode und der anschlieffenden Addition der bei-
den Ergebnisse.

Vor- und Nachteile des empirischen Eisenverlustmodells

Da die Steinmetzkoeffizienten aus den Datenblattangaben ermittelt wer-
den kdénnen, ermoglicht die iGSE eine Berechnung in einem frithen Ent-
wicklungsstadium. Dabei werden folgende Anforderungen mit guter Na-
herung beriicksichtigt:

*  Nicht-sinusférmige Flussdichteverlaufe
*  Minorloops in der magnetischen Hystereseschleife

*  Bertcksichtigung der DC-Offsets liber die maximale Flussdichtediffe-
renz je Minorloop

Nachteilig an der iGSE ist, dass die Herleitung aus der SME unter Annahme
einer dquivalenten Flussdichte B und Polarisation J erfolgt. Diese An-
nahme ist bei hoher Sattigung, wie sie bei der SRM auftritt, nicht zulassig.
Des Weiteren wurde die iGSE fiir die Anwendung in Ferriten entwickelt
und validiert, welche im Verhaltnis zu Elektroblechen deutlich geringere
Wirbelstromverluste aufweisen. Dieser Unterschied kann zu grofieren
Abweichungen beim Fitting liber einen weiten Frequenz- und Flussdicht-
ebereich fiihren. Zuletzt werden DC-Offsets und rotierende nicht-ellipti-
sche Flussdichteverldufe nur ndherungsweise berticksichtigt.

Physikalisch motiviertes Eisenverlustmodell

In der Gruppe der physikalisch motivierten Eisenverlustmodelle werden
die einzelnen Verlustmechanismen in Abhdngigkeiten der physikalischen
Grofden definiert. Die entsprechenden Koeffizienten sind haufig schwer zu
identifizieren und werden daher teilweise empirisch aus den Messdaten
ermittelt. Dariiber hinaus werden physikalisch nicht beschreibbare Ef-
fekte durch empirische Naherungsformeln erganzt.
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Ein gdngiges physikalisch motiviertes Modell zur Beschreibung der Eisen-
verluste stellt das statistische Modell von Jordan [79] dar, wonach die Ei-
senverluste in Wirbelstrom- und Hystereseverluste separiert werden. Die
zu Grunde liegende Theorie wurde durch Bertotti [80] sehr umfassend be-
schrieben und um einen weiteren Verlustmechanismus, die Zusatz- bzw.
Excessverluste, erganzt.

Im Folgenden wird auf Basis des physikalisch motivierten Modells nach
Bertotti die Erweiterung von Zhang [85] vorgestellt und mit Fokus auf die
Besonderheiten einer SRM diskutiert. Eine deutlich umfassendere Be-
schreibung des Ansatzes und der Methodik erfolgt in [85].

Verlustseparation nach Bertotti

Laut Bertotti sind die jeweiligen Verlustmechanismen aus Abschnitt 3.3.1
allesamt auf Wirbelstréome im Material zuriickzufiihren. Der vorwiegende
Beitrag geht dabei von den Barkhausenspriingen aus, was mit deren sta-
tistischer Verteilung und gegenseitiger Abhangigkeit zu der physikali-
schen Aufteilung in spezifische Hystereseverluste pyys, Wirbelstromver-
luste pyp und Excessverluste pgy. fihrt. Unter der Annahme, dass die
Durchflutung ausschliefilich senkrecht zu der Oberflache mit der Starke d
orientiert ist und der Skin-Effekt sowie Randeffekte vernachldssigbar
sind, ergibt sich der folgende Zusammenhang fiir die Eisenverlust-
dichte [80]:

pv,Fe = phys + Pwb + Pexc

_ 4By o od? (d3>2 N JaGSV, (d])3/2 (3.47)
"~ pAD 1l 12p \dt p de

wobei p die Materialdichte, o die elektrische Leitfahigkeit, f die Grundfre-
quenz, J die magnetische Polarisation, | die zugehérige Amplitude und B
die magnetische Flussdichte reprasentieren sowie Egj;, A®, G, S und V,
schwer identifizierbare physikalische Grofien darstellen. In der Praxis
werden die letzteren zu Koeffizienten zusammengefasst und durch ein Pa-
rameterfitting aus Messdaten bestimmt. Nahere Informationen zu den
physikalischen Gréfden sind [80] zu entnehmen. Um beliebige Flussdichte-
verldufe beriicksichtigen zu konnen, ist von Bedeutung, dass V, und
Eg;/A® eine Abhéangigkeit von der Amplitude und der magnetischen Po-

larisation besitzen [85].
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Beriicksichtigung beliebiger Flussdichteverldufe ohne DC-Offsets

Im Gegensatz zur gewohnlichen Darstellung nach [80] wird in Gleichung
(3.47) zwischen B und J unterschieden, um der hohen Sattigung beim Be-
trieb einer SRM Rechnung zu tragen. Da die Hystereseverluste und
Excessverluste im Wesentlichen durch Barkhausenspriinge verursacht
werden, erfahren diese bei maximaler Sattigung keinen Zuwachs mebhr,
wohingegen Wirbelstromverluste auch dann noch einen Beitrag zu den
Eisenverlusten liefern.

Um die /-Amplitudenabhéngigkeit von V;, und Eg;/A® zu berticksichtigen,
wird ein Ansatz gewahlt, bei dem die Hysterese- und Excessverluste aus
den Mess- oder Datenblattangaben mit sinusférmiger Anregung extra-
hiert werden. Dabei wird p, e durch die Frequenz f geteilt und der ana-
lytisch berechenbare Term der Wirbelstromverluste* vorausgesetzt. Da-
mit folgt aus Gleichung (3.47):

Dv,Fe _ pr — AW = phys Pexc

ff ff

mit der berechenbaren Differenzenergie AW. Diese Darstellung fiihrt zu
einer frequenzunabhingigen und amplitudenabhingigen Hystereseener-

gie Wyys (f) sowie zu einer \/?-abhéingigen Excessenergie:

(3.48)

AW = Whys (f) + kexc,fr(f)j?,/zﬁ (3.49)

wobei key g den Excessverlustkoeffizient im Frequenzbereich reprasen-
tiert. Wie in Abbildung 3.10 veranschaulicht stellt Gleichung (3.49) eine
Geradenschar mit dem Parameter f und der Variable \/? dar.

Daraus lasst sich zu jeder Amplitude der Polarisation J die Hystereseener-
gie Wyys und der Excessverlustkoeffizient keyr ermitteln. Die Hyste-
reseenergie Wy, ergibt sich aus dem Schnittpunkt mit der Ordinate und
der Excessverlustkoeffizient ke ¢ aus der Steigung der entsprechenden
Gerade.

*Im Frequenzbereich gilt: p,p, sy = 212 - Dy
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Abbildung 3.10: Methodik zur Ermittlung der Hystereseenergie und des
Excessverlustkoeffizienten

Um die Amplitudenabhdngigkeit der Polarisation zu beriicksichtigen,
wird Wyys durch ein Polynom 3. Grades [85]

WhYS(j) = ag + ay + ayJ* + a3J? (3.50)
mit den Koeffizienten ay, k € {0,1,2,3} und keyc g durch die Ausgleichs-

funktion [85]

k N=— 2
excrr(/) by J+bs (3.51)
j+ b2 b4-

mit den Koeffizienten b;, | € {0,1,2,3,4} interpoliert. Eine Darstellung der
Funktionen mit den Messdaten von CDW NOZ20 ist in Abbildung 3.11 zu
sehen und die zugehorigen Parameter sind in Tabelle 3.2 und Tabelle 3.3
aufgefiihrt.

Um eine Berechnung im Zeitbereich zu erméglichen, ist folgende Umrech-
nung des Excessverlustkoeffizienten erforderlich [80]:

1

kexe = 22 kexc fr

(3.52)
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Tabelle 3.2: Polynomkoeffizienten der Hystereseverluste

ao a az as
0 5,5512- 1073 1,4000 - 1072 8,5082-107*
Tabelle 3.3:  Excessverlustkoeffizienten
by by b, b; b,
1,308-1073 0,6512 9,480-107° 0,3076 0,6222
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Abbildung 3.11: Interpolationsfunktion der Hystereseenergie [S6]
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Abbildung 3.12: Interpolationsfunktion des Excessverlustkoeffizienten [S6]
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3.3 Modellierung der Eisenverluste

Daraus folgt fiir die Excessverluste:

3/2

Pexc = Kexc (%) : (%) (3.53)

wobei A] = max(J) — min(J) die Polarisationsdifferenz repréisentiert.

Des Weiteren erfolgt analog zu Gleichung (3.45) eine Identifikation der
Major- und Minorloops m, welche durch Summenbildung bei den Hyste-
reseverlusten berticksichtigt werden:

1 A]m
= — W <_ )
Pnys § T hys\ 7o (3.54)

mit der Periodendauer T,,, je Major- bzw. Minorloop.
Beriicksichtigung von DC-Offsets

Aus Messdaten mit DC-Offsets und der zuvor beschriebenen Separations-
methodik nach Gleichung (3.49) geht hervor, dass bei zunehmendem
Gleichanteil der Polarisation lediglich der Schnittpunkt mit der Ordinate
variiert und sich die Steigung der Verlustgerade nahezu konstant verhalt
[85]. Daraus folgt, dass die Excessverluste nicht von der Variation des
Gleichanteils abhdngen und somit Gleichung (3.53) weiterhin zur Be-
schreibung der Excessverluste geeignet ist. Da sich die Hystereseverlus-
tenergie proportional zum Schnittpunkt mit der Ordinate verhalt, werden
die Hystereseverluste durch einen Gleichanteil der Polarisation beein-
flusst.

Zur Modellierung des Einflusses eines DC-Offsets auf die Hysteresever-
luste wird daher ein Zuschlagfaktor Ryys nach Simao [96] und Zhu [97]

eingefiihrt:

Whys(/,Joc) e
RpysUpc) = m =1+c¢ - Jpe+6Jhe (3.55)

wobei nach dem Modell von Simao c¢; = 0 gilt und somit nur die beiden
ersten Terme Anwendung finden. Unter Beriicksichtigung des Gleichan-
teils und Anwendung des Zuschlagfaktors aus Gleichung (3.55) folgt fiir
die Hystereseverluste:
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Phys = Z % Ruys(Jocm) Whys (A]Tm) (3.56)

wobei /pc ,, den DC-Offset der entsprechenden Major- bzw. Minorloop re-
prasentiert.

Die messtechnische Erfassung der zusatzlichen Verluste aufgrund des
Gleichanteils ist aufwendig und kann nicht direkt aus den Datenblattan-
gaben entnommen werden [96]. Allerdings wird in [98] [S6] ein innovati-
ver Ansatz vorgestellt, der eine Parameteridentifikation anhand von ein-
fachen Mess- oder Datenblattwerten zulédsst. Die Koeffizienten fiir das
verwendete CDW NO20 Blech sind der Tabelle 3.4 zu entnehmen und der
Vergleich der Fitting Funktionen mit den Messdaten ist in Abbildung 3.13
dargestellt.

Tabelle 3.4: Koeffizienten zur Berlicksichtigung des DC-Offsets

C1 C2 C3
Simao 0,7439 4,056 0
Zhu 0,2673 6,487 0,4478
60 - Simao
! Zhu
o X Messung
240
o
2,0
4
O’O 1 1 1
0,0 0,5 1,0 1,5

DC-Offset [T]
Abbildung 3.13: Fittingfunktionen zur Beriicksichtigung der DC-Offsets [S6]
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3.3 Modellierung der Eisenverluste

Beriicksichtigung rotierender nicht-elliptischer Magnetfelder

Der Einfluss rotierender nicht-elliptischer Magnetfelder wird analog zur
iGSE-Methode berticksichtigt. Durch Projektion der Flussdichte in nor-
male und tangentiale Richtung werden die Verluste unabhangig voneinan-
der berechnet und anschliefRend addiert.

Vor- und Nachteile des physikalisch motivierten Eisenverlustmodells

Das vorgestellte physikalisch motivierte Eisenverlustmodell erméglicht
eine Berechnung der Eisenverluste in einem frithen Entwicklungssta-
dium, da alle erforderlichen Parameter aus dem Datenblatt oder einfachen
Messungen ermittelt werden kénnen. Allerdings ist die Parameteridenti-
fikation verglichen mit der iGSE-Methode deutlich aufwendiger. Im Hin-
blick auf die Anforderungen der SRM ist das physikalisch motivierte Mo-
dell hingegen besser geeignet, wie die folgende Zusammenfassung der
erfiillten Anforderungen zeigt:

*  Nicht-sinusférmige Flussdichteverlaufe

* Hohe Eisensattigung

*  Flussdichteverlaufe mit relevanten DC-Offsets

*  Minorloops in der magnetischen Hystereseschleife

Nachteilig an dem Modell ist, dass der Einfluss des Skin-Effekts bei hohen
Frequenzen nicht berticksichtigt wird. Angesichts der diinnen Blechstirke
des CDW NOZ20 sollte dieser Effekt jedoch einen geringen Einfluss auf die
Wirbelstromverluste nehmen [85]. AufRerdem werden rotierende nicht-
elliptische Flussdichteverldufe analog zur iGSE-Methode nur ndherungs-
weise durch Addition in normaler und tangentialer Richtung berticksich-
tigt.

3.3.3 Analytische Berechnung

Das Vorgehen zur analytischen Bestimmung der Eisenverluste ist ein gan-
giges Verfahren [25, 60, 77, 78, 99] und wird deshalb nur kurz zusammen-
gefasst.
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Zur Berechnung der Eisenverluste sind die Flussdichte in jedem Bereich
des Motors und die zugehorige Massenverteilung erforderlich. Dazu wird
der Motor entsprechend Abbildung 3.14 in Segmente unterteilt, die eine
liberwiegend homogen verteilte und gleichgerichtete Flussdichte aufwei-
sen. Die Stator- und Rotorzahnsegmente weisen hierbei eine tiberwiegend
normal zum Umfang orientierte und die Stator- und Rotorjochsegmente
eine iiberwiegend tangential orientierte Flussdichte auf.

Die Berechnung der Flussdichte in den einzelnen Segmenten erfolgt aus
dem Flussverkettungsverlauf der einzelnen Stringe. Mit Kenntnis des
Querschnitts und der Windungszahl ergeben sich daraus die Flussdichte
und der magnetische Fluss in den einzelnen Statorzihnen. Dabei wird an-
genommen, dass in den Statorzdhnen keine Flussiiberlagerung, ausge-
hend von den unterschiedlichen Strangen, stattfindet. Die Flussdichten
der Ubrigen Segmente ergeben sich aus der Superposition der magneti-
schen Fliisse der drei Strange und der anschliefRenden Division mit der
Querschnittsfliche. Aufgrund der Superposition wird eine Sattigung im
Jochbereich und den Rotorzdhnen vernachlassigt. Je nach Anschlusskon-
figuration entsprechend Abschnitt 2.2.5 unterscheiden sich die Additions-
vorschriften in den einzelnen Segmenten deutlich. In Abbildung 3.14 sind
die magnetischen Fliisse eines exemplarischen Betriebspunkts mit einer
LFP-Anschlusskonfiguration dargestellt. Zum skizzierten Zeitpunkt ist
Strang 1 leitend und in Strang 2 wird bereits ein Strom und damit ein Mag-
netfeld aufgebaut. Wegen einer hohen Drehzahl im exemplarischen Be-
triebspunkt ist der Fluss ausgehend von Strang 3 noch nicht ganzlich ab-
gebaut.

Der erforderliche zeitliche Verlauf der Strangflussverkettungen lasst sich
sowohl aus der analytischen Berechnungssoftware SPEED, als auch aus
der selbst entwickelten Systemsimulation extrahieren.

Aus den berechneten Flussdichteverldufen in den einzelnen Segmenten
werden anschliefRend die spezifischen Eisenverluste mit den Modellen
aus Abschnitt 3.3.2 ermittelt. Mit Hilfe der geometrischen Daten und der
Materialdichte werden die jeweiligen Segmentmassen bestimmt. Aus dem
Produkt der spezifischen Eisenverluste und der Segmentmasse werden
die absoluten Eisenverluste ermittelt und tiber alle Segmente zu den Ge-
samtverlusten summiert.
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3.3 Modellierung der Eisenverluste

— Fluss Strang 1
— Fluss Strang 2
Fluss Strang 3

JS: Statorjochsegment
JR: Rotorjochsegment
S: Statorzahnsegment
R: Rotorzahnsegment

Abbildung 3.14: Segmentierung und Superposition der Fliisse ausgehend von den
drei Strdngen in den unterschiedlichen Segmenten [S5]

3.3.4 Numerische Berechnung

Analog zur analytischen Berechnung der Eisenverluste erfolgt die nume-
rische Berechnung ebenfalls segmentweise auf Basis der Finiten Elemente
einer FEA-Software. Damit ist die Auflosung der Segmente deutlich hoher
und zudem wird in jedem Bereich die Sattigung sowie die Orientierung
der Flussdichte beriicksichtigt. Im Folgenden werden zunachst der Vor-
gang und die Einstellungen zur Lésung des Finite Elemente Problems ei-
nes beliebigen Betriebspunktes der SRM behandelt.
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Vorbereitung und Losung des Finite Elemente Problems

Wie zu Beginn von Kapitel 3 beschrieben, wird die erforderliche Strom-
trajektorie eines Betriebspunktes mit der Systemsimulation ermittelt und
anschlieflend in das FEA-Programm integriert.

Die numerische Berechnung der Eisenverluste erfolgt elementweise an-
hand der normalen und tangentialen mittleren Flussdichte jedes Finiten
Elements. Um eine hohe raumliche Auflésung und Genauigkeit der Eisen-
verlustberechnung zu ermaoglichen, ist eine hohe Netzauflésung in der
FEA erforderlich. Das Netz des verwendeten SRM-Modells zur Ermittlung
der Eisenverluste ist dargestellt in Abbildung 3.15 und besitzt 95.615
Knoten mit Elementen zweiter Ordnung. Nach der in Flux integrierten
Netzbewertung sind damit keine Elemente mittlerer Qualitit oder
schlechter enthalten.

Die zeitliche Auflésung ist so zu wahlen, dass alle Stromrippel aufgrund
der Inverter-Taktung ausreichend dargestellt werden. Daher ist bei gerin
gen Drehzahlen tendenziell eine héhere Auflésung pro elektrischer

Abbildung 3.15: Netz des SRM Modells zur Berechnung der Eisenverluste
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3.3 Modellierung der Eisenverluste

Periode erforderlich. In der Praxis hat sich eine Auflésung von 100 Zeit-
schritten pro elektrischer Periode als guter Kompromiss aus Genauigkeit
und Berechnungszeit herausgestellt. Lediglich bei sehr hohen Taktfre-
quenzen im Verhaltnis zur Grundfrequenz ist eine hohere Auflésung er-
forderlich.

Um ein eingeschwungenes System zu garantieren, wird die transiente Be-
rechnung in Flux mit einer statischen Berechnung initialisiert und ein pe-
riodischer Offset von 10 % der Zeitschrittanzahl vor dem relevanten Zeit-
bereich erganzt.

In Flux wird das Finite Elemente Problem geldst, indem das Vektorpoten-
tial in jedem Netzknoten berechnet und in einer lesbaren Datei gespei-
chert wird. Diese Informationen werden intern verwendet, um alle weite-
ren Feldgrofien abzuleiten. Allerdings stehen diese abgeleiteten Groflen
nicht vollstidndig zur Verfiigung, weshalb ein institutseigener Postprozes-
sor genutzt wird, um die abgeleiteten Gréfien zu berechnen und die vor-
gestellten Eisenverlustmodelle anwenden zu kénnen [E3] [85, 100].

Postprozessor

Die Anwendung der Eisenverlustmodelle erfordert die mittlere Fluss-
dichte jedes Finiten Elements in normaler und in tangentialer Richtung.
Diese Daten werden aus den Vektorpotentialen des in Flux gel6sten Fini-
ten Elemente Problems berechnet. Das Vektorpotential steht nach der Be-
rechnung zeit- und ortsabhdngig fiir jeden Knotenpunkt der dreieckigen
Netzelemente zweiten Grades zur Verfiigung. In Abbildung 3.16 ist ein
exemplarisches Netzelement mit den Knotenpunkten und den zugehori-
gen Vektorpotentialen skizziert.

Abbildung 3.16: Netzelement zweiten Grades
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Die Vektorpotentiale an den Knoten werden entsprechend [E3] fiir jede
Position innerhalb des Elements interpoliert und daraus die mittlere
Flussdichte jedes finiten Elements in normaler und tangentialer Richtung
berechnet.

Unter Anwendung der Eisenverlustmodelle aus Abschnitt 3.3.2 ermdg-
licht diese Flussdichteinformation die Berechnung der spezifischen Eisen-
verluste jedes Finiten Elements. Die absoluten Eisenverluste jedes Ele-
ments berechnen sich aus dem Produkt der spezifischen Eisenverluste
und der Masse des jeweiligen Elements.

Symmetriebedingung

Zur Berechnung der Eisenverluste ist der zeitliche Flussdichteverlauf
iiber eine gesamte Periode erforderlich. Wahrend die Periodendauer der
Flussdichte im Stator

1
Ts = (3.57)

mit der Drehzahl n und Anzahl der Rotorzdhne Ny im Nenner betragt, ist
die Periodendauer der Flussdichte im Rotor

1
Tr = —— (3.58)

mit der Drehzahl n und der Polpaarzahl p deutlich langer [99]. Der Zusam-
menhang zwischen Polpaarzahl p und Anzahl der Rotorzidhne Ny wird
durch die Gleichungen (2.1) und (2.2) beschrieben. Im Falle der vorliegen-
den 12/8-SRM ist die Periodendauer im Rotor viermal so lang wie im Sta-
tor. Die elektrische Grundfrequenz entspricht 1/Ts, was zur Folge hat,
dass die vierfache elektrische Periodendauer simuliert werden muss, um
die Eisenverluste des Rotors berechnen zu kdnnen. Zur Beschreibung der
Rotorflussdichte wird daher ein magnetischer Winkel 6,,, definiert:

Omag =DV =+~ (3.59)

im Verhaltnis zu dem mechanischen Winkel y und dem elektrischen Win-
kel 6.
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3.3 Modellierung der Eisenverluste

Mit einer geeigneten Vernetzung und durch Anwendung des institutseige-
nen Postprozessors ist es moglich eine Symmetrieeigenschaft zu nutzen,
die eine um 75 % reduzierte Rechenzeit erlaubt. In Abbildung 3.17 ist die
Rotorposition zu Beginn und zum Ende einer elektrischen Periode darge-
stellt. Dieser Simulationsbereich ist ausreichend, obwohl die Endposition
lediglich einem Viertel der magnetischen Periode entspricht.

ivavavayy mvmvmgg‘ é

vy

Sl SR
<
o

Abbildung 3.17: Symmetriebedingung des Rotors
Links: Rotor Position bei 0° - Rechts: Position bei 360° (elektrisch)

In Abbildung 3.17 ist zu sehen, dass sich das rechte Rotorsegment R bei
6 = 360° exakt an derselben Position befindet wie das linke Rotorseg-
ment L bei 8 = 0°. Unter der Voraussetzung, dass das Netz beider Rotor-
zéhne zyklisch um 6,,,,, = 90° identisch ist, lassen sich aus einer simulier-
ten elektrischen Periodendauer die gesamten Flussdichtetrajektorien der
Finiten Rotorelemente rekonstruieren. Die Symmetriebedingungen fiir
die Finiten Elemente ergeben sich wie folgt:

Br,res (emag =0°.. 900) = Bl(gmag =0° ...90°)
Br,res(emag =90°.. 1800) = Bl(gmag =0° ...90°)

(3.60)
Br,res(emag = 180° ...2700) = _Br(gmag =0° ...90°)

By res(Omag = 270°...360°) = —B;(Opag = 0°...90°)

63



3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Bl,res(emag =0°.. 900) = Bl(gmag =0°.. 90°)

B res(Omag = 90°...180°) = —B,(6pag = 0°...90°) 61
B res(Omag = 180°...270°) = —B;(Opmag = 0°...90°) '

B res(Omag = 270°..360°) = B,(6mag = 0°...90°)

mit der normalen oder tangentialen Flussdichtekomponente B, eines Fi-
niten Elements der rechten Rotorhélfte R und der normalen oder tangen-
tialen Flussdichtekomponente B, eines Finiten Elements der linken Rotor-
halfte L.

3.4 Modellierung der Wirbelstromverluste in
den Leitern

Den Wirbelstromverlusten in den Leitern kommt eine besondere Bedeu-
tung bei hochdrehenden geschalteten Reluktanzmaschinen zu. Griinde
hierfiir sind die hohe elektrische Grundfrequenz und die ausgepragten
Oberwellen als Folge der nicht-sinusférmigen Ansteuerung. Aufierdem
besitzt die SRM in der Regel keine Zahnkdpfe und Flussdichten im Zahn-
bereich bis weit in die Sattigung, was ein erhdhtes Nutstreufeld bedingt
und damit zusétzliche Wirbelstrome in den Leitern begiinstigt [25].

Die Ursache fiir Wirbelstromverluste in den Leitern ist der Skin- und Pro-
ximity-Effekt. Das physikalische Grundprinzip und die analytische Be-
schreibung bei elektrischen Maschinen ist Lehrbiichern wie [101] zu ent-
nehmen. Eine umfassende  Anwendung auf  geschaltete
Reluktanzmaschinen erfolgt durch Carstensen [25]. Darin werden die
Wirbelstromverluste sowohl analytisch als auch numerisch berechnet
und aus den gewonnen Erkenntnissen Empfehlungen zur Auslegung und
zum Betrieb abgeleitet. Basierend auf dieser Arbeit wurde in [102] ein
teilanalytisches Modell auf Basis von numerisch ermittelten Daten entwi-
ckelt, um eine beschleunigte Analyse mit guter Genauigkeit zu ermogli-
chen.

Der Fokus der vorgestellten Arbeiten liegt im Wesentlichen auf der Strom-
verdrangung innerhalb eines Leiters bedingt durch den Proximity-Effekt.
In der vorliegenden Arbeit wird dariiber hinaus der indirekte Einfluss des
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Proximity-Effekts auf Kreisstrome behandelt. Kreisstrome treten immer
dann in Erscheinung, wenn mehrere Leiter parallelgeschaltet werden, um
einen moglichst hohen Fiillfaktor zu erzielen.

Um diesen Effekt zu berticksichtigen, werden zunachst ein konkretes Spu-
lenkonzept und eine mogliche Leiterkonfiguration vorgestellt, wovon aus-
gehend das physikalische Grundprinzip erlautert wird. In Abschnitt 3.4.3
folgt der analytische Ansatz nach [101] und [25] mit der ergdnzenden Mo-
dellierung der Kreisstromverluste. Dariiber hinaus hat der Wickelkopf ei-
nen relevanten Einfluss auf die Kreisstrome, was in Abschnitt 3.4.4 unter
Anwendung einer dreidimensionalen FEA behandelt wird.

3.4.1 Spulenkonzept und Leiteranordnung

Bedingt durch die Kriimmung des Motors nimmt die Summe aus Nut- und
Zahnbreite zur Nut6ffnung hin ab. Im iiblichen Fall zweier identischer be-
nachbarter Aufsteckspulen entsprechend Abbildung 3.18 (rechts) wiirde
auf viel nutzbare Nutfliche im unteren Nutbereich verzichtet, da die Spu-
lenbreite durch die Breite der Nut6éffnung begrenzt wird.

Um dennoch einen mdéglichst hohen Fiillfaktor mit Aufsteckspulen zu ver-
wirklichen, kann ein alternierendes Spulenkonzept entsprechend der
Skizze in Abbildung 3.18 (links) gewahlt werden. Im Zuge der Montage
werden bei dieser Variante zunichst alle keilférmigen Spulen und an-
schlieflend die parallelwandigen Spulen eingesetzt.

Bei der Realisierung des alternierenden Spulenkonzepts ist auf eine
gleichmafiige Strom- und Flussdichteaufteilung innerhalb der Maschine

§\ /_\QA
Abbildung 3.18: Alternierendes Spulenkonzept (links) und gleichartiges Spulen-
konzept (rechts)
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

zu achten. Dies wird sichergestellt, indem alle Strange die gleiche Anzahl
an keilférmigen und parallelwandigen Spulen besitzen, alle Einzelspulen
eines Strangs in Serie verschaltet werden sowie alle Spulen dieselbe Win-
dungszahl aufweisen. Durch den unterschiedlichen Aufbau der beiden
Spulentypen ist gegebenenfalls ein inhomogener Warmeeintrag zu be-
riicksichtigen.

Eine mogliche Umsetzung der parallelwandigen und keilférmigen Spulen,
wie sie im weiteren Verlauf der Arbeit herangezogen wird, ist in Abbil-
dung 3.19 und Abbildung 3.20 dargestellt.

Die parallelwandige Spule besitzt in diesem Beispiel eine Polwindungs-
zahlvon N, = 10 und a = 14 parallele Windungsstréinge. Die gleichfarbig
skizzierten Leiter mit demselben Buchstaben sind jeweils einem Win-
dungsstrang zugeordnet und seriell miteinander verbunden. Davon liegen
jeweils zwei parallele Windungsstrange abwechselnd iibereinander, was
zum einen fertigungstechnische Vorteile bietet und zum anderen die ge-
ringsten Kreisstromverluste mit sich bringt. Die Hintergriinde zu letzte-
rem werden im folgenden Abschnitt ndher erlautert. Die parallel gefiihr-
ten Windungsstrange sind am Anfang und am Ende der Zahnspule leitend
miteinander verbunden.

Verglichen mit der parallelwandigen Spule besitzt die keilformige Spule
in diesem Beispiel eine geringere Anzahl paralleler Windungsstrange von
a = 10, wobei die Windungszahl N, =10 identisch ist. Der Aufbau der
Wicklung entspricht in den ersten vier Lagen, ausgehend von der Zahn-
flanke, dem der parallelwandigen Spule. Einzig die letzten beiden parallel
gefiihrten Windungsstrange sind nicht bis zur Nutéffnung gewickelt, son-
dern erstrecken sich iiber zwei Lagen.

3.4.2 Physikalische Grundlagen

Die physikalischen Grundlagen des Skin- und Proximity-Effekts werden
kurz auf Basis von [101] zusammengefasst und um die Theorie der Kreis-
strome erganzt.
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parallel parallelwandige Spule

a = 14 parallele
Windungsstrange

N, =10 serielle
Windungen
pro Windungs-

strang

keilformige Spule

a =10 parallele
Windungsstrange

N, =10 serielle
Windungen

pro Windungs-
strang

Abbildung 3.20: Keilférmige Spule
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Skin-Effekt

Durch den Skin-Effekt wird die inhomogene Stromverteilung innerhalb ei-
nes mit Wechselstrom durchflossenen Leiters beschrieben. Das Grund-
prinzip ist in Abbildung 3.21 (links) skizziert. Durch einen Wechselstrom
im Leiter wird entsprechend den Maxwellgleichungen ein radial zuneh-
mendes magnetisches Wechselfeld erregt. Dieses Wechselfeld fithrt wie-
derum zu einer Spannungsinduktion und damit zu Wirbelstromen in dem
leitfahigen Material. Die Wirbelstrome verstirken den axialen Strom im
Randbereich, wahrend die Stromdichte zur Leitermitte hin abnimmt.

Leiter

Wirbelstrome

Abbildung 3.21: Physikalisches Prinzip des Skin-Effekts [101]

Bedingt durch die inhomogene Stromdichteverteilung steigen die Strom-
warmeverluste und damit der effektive ohmsche Widerstand. Der Skin-
Effekt ist abhdngig von der Frequenz f und der Stromdichte j [103]. In
einem ebenen Leiter beschreibt die Skin-Tiefe § den Abstand vom Rand
des Leiters, bei dem die Stromdichte um den Faktor 1/e = 63 % abgefal-
len ist:

5= ——
N (3.62)
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mit der magnetischen Feldkonstante p, = 47 - 1077 X—;.

Fiir einen runden Leiter wie in Abbildung 3.21 dargestellt, ist Gleichung
(3.62) mit guter Naherung ebenfalls anwendbar. Allerdings muss dabei
die folgende Voraussetzung fiir den Leiterradius ry erfiillt sein [101]:

To > 8 (3.63)

Erfillt ein runder Leiter die Bedingung aus Gleichung (3.63) nicht, kann
der Einfluss des Skin-Effekts vernachlassigt werden [101].

Proximity-Effekt

Der Proximity-Effekt beschreibt den stromverdrangenden Einfluss eines
mit Wechselstrom durchflossenen Leiters auf einen benachbarten Leiter.
Das Prinzip ist in Abbildung 3.22 skizziert. Die Stromdichte im Leiter er-
zeugt nach den Maxwellschen Gesetzen ein magnetisches Feld innerhalb
und aufderhalb des Leiters. Durchdringt das dufiere Magnetfeld einen be-
nachbarten Leiter, fiihrt dies aufgrund des induzierten elektrischen Wir-
belfelds zu Wirbelstromen und damit zu zusatzlichen ohmschen Verlus-
ten.

In der Nut eines Elektromotors verlauft das magnetische Wirbelfeld nicht
konzentrisch um den Leiter, sondern wird bevorzugt im hochpermeablen
Eisen gefiihrt. Der schematische Feldlinienverlauf sowie die Feldstarke-
und Stromdichteverteilung tiber der Nuthéhe h sind in Abbildung 3.23
dargestellt, wobei die vier skizzierten Leiter elektrisch in Serie geschaltet
sind.

Bedingt durch den niederpermeablen Luftspalt oberhalb der Nut ergibt
sich ein einseitig orientiertes Nutquerfeld, welches anndhernd linear in
Richtung Nutéffnung ansteigt. Damit einhergehend verstarkt sich der Pro-
ximity-Effekt, was letztlich eine Zunahme der ohmschen Verluste bedingt.
Verglichen mit benachbarten Leitern in einem homogenen Material fiihrt
dieses einseitige Nutquerfeld zu einer deutlich starkeren Auspragung der
Wirbelstromverluste.

Ergdanzend zu dem in Abbildung 3.23 gezeigten Nutquerfeld kénnen bei
ungiinstigen Rotorstellungen und zunehmender Eisensattigung im Zahn
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Abbildung 3.22: Physikalisches Prinzip des Proximity-Effekts [101]

Abbildung 3.23: Wirkung des Proximity-Effekts in einer Nut [101]
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auch Teile des Luftspaltfeldes zwischen Stator und Rotor den Wicklungs-
bereich queren. Dieser Effekt kann erheblich zu den Wirbelstromverlus-
ten in den Leitern einer SRM beitragen. [25]

Kreisstrome

Aus Griinden der Fertigung oder zur Steigerung des Nutfiillfaktors wer-
den haufig mehrere Windungsstrange einer Spule parallelgeschaltet - wo-
bei ein Windungsstrang wiederum aus mehreren seriellen Windungen be-
stehen kann. Bei dem Beispiel aus Abschnitt 3.4.1 werden zudem
entsprechend Abbildung 3.19 und Abbildung 3.20 unterschiedliche Spu-
lengeometrien eines alternierenden Spulenkonzepts vorgestellt. Auf-
grund des zuvor beschriebenen Nutquerfelds und des Luftspaltfelds
durch die Wicklung besitzen die einzelnen Windungsstrange hierbei nicht
die exakt gleiche Flussverkettung. Auf Basis des Zusammenhangs

dw,

—— (3.64)

Ugs =

mit der induzierten Spannung u; und der Flussverkettung ¥ eines Win-
dungsstrangs s € [1,a], weisen damit alle Windungsstrange eine unter-
schiedliche Spannungsinduktion auf. Daher ergibt sich das in Abbildung
3.24 dargestellte Ersatzschaltbild einer Spule mit a parallelen Zweigen.

Aus den unterschiedlichen Spannungsinduktionen in den Windungsstran-
gen resultieren Kreisstrome, die sich mit Hilfe der Kirchhoffschen Regeln
berechnen lassen. Unter der Annahme, dass alle Windungsstrange densel-
ben ohmschen Widerstand R,,s aufweisens, gilt:

Rys =R, =R, =a-Rg, (3.65)

wobei Rg, den Ersatzwiderstand einer Spule repréasentiert. Unter dieser
Voraussetzung folgt fiir einen Zweigstrom i;:

. a
R =)
is=—+ u—u
5 a4 ARy - L (3.66)
A L=
N et S
a iKr,s

5 Durch diese Annahme werden unterschiedliche Windungsldngen im Wickelkopf sowie ein wi-
derstandserhéhender Einfluss des Skin- und des Proximity-Effekts vernachldssigt.
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I Ip

Ry R,

Abbildung 3.24: Ersatzschaltbild einer Spule mit a parallelen Windungsstrdngen

mit dem Spulenstrom ig,. Der Zweigstrom i, setzt sich somit aus einem
Quellenstromanteil i; und einem von den Spannungsdifferenzen hervor-
gerufenen Kreisstromanteil iy, ; zusammen.

Die durch inhomogene Spannungsinduktion hervorgerufenen Wir-
belstromverluste durch Kreisstrome P,k ergeben sich aus Gleichung
(3.67). Darin wird die Differenz zwischen den gesamten ohmschen Ver-
lusten eines Zweiges und den gewohnlichen ohmschen Verlusten, die
durch eine homogene Quellenstromverteilung iy hervorgerufen werden,
gebildet.

a

Poke = ) [Rusi? = Rusi?]

s=1
a

= Rys ) [i2 + 2igiges + igrs — i2]
s=1
a a (3.67)
= 2iqus iKr,s + Rys ilz(r,s
s=1 s=1
=0

— $2
- Rws lKr,s
s=1

Es stellt sich heraus, dass die Kreisstromverluste auf Basis der Kirchhoff-
schen Knotenregel unabhingig von dem Quellenstromanteil sind. Durch
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Einsetzen von Gleichung (3.65) und Gleichung (3.66) in Gleichung (3.67)
folgt:

2

Py = — za: i (3.68)
V,Kr_ag—Rsp U — Us '

s=1 \i=1

Damit wird deutlich, dass die Kreisstromverluste entgegen den gewohnli-
chen ohmschen Verlusten mit zunehmendem Spulenwiderstand abneh-
men.

3.4.3 Analytische Berechnung

Die analytische Beschreibung der Wirbelstromverluste in den Leitern ei-
ner SRM ist nur mit grober Naherung méglich [25, 102]. Die allgemeine
Theorie der Wirbelstromverluste in den Leitern wird in dem oft zitierten
Beitrag von Dowell [104] und dem Lehrbuch von Miiller et al. [2] herge-
leitet. Im Folgenden werden der analytische Ansatz mit Bezug zur SRM
zusammengefasst und die damit einhergehenden Einschrankungen und
Néherungen aufgefiihrt. Dariiber hinaus wird ein Ansatz zur Berechnung
der Kreisstrome vorgestellt.

Die Voraussetzungen zur analytischen Berechnung der Wirbelstromver-
luste in den Leitern sind unter anderem

* parallelwandige Zahnflanken (wie in Abbildung 3.23 skizziert)

* keine Phasenverschiebung zwischen den Spulenstromen einer Nut
* homogene Anordnung der libereinandergeschichteten Leiter

» alleinige Wirksamkeit des Streuflusses fiir die Wirbelstromverluste

Eine SRM erfiillt diese Voraussetzungen im Allgemeinen nicht: Die Zahn-
flanken verlaufen nicht zwingend parallel, es befinden sich zwei Spulen-
halften unterschiedlicher Stréange in einer Nut und der Spulenaufbau einer
keilformigen Wicklung ist stark inhomogen (siehe Abschnitt 3.4.1). Des
Weiteren wird die analytische Beschreibung infolge einer Schichtung von
parallelen Windungsstrangen erschwert. Auch liefert bei hoher Sattigung
im Zahn und aufgrund der fehlenden Zahnkopfe ein Teil des Hauptflusses
einen Beitrag zur Stromverdrangung.
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Um dennoch eine Abschatzung zu erméglichen, werden einige Vereinfa-
chungen getroffen. Bei ausreichendem Abstand zwischen Wicklung und
Zahnkopf kann der Einfluss des Hauptflusses auf die Stromverdrangung
vernachlassigt werden. Des Weiteren wird das Verhiltnis aus der Breite
einer Spulenhélfte b;, zu der Nutbreite by mittels eines Faktors n =
v/ bL/by verwendet, um den nicht idealen eindimensionalen Verlauf des
Nutstreufelds zu bertcksichtigen [25]. Eine Phasenverschiebung zwi-
schen zwei benachbarten Spulenhalften tritt nur in begrenzten Zeitberei-
chen auf, weshalb dieser Effekt bei der analytischen Berechnung aufder
Acht gelassen wird. Ein Ansatz zur Beriicksichtigung der Kreisstrome
wird im Anschluss an den Ansatz von Carstensen [25] vorgestellt.

Berechnung der durch Skin- und Proximity-Effekt bedingten
Verluste

Zunichst wird nur der Einfluss des Skin- und des Proximity Effekts be-
trachtet. Dieser Ansatz ist giiltig fiir eine Serienschaltung der iibereinan-
der angeordneten Leiter und eine Serien- oder Parallelschaltung der hori-
zontal angeordneten Leiter. Wie in Abbildung 3.23 dargestellt, nimmt die
magnetische Feldstarke mit steigender Nuthohe hy zu. Da dies im Idealfall
fiir alle m Leiter auf einer horizontaler Ebene gilt, werden die entspre-
chenden Leiter dieser Ebene zu einem rechteckigen Leiter zusammenge-
fasst. Die effektive Hohe einer Leiterschicht ergibt sich dabei zu

_

. (3.69)

hy,

mit dem Durchmesser dp eines Rundleiters und der effektiven Breite ei-
ner Leiterschicht

Mit diesen effektiven Leiterdaten und der vertikalen Anzahl der Leiter n;,
lassen sich die Wirbelstromverluste P, ¢, ac einer Spule unter Beriicksich-
tigung aller Harmonischen k berechnen [104]:

[oe]

n?—1
Py cuac = MLRpep Z 2 <‘P( “x) + L3 Y( kX)) (3.71)

k=1
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mit dem Stromeffektivwert *I der entsprechenden Harmonischen k, dem
ohmschen Widerstand Ry, einer Leiterschicht p sowie den Funktionen

@, P und *x:

smh 2 x)+sm(2 x)

(p( X) cosh(z x) cos(z x) (372)
sin x)—-sin( Kx
() =2" W (3.73)

x =g =nhuTkfooug (3.74)

Die Funktion ¢ reprasentiert hierbei die Verluste, die aufgrund des eige-
nen Magnetfeldes eines Leiters hervorgerufen werden, und die Funktion
1 beriicksichtigt die Verluste, die durch die Stapelung mehrerer Leiter-
schichten verursacht werden.

Fiir eine alternierende Parallel-Seriell-Anordnung entsprechend dem Bei-
spiel aus Abschnitt 3.4.1 ist dieser Ansatz nicht anwendbar. Aus diesem
Grund wurde im Rahmen einer Masterarbeit [S1] der folgende Ansatz ent-
wickelt.

Erweiterung zur Berechnung der Verluste durch Kreisstrome

In [2] werden einige Leiteranordnungen vorgestellt, die eine geschlossene
analytische Berechnung der Kreisstrome zulassen. Die Anordnung der Re-
ferenzmaschine ist darin jedoch nicht enthalten. Aus diesem Grund wird
ein Ansatz vorgestellt, bei dem anhand von Gleichung (3.71) die Wir-
belstromverluste fiir jede Leiterschicht und zudem die Differenz der indu-
zierten Spannungen jedes Windungsstrangs zur Berechnung der Kreis-
strome ermittelt werden. Dabei ist anzumerken, dass die
Feldriickwirkung durch die gednderte Durchflutungsverteilung vernach-
lassigt und zunachst lediglich die parallelwandige Spulenseite betrachtet
wird. Ein schematisches Bild der Anordnung sowie des Haupt- und
Streuflussverlaufs ist in Abbildung 3.25 dargestellt.

Laut [104] wird der magnetische Fluss ®,, durch die Leiterschicht p mit
einer Windung beschrieben durch
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Abbildung 3.25: Schematischer Flussverlauf durch eine parallelwandige Spule mit
alternierendem Wickelkonzept

= e |0 -2)]
o =3 o |(P=3)P (3.75)
Dabei gilt:
h
D = 2ahtanh () (3.76)
a? = jouyon? (3.77)

Der Term D ergibt sich aus der Integration tiber die Hohe einer Leiter-
schicht h. Uber ah; besteht die Verbindung zu dem Parameter x aus Glei-
chung (3.74):

1
ahy, = 5(1 + )y wpeo - nhy,

=1+ )Jrfureo - nhy (3.78)
=1+j)x

Der sich dndernde Fluss ®,, durch die Leiterschicht p induziert eine Span-
nung

by =gty = 22 [0 =mocs0-95] 70
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mit dem ohmschen Widerstand Ry, einer Leiterschicht p. Diese Span-
nung U, wird in allen darunterliegenden (p — 1) Schichten wirksam. Da-
mit folgt fiir die wirksame induzierte Spannung U;,, einer Leiterschicht p:

nL
Uip= ) Uy (3.80)

p+1

Infolge der Linearitit des elektrischen Systems konnen die Spannungen
U, superponiert werden. Es ist zu beachten, dass Gleichung (3.80) ledig-
lich den spannungsbildenden Einfluss des Streufeldes beriicksichtigt. Die
Spannungsinduktion aufgrund des Hauptflusses @y, liefert den wesentli-
chen Beitrag zur induzierten Spannung, allerdings ist diese in jeder Lei-
terschicht identisch. Folglich ist der Einfluss des Hauptflusses zur Berech-
nung der Kreisstromverluste unerheblich, da entsprechend Gleichung
(3.68) allein die Differenzen der induzierten Spannungen von Bedeutung
sind.

Fir die Anwendung von Gleichung (3.80) ist eine phasenrichtige Super-
position der induzierten Spannungen erforderlich. Dafiir wird D zunachst
in seinen Real- und Imaginarteil zerlegt:

ahy,
D = 2ahtanh (T)

1
= 2nh; /jop,o tanh( r]hL,/]w/an)

—2x\/_tanh( \/_)
1x) (3.81)

=2x(1+)) tanh(
sinh(x) + j sin(x)

=2x(1+) cosh(x) + cos(x)
sinh(x) +jsin(x)  sinh(x) + jsin(x)

x cosh(x) + cos(x) ] cosh(x) + cos(x)

Durch Einsetzen von Gleichung (3.81) in Gleichung (3.79) und Gleichung
(3.80) lassen sich die komplexen Spannungen U, berechnen. Um eine Su-

perposition im Zeitbereich zu ermoglichen, erfolgt eine Umrechnung in
die Polarform:
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U = JRe(Ui_p)z +1m(U;,)° (3.82)
Im(U; )
Re(Ui‘p)>

mit der Amplitude U\i,p und dem Phasenwinkel zwischen Strom und Span-
nung ¢@y;. Daraus folgt der Zeitverlauf zu:

pur = arctan( (3.83)

Ui (t) = Ujp sin(wt + @y + @yr) (3.84)

wobei ¢; den Phasenwinkel des Stroms reprasentiert. Analog der Berech-
nung in Gleichung (3.71) wird die resultierende Leiterspannung bei nicht-
sinusférmiger Anregung durch eine Summenbildung iiber alle Harmoni-
sche gebildet:

u;, () = Z kﬁi_p sin(kwt + “@; + “oy;) (3.85)

k=1

Entsprechend Abschnitt 3.4.1 besteht ein Windungsstrang s aus einer Rei-
henschaltung mehrerer Windungen. Diese Windungen werden ein-
schliefdlich ihrer Ortsinformation der Menge C; dieses Windungsstrangs
zugeordnet. Die induzierte Spannung einer einzelnen Windung ergibt sich
dann aus der ortlichen Zuordnung zu einer Windungsschicht p. Durch
Summation iiber alle induzierten Schichtspannungen ergibt sich schlief3-
lich die induzierte Streufeldspannung eines Windungsstrangs:

u;5(6) =2 Z U (8) (3.86)

PECs

Liegen die Np seriellen Windungen zweier Spulen wie bei der Referenz-
maschine in unterschiedlichen Schichten, ergeben sich hieraus Kreis-
strome entsprechend Gleichung (3.68). Der Faktor 2 ergibt sich aufgrund
der Beriicksichtigung beider Spulenhalften.

Die Kreisstromverluste werden anschlieféend mit den Wirbelstromverlus-
ten aus Gleichung (3.71) addiert. Es ist anzumerken, dass hierbei durch
die zuvor erwdhnte Vernachlassigung der Feldriickwirkung eine leichte
Uberabschitzung der Verluste erfolgt.
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Zur Berechnung der Kreisstrome der keilfdrmigen Spulenhilfte wird in
gleicher Weise vorgegangen. Es wird ebenfalls ein identischer Stromfluss
je Schicht p angenommen, was eine grobe Naherung darstellt. Im Gegen-
satz zur parallelwandigen Spule unterscheidet sich die Zuordnung der
einzelnen Windungen zu den entsprechenden Leiterschichten und damit
die Mengenzuordnung C, aus Gleichung (3.86).

Korrekturfaktoren zum Abgleich der analytischen Kreisstromverluste

Wie in Abbildung 3.25 skizziert, ist das Streufeld zum Rand einer Spulen-
halfte stark gekriimmt. Das hat vor allem bei der keilformigen Wicklung
einen starken Einfluss auf die induzierten Spannungen der dufderen Win-
dungen. Durch einen Abgleich mit Daten aus der FEA wird ein empirischer
Korrekturfaktor y eingefiihrt, der die Kreisstromverluste realititsndher
abbildet. Der Korrekturfaktor beriicksichtigt eine linear abnehmende in-
duzierte Spannung zum Rand einer Spule. Fiir Gleichung (3.86) folgt da-
mit:

ws(0) =2 ) (1= 1) up (£,) (3:87)

PECs

Eine weitere Moglichkeit zum empirischen Abgleich der analytischen und
numerischen Berechnungen der Wirbelstromverluste bietet eine Varia-
tion des Faktors 7. Grundsatzlich ist ein empirischer Abgleich mit FEA-
Daten immer dann von Nutzen, wenn ein weiter Betriebsbereich unter-
sucht werden soll oder eine Optimierung der Ansteuerung angestrebt
wird.

Es bleibt jedoch festzuhalten, dass eine umfassende und genaue Abschat-
zung der Wirbelstromverluste in den Leitern nur durch eine FEA moglich
ist.

3.4.4 Numerische Berechnung

Die numerische Berechnung der Wirbelstromverluste in den Leitern ori-
entiert sich an dem Vorgehen von Carstensen [25]. Allerdings unterschei-
det sich das betrachtete Wickelschema deutlich von dem in [25], was ei-
nige Besonderheiten zur Folge hat. Des Weiteren bleibt nach dem Stand

79



3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

der Technik der Einfluss des Wickelkopfes unberiicksichtigt [25, 102,
105]. In der vorliegenden Arbeit wird dessen Einfluss mittels einer ver-
einfachten 3D-FEA untersucht und eine geeignete Ersatzanordnung fiir
die deutlich schnellere 2D-FEA abgeleitet.

Vorbereitung und Lésung des Finite Elemente Problems

Analog zur numerischen Modellierung der Eisenverluste wird das FEA-
Modell zur Berechnung der Wirbelstromverluste in den Leitern aus einem
SPEED-Modell oder anhand einer parametrierten Datenklasse erstellt.
Dank der Symmetriebedingungen wird nur eine halbe Polteilung simu-
liert, wovon entsprechend Abbildung 3.26 eine Spule als Einzelleitergeo-
metrie mittels Solid Coils® ausgefiihrt wird. Um Rechenzeit zu sparen,
werden die iibrigen Spulen als Stranded Coils? ausgefiihrt. Somit werden
die Wirbelstromverluste lediglich fiir einen Strang ermittelt und entspre-
chend der Strangzahl skaliert. In [102] wurde gezeigt, dass dieser Ansatz
hinreichend genau ist.

Abbildung 3.26: FEA-Modell zur Berechnung der Wirbelstromverluste in den Leitern
Links: keilformige Spule - Rechts: parallelwandige Spule

6 Ein Solid Coil ermdéglicht die Berticksichtigung von Stromverdrdngungseffekten.

7 Ein Stranded Coil reprdsentiert einen Spulenkérper bestehend aus mehreren Windungen, der
keine Stromverdrdngung aufweist.
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Das alternierende Spulenkonzept erfordertjedoch den doppelten Rechen-
aufwand, da zwei FEA-Modelle, eines fiir jede Spulenart, gelost werden
miissen. Alternativ ist eine Ausfiihrung der vollen Polteilung mit beiden
Spulentypen als Solid Coils moglich, allerdings hitte dies einen mehr als
doppelt so hohen Modellierungs- und Rechenaufwand zur Folge.

Die Netzauflosung ist verglichen mit dem Modell zur Berechnung der Ei-
senverluste deutlich geringer. Lediglich die modellierten Einzelleiter und
deren Umgebung sind hochauflésend vernetzt. Dabei werden die bewahr-
ten Vorgaben aus [25] fiir die Elementldnge dy., in Abhingigkeit der
Skin-Tiefe '6,,.x bei maximaler Grundfrequenz herangezogen:

Ayetz = 3 4+ Y8max (3.88)

Die Schrittweite der Simulation ist abhédngig von der Taktfrequenz und
der Drehzahl. Analog zur Berechnung der Eisenverluste hat sich eine
Schrittweite von 100 Schritten pro elektrischer Periode bewahrt. Laut
[102, 105] liegt der Fehler hierbei unterhalb von 5 %. Lediglich bei sehr
niedrigen Drehzahlen wird eine hohere Winkelauflésung gewahlt. Zur Be-
rechnung der Wirbelstromverluste in den Leitern muss ein eingeschwun-
genes System sichergestellt werden. Daher wird die Berechnung in Flux
mit einer statischen Berechnung initialisiert und vorab ein periodischer
Offset von 10 % der Winkelschrittanzahl ergédnzt.

Unabhingig von der Darstellung als Einzelleiter oder als Stranded Coil
wird jedes Spulenelement iiber ein diskretes Bauelement im Schaltungs-
editor représentiert. Innerhalb des Schaltungseditors werden die einzel-
nen Bauelemente entsprechend Abbildung 3.27 zu Windungsstrangen
und (Wicklungs-) Strangen verkniipft.

Aus dem Schaltkreis der Einzelleiterspulen in Abbildung 3.27 geht hervor,
dass die Wickelkopfelemente zu einer konzentrierten Spule L,, einem
konzentrierten Widerstand R; und einer induzierten Spannung aufgrund
der Anderung der Wickelkopfinduktivitit U; , auRerhalb der parallelen
Windungsstrange zusammengefasst werden. Damit unterscheidet sich die
Modellbildung der Wickelkopfelemente von der Theorie in [2]. Die Herlei-
tung und die Begriindung dieser Annahme wurden im Rahmen einer Mas-
terarbeit [S3] untersucht und werden im nachfolgenden Abschnitt zusam-
mengefasst und erginzt.
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Abbildung 3.27: Schaltkreis des Flux-Modells mit einer Spule in Einzelleiter-
ausfiihrung

Einfluss des Wickelkopfbereichs auf die Kreisstréme

Die Windungen im Wickelkopfbereich beeinflussen sowohl die Verluste
durch Stromverdrangung als auch die Kreisstromverluste. Eine umfas-
sende Analyse dieser Effekte ist nur mit Hilfe einer aufwendigen 3D-FEA
moglich. Dazu ist entsprechend Abbildung 3.26 jede einzelne Windung ei-
ner Spule als Solid Coil zu modellieren, was mit den gegebenen Rechenka-
pazitdten nicht moglich ist. Aus diesem Grund wird ein stark vereinfach-
tes, aber dennoch aussagekriftiges 3D-FEA-Modell zur Analyse der
Kreisstromverluste entwickelt und daraus werden Handlungsempfehlun-
gen zur Modellierung der Wickelkopfelemente im Schaltkreiseditor einer
2D-FEA abgeleitet.

Infolge der fehlenden Nutgeometrie an den axialen Enden fillt der Proxi-
mity-Effekt im Wickelkopfbereich deutlich geringer aus als innerhalb des
Blechpakets [2]. Aus diesem Grund und wegen der beschrankten Rechen-
kapazitat wird dieser Effekt nicht ndher betrachtet. Eine Diskussion des
Einflusses auf den Proximity Effekt erfolgt in [S3].
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Annahmen zur Modellierung der Wickelkopfelemente

Da in einer 2D-FEA nur der Aktivteil der Maschine modelliert wird, kann
der Einfluss des Wickelkopfbereichs nur durch den Schaltkreiseditor be-
riicksichtigt werden. Neben dem Aktivbereich sind zusatzlich ein Wickel-
kopfwiderstand, eine Wickelkopfinduktivitit und eine zuséatzliche indu-
zierte Spannung, bedingt durch eine winkelabhingige Anderung der
Wickelkopfinduktivitat, wirksam [25]. Letztere ist jedoch sehr Kklein und
wird deshalb nicht weiter betrachtet.

Da sich der Wickelkopfwiderstand physikalisch in Serie zu jedem Win-
dungsstrang befindet, stellt sich die Frage, ob er nicht auch im Schaltungs-
editor seriell modelliert werden sollte. Dies entsprache einer Erhéhung
des Windungswiderstandes und hitte entsprechend Gleichung (3.68)
eine Reduktion der Kreisstromverluste zur Folge. Dasselbe gilte fiir eine
serielle Berticksichtigung der Wickelkopfinduktivitat. Da eine Induktivitat
jeder Stromdnderung entgegenwirkt, hatte dies eine starke Dampfung der
Kreisstrome zur Folge. Allerdings ist ohne weitere Untersuchungen nicht
klar, ob die Induktivitatserh6hung durch den Wickelkopfbereich strang-
weise wirksam ist, oder die Kreisstromverluste gar aufgrund der Feldver-
teilung im Wickelkopfbereich erhoht werden.

Aus diesen Voriiberlegungen ergeben sich vier mogliche Modellierungs-
varianten zur Abbildung des Wickelkopfeinflusses in einer 2D-FEA. Die
Alternativen sind in Abbildung 3.28 zusammengefasst. Dabei wird unter-
schieden in einen konzentrierten Wickelkopfwiderstand R, und eine kon-
zentrierte Wickelkopfinduktivitat L, sowie verteilte Wickelkopfelemente
Ry s und L, des jeweiligen Strangs s. Der Zusammenhang zwischen den
Modellierungsformen stellt sich folgendermafien dar:

Rys=a- R, (3.89)
Les=a- L, (3.90)
Die Berechnung der konzentrierten Wickelkopfelemente kann mit Hilfe

von SPEED, auf Basis von analytischen Naherungsformeln oder durch den
Vergleich einer 2D- und einer 3D-FEA erfolgen [25].

Zur Veranschaulichung des Einflusses der unterschiedlichen Modellie-
rungsvarianten werden in Abbildung 3.29 die Auswirkungen der Varian-
ten a) bis c) auf die Kreisstromverluste eines konkreten Maschinende-
signs dargelegt.
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste
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Abbildung 3.28: Varianten zur Berlicksichtigung der Wickelkopfelemente

In Abbildung 3.29 ist wie erwartet zu sehen, dass ein verteilter Wickel-
kopfwiderstand (Variante c) zu einer Reduktion der Kreisstromverluste
fiihrt und die Annahme einer verteilten Wickelkopfinduktivitit (Vari-
ante b) eine erhebliche Reduktion der Kreisstromverluste bedingt.

Im Folgenden wird das vereinfachte 3D-FEA-Modell vorgestellt. Anhand
dessen wird mit einer 3D-FEA untersucht, welche der Modellierungsvari-
anten a) bis d) aus Abbildung 3.28 die Realitdt am besten abbildet.
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Abbildung 3.29: Einfluss der Modellierung der Wickelkopfelemente auf die Kreis-
stréme und Kreisstromverluste in einer 2D-FEA

Die Angaben beziehen sich auf eine parallelwandige Spule bei
einem Betriebspunkt mit n=9000 min-1 und 60 Nm.

Vereinfachtes 3D-FEA-Modell zur Analyse der Kreisstromverluste

Um mit den gegebenen Ressourcen eine Aussage liber die korrekte Mo-
dellierung der Wickelkopfelemente zu erméglichen, ist eine Reduktion
der Komplexitit des 3D-FEA-Modells erforderlich. Dabei ist sicherzustel-
len, dass die grundsatzliche Aussagekraft des Modells gewahrleistet
bleibt. Daher wird das Modell im Folgenden vorgestellt und der Einfluss
der Einschrankungen diskutiert.
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Das verwendete 3D-Modell ist in Abbildung 3.30 in seiner Zentralper-
spektive und in seiner Vorderansicht dargestellt. Es besteht lediglich aus
einem verkiirzten Einzelzahnelement mit einer reduzierten Zahnspulen-
wicklung. Der Riickschluss iiber den Rotor wird durch ein einfaches Joch
reprasentiert. Die Wicklungskonfiguration ist in Abbildung 3.31 zu sehen.
Die dargestellte Schnittebene ist fiir die weiteren Erlauterungen gekenn-
zeichnet.

Die Mafdnahmen zur Reduktion der Komplexitdt und deren Auswirkungen
werden im Folgenden zusammengefasst:

86

Beschrankung auf einen Zahn und eine Spule:

Durch die Beschrankung auf ein Zahnelement werden die magneti-
schen Koppeleffekte zwischen den einzelnen Strangen vernachlassigt.

Es wird darauf geachtet, dass die magnetischen Verhaltnisse im mo-
dellierten Bereich vergleichbar mit dem Gesamtmaschinenmodell
sind.

Reduktion der Anzahl paralleler Windungsstrange:

Mit acht parallelen Windungsstrangen wird eine reduzierte Anzahl an
Leitern modelliert, wodurch sich der anteilige Stromfluss entspre-
chend erhoht.

Die geringere horizontale Ausdehnung der Spule beeinflusst die Rich-
tung der Streufelder. Dadurch kénnen stérkere Differenzen der indu-
zierten Spannungen in den parallelen Windungsstrangen verursacht
werden.

Verwendung von Stranded Coils:

Da nur die Kreisstrome und keine Stromverdrangungseffekte im Fo-
kus stehen, werden in dem Modell Stranded Coils mit der Windungs-
zahl eins verwendet.

Rechteckige Leitergeometrie:

Die Leiter werden anstelle von Rundleitern als Rechteckleiter mit
dquivalentem Querschnitt modelliert. Dadurch ist eine effizientere
Vernetzung moglich. Der Feldverlauf wird kaum beeinflusst.



3.4 Modellierung der Wirbelstromverluste in den Leitern

Abbildung 3.30: Vereinfachtes 3D-FEA-Modell [S3]

Links: Zentralperspektive - Rechts: Vorderansicht

Rotor

parallel

Schnittebene
Draufsicht

parallel {

Stator

Abbildung 3.31: Einfluss der Modellierung der Wickelkopfelemente auf die Kreis-
stréme und Kreisstromverluste in einer 2D-FEA
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste
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Vereinfachung der Zahngeometrie:

Die Zahnflanken werden senkrecht zum Statorjoch ausgefiihrt, wo-
raus eine unwesentliche Beeinflussung des magnetischen Verhaltens
resultiert.

Dadurch ist jedoch eine wesentlich effizientere Vernetzung moglich
und die Modellierung des Wickelkopfs wird deutlich vereinfacht.

Reduktion der Aktiveisenlange:

Die Aktiveisenldnge wird auf 10 % verringert, wodurch sich die An-
zahl der Netzelemente erheblich reduziert.

Dadurch nimmt der Einfluss des unveranderten Wickelkopfbereichs
deutlich zu. Dies ist dem Erkenntnisgewinn zutréglich, allerdings
muss der verstarkende Einfluss bei der Diskussion beriicksichtigt
werden.

Nichtberiicksichtigung der Rotornutung:

Der Rotor wird als einfaches Jochelement ausgefiihrt. Die magneti-
schen Verhaltnisse des Einzelzahnelements werden auf zwei charak-
teristische Rotorpositionen der realen Geometrie ausgelegt: die d-
und die g-Stellung. Die Anpassung erfolgt durch die Luftspaltweite.

Der Einfluss des Hauptflusses auf die Wirbelstromverluste bei un-
giinstigen Rotorpositionen und hoher Sattigung wird dadurch ver-
nachlassigt.

Zeitschrittunabhangige Luftspaltweite:

Die Betrachtung der charakteristischen Positionen erfolgt in unab-
hangigen Berechnungen.

Dadurch werden die sich dndernden magnetischen Verhaltnisse tiber
dem Winkel nicht betrachtet. Es erfolgt lediglich eine Extremwertbe-
trachtung.

Reduktion der Winkelschrittanzahl:

Die Anzahl der Winkelschritte wird reduziert. Dadurch sinken die ab-
soluten Verluste, was die relativen Aussagen der Modellierungsvari-
anten jedoch nicht einschrankt.



3.4 Modellierung der Wirbelstromverluste in den Leitern

Abgesehen von dem Wickelkopfbereich, ist das 2D-FEA-Vergleichsmodell
identisch aufgebaut. Da lediglich der relative Vergleich zwischen den Mo-
dellen von Bedeutung ist, lassen sich trotz der Vereinfachungen fundierte
Aussagen treffen.

Berechnung des Wickelkopfwiderstands und der Streuinduktivitdt

Um einen Vergleich der 2D-FEA mit unterschiedlichen Modellierungsva-
rianten fiir die Wickelkopfelemente entsprechend Abbildung 3.28 und der
3D-FEA zu ermdglichen, sind zunachst der Wickelkopfwiderstand und die
Wickelkopfinduktivitat der Ersatzgeometrie zu ermitteln.

Der konzentrierte Wickelkopfwiderstand wird mit Hilfe der mittleren Wi-
ckelkopflange l;, dem spezifischen Widerstand p und dem Leiterquer-
schnitt S;, berechnen:

2Nppls
Ro- = a—SL (39 1)

woraus sich mit Hilfe von Gleichung (3.89) der verteilte Wickelkopfwider-
stand ermitteln ldsst. Dabei wird die unterschiedliche Lange der Windun-
gen im Wickelkopfbereich vernachlassigt. Da sowohl im 2D-FEA- als auch
im 3D-FEA-Modell der Widerstand fiir jeden Stranded Coil angegeben
werden muss, ist mit dieser Annahme keine Einschrankung fiir den Ver-
gleich verbunden.

Zur Berechnung der Wickelkopfinduktivitit werden zunéchst die strom-
abhingigen Flussverkettungen der 2D-FEA und der 3D-FEA ermittelt.
Wiéhrend die Flussverkettung W, der 2D-FEA ausschliefdlich den Aktiv-
bereich einbezieht, so beriicksichtigt die Flussverkettung W5, der 3D-FEA
zusétzlich den Einfluss des Wickelkopfbereichs. Die zugehorigen Indukti-
vitaten Lsp, L,p ergeben sich durch Differentiation mit dem Strom i. Mit-
tels Differenzbildung lasst sich daraus die konzentrierte Wickelkopfin-
duktivitat L, bestimmen:
_ 9¥sp  d¥p

Lo =Lsp = Lop = =5~ — (3.92)

Der Zusammenhang mit einer verteilten Wickelkopfinduktivitat L, ; eines
Windungsstrangs s lasst sich wiederum iiber Gleichung (3.90) herstellen.
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Wie im vorangegangenen Abschnitt erlautert, werden nur die d- und die
g-Stellung durch Variation der Luftspaltweite betrachtet. Die zugehorigen
Induktivitatsverldaufe sind in Abbildung 3.32 veranschaulicht. Es ist er-
sichtlich, dass der Einfluss der Streuinduktivitit L, bei grofiem Luftspalt
(g-Stellung) deutlich hoher ist als bei kleinem Luftspalt (d-Stellung), wes-
halb sich diese Konfiguration besser fiir die Auseinandersetzung mit der
Wickelkopfinduktivitat eignet. Da das betrachtete Stromprofil 200 A nicht
libersteigt und die Wickelkopfstreuinduktivitat bis zu diesem Wert anna-
hernd konstant ist, wird im weiteren Verlauf von einer Wickelkopfinduk-
tivitat mit L; = 7,56 mH ausgegangen.

-Stellun d-Stellun
30 q g g
= 100 - @
=50 — L3
:§
c— o
£ 50
= 10
<
S
0 0
0 100 200 0 100 200
Strom [A] Strom [A]

Abbildung 3.32: Induktivitdtsverlauf mit und ohne Einfluss des Wickelkopfbereichs
sowie der resultierenden Streuninduktivitdt

Da der Wickelkopfwiderstand der Stranded Coils sowohl in der 2D-FEA
als auch in der 3D-FEA zu null gesetzt werden kann, wird zundchst der
isolierte Einfluss der Wickelkopfinduktivitit auf die Kreisstrome unter-
sucht.

Analyse zur Berticksichtigung der Wickelkopfinduktivitdt

Der induktive Einfluss des Wickelkopfbereichs auf die Kreisstrome wird
anhand eines Vergleichs der 3D-FEA mit der 2D-FEA entsprechend Vari-
ante a) mit konzentrierter Wickelkopfinduktivitat im Schaltkreiseditor
analysiert.

Das Ergebnis der Berechnung ist in Abbildung 3.33 dargestellt. Es ist zu
sehen, dass die Kreisstromverluste grofler werden. Damit ist erwiesen,
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3.4 Modellierung der Wirbelstromverluste in den Leitern

dass eine verteilte Modellierung der Wickelkopfinduktivitat in der 2D-
FEA entsprechend Abbildung 3.28 c) nicht geeignet ist. Diese wiirde ent-
sprechend Abbildung 3.29 die Kreisstromverluste senken und dadurch zu
einer erheblichen Unterschitzung der Kreisstromverluste fithren. Der in
Abbildung 3.33 gestrichelt dargestellte Mittelwert der 3D-FEA {ibersteigt
den der 2D-FEA um 230 %.

Windungsstrome

Strom [A]

0 60 120 180 240 300 360

Verluste [W]

0 60 120 180 240 300 360
Winkel [°]

Abbildung 3.33: Verlauf von Strom und Verluste bei groflem Luftspalt und kon-
zentrierter Wickelkopfinduktivitdt im Schaltplan der 2D-FEA

Daraus lasst sich schlief3en, dass die Variante mit einer konzentrierten Wi-
ckelkopfinduktivitit die beste Modellierungsvariante im Schaltkreis einer
2D-FEA darstellt, da eine verteilte Wickelkopfinduktivitat die Fehlab-
schatzung weiter erhoht.
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Im Anhang in Abbildung A.1 ist zudem das Ergebnis der Kreisstrome bei
kleinem Luftspalt und hoherer Eisensattigung dargestellt. Auch hier ist
die Tendenz zunehmender Kreisstromverluste durch den Wickelkopfbe-
reich ersichtlich. Bei voller Maschinenlidnge ist der relative Einfluss des
Wickelkopfbereichs jedoch deutlich geringer ausgeprigt, wie Abbildung
A.2 im Anhang zu entnehmen ist. Die Zunahme der mittleren Kreisstrom-
verluste betragt in diesem Beispiel 10,5 %.

Warum die Kreisstromverluste unter Beriicksichtigung des Wickelkopf-
bereichs zunehmen, ist in Abbildung 3.34 zu sehen. Darin ist die Orientie-
rung der Streufelder im Wickelkopfbereich mit groffem Luftspalt darge-
stellt. Die Schnittebene ist in Abbildung 3.31 skizziert. Bei groflem
Luftspalt verlauft ein grofier Teil der Feldlinien vom Eisen tber die Win-
dungen im Wickelkopfbereich. Dies fiihrt zu denselben Stromverdran-
gungseffekten wie im Nutbereich und damit zu zusatzlichen Differenzen
der induzierten Windungsspannungen.

Nach dieser Erkenntnis ist die Zunahme der Induktivitat iberwiegend
durch das Feld im Wickelkopf, welches sich liber das Eisen schliefdt, be-
dingt und wirkt damit nicht der inhomogenen Stromaufteilung entgegen.
Das erklart, warum der Einfluss des Wickelkopfbereichs keine Ddmpfung,
sondern eine Zunahme der Kreisstromverluste verursacht.
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Abbildung 3.34: Streufeld im Wickelkopfbereich (Draufsicht)
Die Schnittebene ist in Abbildung 3.31 gekennzeichnet.
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3.4 Modellierung der Wirbelstromverluste in den Leitern

Unter Beriicksichtigung dieser Wirkung ist zu priifen, ob in einer 2D-FEA
ein konzentrierter Widerstand oder ein dimpfender verteilter Wickel-
kopfwiderstand in Serie zu jedem Windungsstrang zu modellieren ist, um
die bestmogliche Verlustabschitzung zu erzielen.

Analyse zur Berlicksichtigung des Wickelkopfwiderstands
In Abbildung 3.35 sind die Ergebnisse der 3D-FEA und der 2D-FEA unter
Anwendung der Variante a) und b) aus Abbildung 3.28 dargestellt. In der

3D-FEA wird der Widerstand eines Windungsstrangs um den Wert des
Wickelkopfes erhoht.

Windungsstrome
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Abbildung 3.35: Verlauf Strom und Verluste bei grofiem Luftspalt und unter-

schiedlicher Berlicksichtigung des Wickelkopfwiderstands im
Schaltplan der 2D-FEA
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Es ist zu sehen, dass die Spreizung der Zweigstrome mit konzentriertem
Wickelkopfwiderstand (Variante a) in der 2D-FEA deutlich grofler ist als
in der 3D-FEA. Unter Anwendung eines verteilten Widerstands in der 2D-
FEA (Variante b) ist die Spreizung geringer als in der 3D-FEA. Der Effekt
einer inhomogeneren Stromaufteilung der 3D-FEA im Vergleich zu Vari-
ante a) ist durch die Auspragung des Streufeldes im Wickelkopfbereich
bedingt, wie es im vorherigen Abschnitt erldutert ist.

Zur Berechnung der Kreisstromverluste sind die Widerstiande der paral-
lelen Windungsstrange heranzuziehen, was zu dhnlichen Verlustverlau-
fen der 3D-FEA und der 2D-FEA mit konzentriertem Wickelkopfwider-
stand (Variante a) fiihrt. Die Verluste der 2D-FEA mit verteiltem
Wickelkopfwiderstand sind deutlich geringer.

Aufgrund dieser Erkenntnisse werden die besten Ergebnisse einer 2D-
FEA mit einem konzentrierten Wickelkopfwiderstand R, und einer kon-
zentrierten Wickelkopfinduktivitit L, entsprechend Variante a) im
Schaltkreiseditor erzielt. Im vorliegenden Beispiel gleichen sich der ver-
starkende Einfluss des Wickelkopffeldes und der dimpfende Einfluss des
Wickelkopfwiderstands nahezu vollstindig aus.

3.5 Ergebnisse

In diesem Abschnitt werden die zuvor entwickelten Modelle angewandt,
um das alternierende Spulenkonzept zu beurteilen und um den Einfluss
der Anschlusskonfiguration auf die frequenzabhingigen Verluste darzu-
stellen. Der Vergleich der analytischen und der numerischen Modelle er-
folgt im Rahmen der Validierung in Kapitel 6.

Die Ergebnisse werden anhand des Prototypdesigns dargelegt, dessen
Auslegung in Kapitel 4 beschrieben wird. Da die Validierung in einem ein-
geschrankten Drehzahlbereich von 0 bis 10.000 min! erfolgt, bezieht sich
die nachfolgende Diskussion ebenfalls auf diesen Bereich.
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3.5 Ergebnisse

3.5.1 Bewertung des alternierenden Spulenkonzepts

Durch das alternierende Spulenkonzept aus Abschnitt 3.4.1 lasst sich der
fertigungstechnische Vorteil von Aufsteckspulen mit der Realisierung ei-
nes hohen Fiillfaktors kombinieren. Demgegeniiber steht jedoch eine Er-
h6éhung der Kreisstromverluste infolge der ungleichen Verteilung der
Windungsstriange entlang der Nuthohe bei der keilformigen Wicklung. Um
den Nutzen des alternierenden Spulenkonzepts zu beurteilen, werden an-
schlief?end die zusatzlichen Verluste durch Kreisstrome und die Reduk-
tion des ohmschen Widerstands aufgrund des hoheren Fiillfaktors analy-
siert.

In Abbildung 3.36 ist zunidchst der Anteil der Kreisstromverluste an den
gesamten Wirbelstromverlusten in den Leitern iiber dem Grunddrehzahl-
bereich der Prototypmaschine dargestellt. Es ist zu erkennen, dass die
Kreisstromverluste mit 75 % bis 85 % nicht zu vernachldssigen sind und
diese eine deutlich hohere Relevanz als der reine Proximity Effekt aufwei-
sen.

Die Verteilung der Wirbelstromverluste in den Leitern zwischen keilfor-
miger und parallelwandiger Wicklung liegt iiber den gesamten Betriebs-
bereich bei etwa 3:2, wie der Abbildung A.3 im Anhang zu entnehmen ist.

Anteil Kreisstromverluste an Wirbelstromverlusten 85
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Abbildung 3.36: Anteil der Kreisstromverluste an den gesamten Wirbelstromver-
lusten in den Leitern
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

Da aus den numerischen Berechnungen sowohl die Kupferverluste der
keilférmigen als auch der parallelwandigen Wicklung zur Verfiigung ste-
hen, lasst sich mit diesen Daten eine Abschitzung iiber den Nutzen des
Spulenkonzepts ableiten. Dazu werden die Kupferverluste der parallel-
wandigen Wicklung fiir die gesamte Maschine skaliert und zu den Kupfer-
verlusten des alternierenden Konzepts ins Verhaltnis gesetzt. Damit folgt
fur die Kupferverluste P, ¢, sym des gleichartigen Spulenkonzepts:

ap+ak

Pv,Cu,sym -

a
ap+apk : Pv,Cu,DC,asym + (1 + a_:> : Pv,Cu,AC,p (3-93)
wobei a, der Anzahl der parallelen Windungsstrénge der parallelwandi-
gen Wicklung, a, der Anzahl der parallelen Windungsstrange der keilfor-
migen Wicklung und apy der Anzahl der parallelen Windungsstringe der

keilformigen Wicklung abziiglich der Windungsstrange, die nicht bis zum
Zahnkopf gefithrt werden, entspricht. Des Weiteren reprasentieren
P, cupcasym die einfachen Kupferverluste des alternierenden Konzepts
und Py ¢y ac,p die Wirbelstromverluste der parallelwandigen Wicklung.

Wird Gleichung (3.93) auf das Prototypdesign angewandt und mit diesem
ins Verhiltnis gesetzt, ergibt sich der Zusammenhang aus Abbildung 3.37.

20
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Abbildung 3.37: Erhéhung der Kupferverluste aufgrund des Einsatzes einer keil-
férmigen Wicklung
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Darin ist die Erh6hung der Kupferverluste aufgrund der Anwendung des
alternierenden Windungskonzepts iiber den Grunddrehzahlbereich dar-
gestellt.

Im Bereich der negativen Werte in Abbildung 3.37 sind die Kupferverluste
des alternierenden Windungskonzepts geringer. Folglich ist das alternie-
rende Spulenkonzept des Prototyps nur bei geringen Drehzahlen und ho-
hen Drehmomentanforderungen von Nutzen.

Da zur Beurteilung der Leistungsdichte der Eckpunkt entscheidend ist
und zur Bewertung der Effizienz vor allem Betriebspunkte oberhalb des
Grunddrehzahlbereichs mit geringen Drehmomenten relevant sind, ist
das alternierende Spulenkonzept in dieser Form nicht zielfiihrend. Diese
Aussage ist jedoch nicht allgemeingiiltig, wie Abbildung A.4 im Anhang be-
weist. Darin ist dieselbe Darstellungsform wie in Abbildung 3.37 fiir das
optimiertes Maschinendesign® aus Tabelle 4.5 gewahlt. Es zeigt, dass das
alternierende Spulenkonzept bei diesem Design iiber einem deutlich wei-
teren Drehzahl-Drehmoment-Bereich einen Vorteil bietet.

3.5.2 Einfluss der Anschlusskonfiguration auf die
frequenzabhingigen Verluste

Der Einfluss der Anschlusskonfiguration auf die Eisenverluste wurde erst-
mals von Hayashi und Miller [78] thematisiert. In deren Arbeit wurden die
Eisenverluste analytisch berechnet und gezeigt, dass eine LFP-Konfigura-
tion geringere Eisenverluste aufweist. In Ergdnzung dazu wurde der Ein-
fluss in [E3] unter Berticksichtigung der reduzierten Drehmomentabgabe
einer LFP-Konfiguration liber ein gesamtes Kennfeld analysiert. Auch hier
stellte sich heraus, dass sich eine LFP-Konfiguration tiber einen weiten
Drehzahl-Drehmoment-Bereich positiv auf die Eisenverluste auswirkt.

Die Eisenverluste reprasentieren jedoch nur einen Teil der frequenzab-
héangigen Verluste. Um eine Empfehlung fiir die LFP-Konfiguration hin-
sichtlich der frequenzabhangigen Verluste aussprechen zu konnen, ist es
ebenso erforderlich, die Wirbelstromverluste in den Leitern in Betracht
zu ziehen. In wissenschaftlichen Veroéffentlichungen ist dieser Einfluss

8 Das Prototypdesign weicht in einigen Eigenschaften leicht von dem optimierten Maschinen-
design ab.
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

bislang nicht thematisiert worden, weshalb im Folgenden beide Kompo-
nenten der frequenzabhangigen Verluste unter Beriicksichtigung der An-
schlusskonfiguration analysiert werden.

Eisenverluste

In Abbildung 3.38 ist das Verhaltnis der Eisenverluste zwischen SFP- und
LFP-Konfiguration iiber den Grunddrehzahlbereich dargestellt. Es ist zu
sehen, dass mit einer SFP-Konfiguration héhere Eisenverluste verursacht
werden als mit einer LFP-Konfiguration. Dieser Trend verstarkt sich mit
steigenden Drehzahlen.
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Abbildung 3.38: Kennfeldvergleich der Eisenverluste mit einer SFP- und einer LFP-
Konfiguration

Weshalb die Eisenverluste mit einer LFP-Konfiguration geringer ausfal-
len, 1asst sich mit Hilfe Abbildung 3.39 und Abbildung 3.40 erklaren. Dort
sind die rdumlichen Eisenverlustverteilungen eines Betriebspunktes mit
SFP- und LFP-Konfiguration sowie einige charakteristische Flussdichte-
verldufe dargestellt.

In Abbildung 3.39 ist zu sehen, dass bei einer LFP-Konfiguration im Ver-
gleich zu einer SFP-Konfiguration eine inhomogene Verteilung der Eisen-
verlustdichte iiber die einzelnen Statorsegmente auftritt. Dies fithrt dazu,

98



3.5 Ergebnisse

Pv,Fe (SFP) PV,Fe (LFP) NE

_ 80 80 5e-04 g
g S
£ 60 60 =
g 2
b %
E 20 20 <
A 2
=

0 0 le-06 &

0 20 40 60 80 0 20 40 60 80 &

Dimension [mm] Dimension [mm]

Abbildung 3.39: Rdumliche Eisenverlustverteilung bei 9.000 min-! und 60 Nm in Ab-
héngigkeit der Anschlusskonfiguration
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Abbildung 3.40: Charakteristische Flussdichteverldufe in Abhdngigkeit der An-

schlusskonfiguration
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3 Analyse der frequenzabhéngigen Verluste

dass in einigen Bereichen deutlich geringere Verluste mit einer LFP-Kon-
figuration auftreten. Des Weiteren ist die Eisenverlustdichte tiber den ge-
samten Rotor deutlich hoher bei der Wahl einer SFP-Konfiguration.

Anhand der Flussdichteverldufe eines Rotorzahns in Abbildung 3.40 ist
ersichtlich, dass die Frequenz der Grundwelle bei einer LFP-Konfiguration
lediglich ein Drittel der Grundwelle bei einer SFP-Konfiguration betragt,
was sich entsprechend Gleichung (3.47) vor allem reduzierend auf die
Wirbelstromverluste auswirkt. Die geringere Eisenverlustdichte der LFP-
Konfiguration im mittleren Statorjochsegment ist durch die geringere
Amplitudenweite der Flussdichte in diesem Bereich erklarbar, was eben-
falls in Abbildung 3.40 dargestellt ist.

Wirbelstromverluste in den Leitern

Im Gegensatz zu den Eisenverlusten bietet die LFP-Konfiguration keinen
Vorteil hinsichtlich der Wirbelstromverluste in den Leitern. Das Ergebnis
der relativen Abweichung zwischen SFP- und LFP-Konfiguration ist in Ab-

bildung 3.41 dargestellt.
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Abbildung 3.41: Kennfeldvergleich der Wirbelstromverluste in den Leitern mit SFP-
und LFP-Konfiguration
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3.5 Ergebnisse

Es zeigt sich, dass die Wirbelstromverluste in den Leitern einer SFP-Kon-
figuration liber den gesamten Bereich geringer ausfallen. Diese Tendenz
nimmt mit steigender Drehzahl und steigendem Drehmoment zu, wenn-
gleich die relative Abweichung zwischen der SFP- und LFP-Konfiguration
weniger stark variiert als bei den Eisenverlusten.

Die Ursache der negativen Auswirkung einer LFP-Konfiguration auf die
Wirbelstromverluste in den Leitern, wird anhand der folgenden Schaubil-
der erlautert.

In Abbildung 3.42 sind die Kreisstrome ik, nach Gleichung (3.66) der keil-
formigen Wicklung fiir einen Betriebspunkt abgebildet. Dabei ist jeweils
ein Kreisstrom der SFP- und der LFP-Konfiguration desselben Windungs-
strangs hervorgehoben. Es ist zu sehen, dass die Kreisstrome der LFP-
Konfiguration deutlich grofRere Amplitudenwerte aufweisen. Wie Abbil-
dung 3.43 zu entnehmen, fiihrt dies zu héheren Kreisstromverlusten.

Der grofdte Unterschied bei den Kreisstromverlusten liegt im mittleren
Winkelbereich, bei dem der Strom von Strang 1 abgebaut und von
Strang 3 aufgebaut wird. Die Ursache fiir die ungleichen Verluste bei un-
terschiedlichen Anschlusskonfigurationen wird anhand der FEA in Abbil-
dung 3.44 deutlich. Dort werden die Verteilung der Stromdichte, die Vek-
toren der Flussdichte und die Aquipotentiallinien des Vektorpotentials zu
dem in Abbildung 3.43 markierten Winkelschritt von 158° dargestellt.

T T T T T

Strom [A]

-30 I I I I I E

0 60 120 180 240 300 360
Winkel [°]

Abbildung 3.42: Kreisstréme eines Strangs bei 6400 min-1 und maximalem Dreh-
moment in Abhdngigkeit der Anschlusskonfiguration
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Abbildung 3.43: Kreisstromverluste eines Strangs bei 6400 min-1 und maximalem

Drehmoment in Abhdngigkeit der Anschlusskonfiguration

LFP

Abbildung 3.44: Flussdichteverldufe in Abhdngigkeit der Anschlusskonfiguration

Es ist zu sehen, dass die beiden benachbarten Spulen einer Nut bei einer
SFP-Konfiguration dasselbe Vorzeichen der Stromdichte und bei einer
LFP-Konfiguration unterschiedliche Vorzeichen aufweisen. Dadurch
schliefdt sich der Streufluss einer LFP-Konfiguration nicht entsprechend
dem einer SFP-Konfiguration von Zahn zu Zahn, sondern von Zahn zu Joch.
Dieser parallel zum Zahn verlaufende Streufluss schliefdt sich zum Teil
iber die Wicklung und fithrt dadurch zu einer Verstirkung der Kreis-
strome in den dufleren Windungsstrangen. Dieser Effekt beschrankt sich
nicht nur auf den keilférmigen Spulentyp, sondern gilt mit unterschiedlich
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3.5 Ergebnisse

starker Ausprdagung auch fiir den parallelwandigen Spulentyp. Die hier
dargestellten Erkenntnisse lassen sich demnach auf jede SRM tibertragen.

Frequenzabhangige Verluste

Werden die Komponenten der frequenzabhingigen Verluste jeweils fiir
die SFP- und LFP-Konfiguration addiert und die relative Abweichung ge-
bildet, so ergibt sich das Kennfeld aus Abbildung 3.45.
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Abbildung 3.45: Kennfeldvergleich der frequenzabhdngigen Verluste mit SFP- und
LFP-Konfiguration

Dargestellt ist die relative Abweichung der frequenzabhdngigen
Verluste der SFP-Konfiguration zu der LFP-Konfiguration.

An den negativen Werten ist zu erkennen, dass die LFP-Konfiguration hin-
sichtlich der frequenzabhéngigen Verluste liber das gesamte Kennfeld im
Nachteil ist. Bei geringen Drehmomenten ist diese Auspragung gering, je-
doch nimmt sie mit steigender Drehmomentanforderung zu. In Kombina-
tion mit der erhohten Drehmomentabgabe ist daher die SFP-Konfigura-
tion fiir den Betrieb der Maschine zu bevorzugen.

Esistjedoch anzumerken, dass sich diese Aussage bei abweichendem Ver-
héltnis aus Eisenverlusten und Wirbelstromverlusten in den Leitern nicht
ohne weitere Untersuchungen verallgemeinern lasst.
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4 Auslegung und
Optimierung

Die Auslegung der geschalteten Reluktanzmaschine erfolgt anhand eines
analytischen Optimierungsverfahrens, welches unter [E2, E6] veroffent-
licht wurde. Auf Basis der Grundlagen zur Auslegung der SRM wird ein
Grobentwurf entwickelt, dessen Parameter anschlief3end mit Hilfe des
Verfahrens bzgl. der Zielgrofien Leistungsdichte und Effizienz optimiert
werden. Durch die Gewichtung der Zielgrofien ergeben sich unterschied-
liche Zieldesigns, welche sich mit Hilfe einer Paretomenge darstellen las-
sen. Diese Paretomenge wird im Folgenden fiir unterschiedliche Polpaar-
zahlen berechnet und als Entscheidungsgrundlage fiir das Prototyp-
konzept herangezogen.

Stand der Forschung und Abgrenzung

Die Grundlagen zur Auslegung von SRMs sind im Wesentlichen aus dem
Standardwerk von Miller [20] abgeleitet. Niitzliche Hinweise zur Ausle-
gung von hochdrehenden SRMs sind zudem [106] zu entnehmen.

Um eine Designoptimierung unter realistischen Bedingungen durchzu-
fithren, ist ein Verfahren erforderlich, das neben den geometrischen Para-
metern auch die Steuerung entsprechend Abschnitt 2.2.4. einbezieht. Ein
Ansatz dieser Art wurde von Widmer et al. [26] vorgestellt. In deren Ar-
beit werden relevante Betriebspunkte zur Optimierung der Geometrie
einbezogen und eine vereinfachte ATC-Steuerung angewandt. Im Gegen-
satz zur finalen Anwendung im Fahrzeug wird die Steuerung jedoch nicht
hinsichtlich der maximalen Ausnutzung, der Effizienz oder die Drehmo-
mentwelligkeit optimiert. Um die Designoptimierung unter méglichst re-
alistischen Betriebsbedingungen durchzufiihren, wird in der vorliegen-
den Arbeit eine Geometrieoptimierung mit unterlagerter Optimierung der
Ansteuerung vorgestellt. Ein dhnlicher Ansatz wird in [107] gewahlt, al-
lerdings werden darin Finite Elemente Methoden eingesetzt, die eine ho-
here Rechenzeit zur Folge haben. Demgegeniiber werden in dieser Arbeit
analytische Methoden verwendet, um somit in tiberschaubarer Zeit eine
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4 Auslegung und Optimierung

Berechnung von Paretomengen fiir unterschiedliche Polkonfigurationen
zu ermoglichen.

Das Vorgehen zur Berechnung der Paretomengen in Abhangigkeit von
Leistungsdichte und Effizienz erfolgt nach dem Gewichtungsansatz in
[108] zur Optimierung einer synchronen Reluktanzmaschine. Da es sich
hierbei um eine andere Motortopologie handelt und abweichende Zielgro-
en von Interesse sind, unterscheiden sich das Optierungsverfahren und
die geeigneten Optimierungsalgorithmen von denen der vorliegenden Ar-
beit.

4.1 Grundlagen zur Auslegung geschalteter
Reluktanzmaschinen

Die folgenden Zusammenhinge bilden die Basis zur Auslegung und Opti-
mierung einer geschalteten Reluktanzmaschine. Die vorgestellten Grund-
lagen werden genutzt, um einen Grobentwurf zu entwickeln und um
relevante Optimierungsparameter zu identifizieren. Zum besseren Ver-
stdndnis der folgenden Informationen ist in Abbildung 4.1 eine SRM mit
den relevanten Parametern skizziert.

Auflenmafie

Sofern die Aufenmafie der Maschine nicht vorgegeben sind, lassen sich
diese mit Hilfe der allgemeinen Entwurfsgleichung (1.1) ableiten. Die zu-
gehorigen Grofienordnungen kénnen mittels [60] fiir die SRM ermittelt
werden. Einen deutlich praktischeren Ansatz mit entsprechenden empiri-
schen Daten liefert Miller [20]. Hierbei wird das geforderte Drehmoment
liber einen Ausgangskoeffizienten K in Abhangigkeit zum Rotordurch-
messer D; und der Aktiveisenlange lp, bestimmt:

M = K . Dilee (4‘1)
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4.1 Grundlagen zur Auslegung geschalteter Reluktanzmaschinen

Fir fliissig gekiihlte Motoren im Traktionsbereich ist fiir den Ausgangsko-
effizienten K ein Wertebereich von 0,02 mNm/mm3 bis 0,10 mNm/mm3
angegeben.?

Das Verhéltnis von Rotordurchmesser zu Aktiveisenlange wird haufig zu
eins gewdahlt, wobei hochdynamische Antriebe auch kleinere Verhaltnisse
aufweisen [20].

Das Verhiltnis von Innendurchmesser D; zu Auf3endurchmesser D, wird
zwischen 0,4 und 0,7 gewdahlt, wobei mit steigender Polzahl das Verhaltnis
tendenziell grofder zu wahlen ist. Fiir eine SRM mit 6/4-Konfiguration
wird beispielsweise ein Verhéltnis von D; /D, = 0,5 empfohlen [20].

Abbildung 4.1:  Skizze der SRM mit den relevanten Parametern

9Dabei wird von einer vergleichbaren Leistungsdichte wie im Luftfahrtbereich ausgegangen.
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4 Auslegung und Optimierung

Anzahl der Wicklungsstrange

Die Entscheidung tiber die Anzahl der Wicklungsstrange wird durch fol-
gende Eigenschaften beeinflusst:

Um einen Vierquadrantenbetrieb zu gewahrleisten, sind mindestens
drei Strange notwendig.

Mit steigender Strangzahl erhoht sich der Aufwand fiir die Leistungs-
elektronik und die Anschlussleitungen, wodurch die Kosten zuneh-
men.

Die Drehmomentschwankungen und die unregelméafiige Belastung
des Zwischenkreises sinken mit steigender Strangzahl.

Mit zunehmender Anzahl an Strangen verbessern sich die Notlaufei-
genschaften beim Ausfall eines Strangs.

Die magnetische Frequenz im Eisen steigt mit zunehmender Strang-
zahl, was erhohte Eisenverluste mit sich bringt.

Anzahl der Pole

Demgegentiber hat die Polpaarzahl Einfluss auf die folgenden Eigenschaf-

ten:
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Mit erh6hter Polpaarzahl verringert sich der Fluss im Statorjoch. Das
ermoglicht eine kleinere Jochweite und damit einen gréfieren Rotor-
durchmesser, was entsprechend Gleichung (4.1) zu einem hoéheren
Ausgangsmoment fiihrt.

Die elektrische Frequenz der Maschine steigt mit der Polpaarzahl.
Dadurch nehmen sowohl die Verluste im Umrichter, als auch die fre-
quenzabhingigen Verluste in der Maschine zu.

Mit einer Polpaarzahl p > 2 wird die stérende zweite harmonische
Strukturschwingung nicht angeregt, wodurch ein besseres Gerdusch-
verhalten resultiert. Polpaarzahlen von p > 2 bewirken keine erheb-
lichen Verbesserungen des akustischen Verhaltens. [110]



4.1 Grundlagen zur Auslegung geschalteter Reluktanzmaschinen

Jochweite

Da sich der magnetische Fluss eines Zahns auf zwei Jochpfade aufteilt,
muss die Jochweite ys g mindestens der halben Zahnbreite bgy entspre-
chen. Da eine erhebliche Sattigung im Zahn erwiinscht ist, jedoch im Joch
nicht, sollte dieser Wert um 20 % bis 40 % erhoht werden [20]. Zudem
wirkt sich eine hohe Jochweite im Stator positiv auf das akustische Ver-
halten der Maschine aus [60].

Zahnbreite
Bei der Wahl der Stator- und der Rotorzahnbreite, die tiblicherweise als

Statorzahnwinkel 5 und Rotorzahnwinkel S angegeben werden, miissen
die folgenden Bedingungen erfiillt werden [20]:

Bs < Br (4.2)
21
Bs = MmNy (4.3)
21
Bs < Ne Br (4.4)

mit der Strangzahl m, der Anzahl an Statorzdhnen Ng und der Anzahl an
Rotorzahnen Ny. Die Begriindung der Verhaltnisse erfolgt in [20].

Zahnlinge

Die Lange der Rotorzdhne dy sollte laut Miller [20] in folgendem Intervall
liegen:

20:6 <dg<30-6 (4.5)
wobei § die Weite des Luftspalts darstellt. Als Anhaltspunkt fiir die Rotor-
zahnlange empfiehlt Miller die Halfte der Zahnbreite bg.

Die Lange der Statorzdhne dg ergibt sich aus der Bedingung fiir die
Statorjochweite yg und aus dem Verhaltnis von Rotor- zu Statordurch-
messer. Eine Verringerung der Statorzahnlédnge fiihrt zu einem grofieren

109



4 Auslegung und Optimierung

Rotordurchmesser und somit zu einem héheren Drehmoment. Gleichzei-
tig verringert sich die verfiigbare Nutflache, was sich negativ auf das ther-
mische Verhalten der Maschine auswirkt.

Aus dem resultierenden Nutquerschnitt und dem maximalen Strangstrom
lasst sich zudem auf die maximale Stromdichte schliefSen. Aufgrund der
thermischen Kapazitit der Kupferleiter und unter Annahme einer adiaba-
ten Erwdrmung lasst sich eine effektive Stromdichte von 20 A/mm? als
Anhaltspunkt fiir die Maximalleistung einer elektrischen Maschine ablei-
ten. Dieser Wert hat sich nach [106] auch in der Praxis bewéahrt.

Luftspaltweite

Der Luftspalt § ist so klein wie moglich zu wahlen, um eine hohe Fluss-
dichte in der d-Stellung zu erzielen. Die begrenzenden Faktoren sind hier-
bei die Fertigungstoleranzen sowie die thermischen und die strukturdy-
namischen Verformungen im Betrieb. Bei Maschinen im automobilen
Traktionsbereich sind Luftspaltweiten zwischen 0,3 mm und 0,8 mm {ib-
lich.

Wellendurchmesser

Der Wellendurchmesser D,, sollte moglichst grofd gewahlt werden, wobei
mit steigender Drehzahl die Mindestanforderung an den Durchmesser zu-
nimmt. In [20] wird folgende empirische Formel als Orientierung angege-
ben:

2
w

lFe\/ meglge

Hierbei darf die kritische Drehzahl n. [min-1] nicht iiberschritten werden.
lg. entspricht dabei der Eisenldnge und my der Masse des Rotors. Der Vor-
faktor ergibt sich aus der Umrechnung ins metrische System.

n. = 1,668 - 10° (4.6)

Windungszahl
Die Anzahl der Windungen pro Pol Np ergibt sich aus der geforderten Eck-

drehzahl n.. Eine Abschatzung fiir den Grobentwurf liefert die folgende
Gleichung [20]:
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4.2 Verfahren zur anforderungsoptimalen Auslegung

Uy €
Np ZK

= 4.7
21 - Neck * bs ' lFe : Bmax : kr ( )

wobei Uzk fiir die verfiigbare Zwischenkreisspannung, n. fiir die Eck-
drehzahl, by fiir die Statorzahnbreite, [, fiir die Aktiveisenldnge und By, .«
fiir die maximale Flussdichte im Luftspalt stehen. Der Parameter k, wird
fiir eine Reihenschaltung der Spulen eines Strangs zu k, = 2 gesetzt und
zu k. = 1 im Falle einer Parallelschaltung der Spulen eines Strangs. Der
griechische Buchstabe € reprasentiert den Winkelbereich, in dem der
Fluss wahrend einer Bestromungsphase bei einem Betriebspunkt an der
Eckdrehzahl ansteigt. Dieser Wert kann mit guter Ndherung zu € = /Ny
angenommen werden, wobei Ny die Anzahl der Rotorzdhne darstellt. Die
Herleitung erfolgt iiber die Gleichsetzung der elektrischen Flussverket-
tung in der Spule und der geometrischen Flussverkettung im Statorzahn.

4.2 Verfahren zur anforderungsoptimalen
Auslegung

Mit den im vorigen Abschnitt dargelegten Grundlagen lasst sich bereits
eine SRM mit geforderter Drehmoment- und Drehzahlvorgabe auslegen.
Allerdings sind die Parameterintervalle sehr weit gefasst und somit ist
keine Anpassung an eine definierte Anwendung und die damit verbunde-
nen Zielvorgaben moglich.

Entsprechend Abschnitt 1.2 ist das Ziel dieser Arbeit eine SRM als Trakti-
onsantrieb fiir Elektrofahrzeuge zu entwickeln, die eine sehr hohe Leis-
tungsdichte und zudem eine hohe Effizienz aufweist. Daraus ergibt sich

ein Optimierungsproblem mit einer zweidimensionalen Zielfunktion f:

f=Uf) (4.8)

wobei f; die skalare Zielfunktion der Leistungsdichte und f, die skalare
Zielfunktion der Effizienz reprasentiert.

Die Wertebereiche der beiden Zielfunktionen spannen gemeinsam eine
zweidimensionale Zielmenge auf, die alle mdglichen Zielvektoren beinhal-
tet. Eine exemplarische Skizze der Zielmenge einer zweidimensionalen

Vektorfunktion f ist in Abbildung 4.2 dargestellt.
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Paretomenge

2

T h
Abbildung 4.2:  Ziel- und Paretomenge einer zweidimensionalen Vektorfunktion

Darin sind neben der Zielmenge in Abhdngigkeit von f; und f, einige Bei-
spielzielvektoren fa_b_c und die zugehorige Paretomenge abgebildet.

Die Paretomenge beinhaltet alle Zielvektoren, die es nicht ermdoglichen
eine Eigenschaft zu verbessern, ohne die jeweils andere zu verschlech-

tern. Als Beispiel ist der Zielvektor E zu nennen, der in der Zielmenge
liegt, aber nicht Teil der Paretomenge ist. Dieser Zielvektor kann sowohl
in der Eigenschaft f;, als auch in der Eigenschaft f, verbessert werden.

Demgegentiber kann der Zielvektor E nur in der Eigenschaft f; verbessert
werden, indem die Eigenschaft f, reduziert wird. Ein Zielvektor, der ent-

sprechend ]T;; oder ETeil der Paretomenge ist, wird als Paretooptimum
bezeichnet.

Um der weich formulierten Anforderung an eine sehr hohe Leistungs-
dichte und an eine hohe Effizienz gerecht zu werden, ist die Paretomenge
in Abhdngigkeit dieser beiden Zielgrofien zu bestimmen. Die Paretomenge
liefert ein umfassendes Verstiandnis iiber die Grenzen und Abhangigkeit
der beiden Zielgrof3en und dient somit als Entscheidungsbasis fiir das fi-
nale Motordesign.
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4.2 Verfahren zur anforderungsoptimalen Auslegung

4.2.1 Anforderungen

Die definierten Zielgrofden Leistungsdichte und Effizienz miissen unter
Beriicksichtigung der Anwendung im realen Fahrbetrieb ermittelt und op-
timiert werden.

Abbildung 4.3 zeigt einen typischen Betriebsbereich einer Traktionsma-
schine fiir ein Fahrzeug der oberen Kompaktklasse. In dem Schaubild ist
zum einen die maximale Drehzahl-Drehmoment-Charakteristik und zum
anderen die relative Energieverteilung im Neuen Européaischen Fahrzyk-
lus (NEFZ) [109] dargestellt.
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Abbildung 4.3: Drehzahl-Drehmoment-Charakteristik und relative Energievertei-
lung im Neuen Europdischen Fahrzyklus (NEFZ)

Leistungsdichte

Um ein Kriterium fiir die Leistungsdichte abzuleiten, ist die Charakteristik
des maximalen Drehmoments zu betrachten. Die Leistung ist hierbei pro-
portional zu dem Produkt aus Drehmoment und Drehzahl. In Abbildung
4.3 ist zu sehen, dass die Drehmomentanforderung bis zur Eckdrehzahl
konstant ist und anschlieffend mit > 1/n abfallt. Die Eckdrehzahl liegt bei
etwa einem Drittel der Maximaldrehzahl. Dieser Drehmomentverlauf
wird gewahlt, da die Anwendung eine hohe Langsbeschleunigung bei ge-
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ringen Drehzahlen verlangt, wiahrend bei hoheren Drehzahlen die Anfor-
derung an eine hohe Beschleunigung abnimmt. Bei Fahrten mit sehr hoher
Geschwindigkeit sind lediglich die Fahrwiderstidnde durch den Antrieb zu
decken. Aufgrund dieser Lastcharakteristik wird der Motor mit einer ho-
hen Drehzahlspreizung!? von 1:3 betrieben, um das Gewicht des Motors
zu reduzieren.

Da die Drehzahl-Drehmoment-Charakteristik und das dufiere Bauvolu-
men entsprechend Abschnitt 4.2.3 definiert sind, kann die Zielfunktion
der Leistungsdichte f; durch einen Abgleich der Motorcharakteristik
M (n) und der Lastcharakteristik M; (n) abgeleitet werden:

1 = min(M(n) — M,(n)) (4.9)

Da geschaltete Reluktanzmaschinen einen weiten Konstantleistungsbe-
reich aufweisen [62], ist das Drehmoment M. an der Eckdrehzahl n,
die relevante Zielfunktion f; zur Optimierung der Leistungsdichte. Daher
vereinfacht sich Gleichung (4.9) zu

fl = Meck = M(neck) (410)

Esistanzumerken, dass die maximale Motorleistung in der Regel oberhalb
der Eckdrehzahl liegt. Beziiglich der Anwendung ist dies jedoch irrelevant,
da die geforderte Lastcharakteristik in diesem Bereich tibererfillt wird.

Effizienz

Die Effizienz einer elektrischen Traktionsmaschine wird im Kontext eines
oder mehrerer Referenzfahrzyklen bewertet. Als Beispiel ist in Abbildung
4.3 die relative Energieverteilung eines elektrischen Antriebs innerhalb
des NEFZ dargestellt. Die Energie W, eines Betriebspunktes p im Fahrzyk-
lus beschreibt das Produkt aus der mechanischen Leistung B, und Ver-
weildauer t,, im entsprechenden Betriebspunkt:

Wo=h- 1t (4.11)

10 Die Drehzahlspreizung beschreibt das Verhdltnis aus Eckdrehzahl zu Maximaldrehzahl.
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4.2 Verfahren zur anforderungsoptimalen Auslegung

Ein Betriebspunkt mit hoher relativer Energie w,, = W, /W besitzt dem-
nach eine hohe Relevanz fiir die Effizienz des Motors, wobei W die Ge-
samtenergie liber dem Fahrzyklus darstellt. Als skalare Zielgrofie fiir die
Effizienz ist daher die mit w,, gewichtete Summe der Wirkungsgrade 7 al-
ler Betriebspunkte p heranzuziehen:

fa= Z Wy 1 (4.12)

pPEP

mit der Gesamtmenge aller Betriebspunkte P.

Um den Aufwand fiir die Optimierung zu begrenzen, werden lediglich die
Wirkungsgrade der zwei bis drei Betriebspunkte mit der héchsten relati-
ven Energie in der Zielfunktion f, beriicksichtigt.

Weitere Anforderungen

Neben Leistungsdichte und Effizienz sind weitere Kriterien, wie Kosten,
Drehmomentwelligkeit und Gerduschemission relevant fiir einen Trakti-
onsantrieb in Elektrofahrzeugen. Diese Gréfden werden allerdings nicht
direkt in die Optimierung einbezogen, sondern iiber die Randbedingung
und die Auswahl des finalen Maschinendesigns beriicksichtigt.

4.2.2 Optimierungskonzept

Im Folgenden wird das kaskadierte Optimierungsverfahren bestehend
aus einer tberlagerten Geometrieoptimierung und einer unterlagerten
Ansteueroptimierung erlautert.

Kaskadenstruktur

Entsprechend Abschnitt 4.2.1 erfolgt die Optimierung des Motordesigns
anhand der Zielgrofien Leistungsdichte f; und Effizienz f, an den dedi-
zierten Betriebspunkten. Um das notwendige Drehmoment und den Wir-
kungsgrad in den entsprechenden Betriebspunkten zu berechnen, ist eine
geeignete Ansteuerung erforderlich. Infolge der vielen Freiheitsgrade zur
Berechnung eines Betriebspunktes wird die Steuerung in die Designopti-
mierung mit einbezogen. Wie anschlieflend in Abschnitt 4.2.4 erliutert,
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4 Auslegung und Optimierung

stellen die Ansteuer- und die Geometrieoptimierung sehr unterschiedli-
che Anforderungen an den Optimierungsalgorithmus, weshalb ein kaska-
diertes Optimierungsverfahren mit einer tberlagerten Geometrieopti-
mierung und einer unterlagerten Ansteueroptimierung gewahlt wird.

In Abbildung 4.4 ist die Struktur des Verfahrens und das Vorgehen zur Be-
rechnung eines paretooptimalen Designs skizziert. Zunachst erfolgt ein
Grobentwurf mit den Grundlagen aus Abschnitt 4.1. In der {iberlagerten
Designoptimierung werden die Geometrieparameter gezielt variiert, bis
das gewiinschte Optimum erreicht wird. Die notwendigen Kriterien zur
Bewertung des Designs werden in der unterlagerten Ansteueroptimie-
rung berechnet. Unter den gegebenen Randbedingungen werden hier die
optimalen Ansteuerparameter des aktuellen Designs berechnet und der

Zielvektor f = (f1, f>) an die iibergeordnete Designoptimierung zuriick-
gegeben.

Zur Berechnung eines paretooptimalen Designs wird eine Gewichtung
zwischen Leistungsdichte und Effizienz eingefiihrt, wobei zur Berechnung

Optimierung der
Geometrie
&
I Optimier der
Ansteuerung
I
Variation der I Variation der
Geometrieparameter | Steuerparameter
Optimierung der /I Effizienz- & Dreh-
Ansteuerung \ momentberechnung
I
: | .
—— optlmal.e | optimale
Geometrie? Steuerung?
I
| Y
paretooptimales I Effizienz &
Design I Leistungsdichte
.

Abbildung 4.4: Struktur des Optimierungsverfahrens zur Berechnung eines pareto-
optimalen Designs
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4.2 Verfahren zur anforderungsoptimalen Auslegung

einer gesamten Paretomenge mehrere Ansitze moglich sind. Der Zusam-
menhang wird in Abschnitt 4.2.4 bei der Vorstellung der Optimierungsal-
gorithmen dargelegt. Damit die Paretomengen in vertretbarer Zeit ermit-
telt werden kénnen, basiert das Verfahren auf analytischen Methoden.

Analytische Berechnung

Die Optimierung der SRM erfolgt mit Hilfe der Toolkette aus Kapitel 3 und
Abbildung 3.1, wobei nur die analytische Maschinenberechnungssoftware
SPEED herangezogen wird. Im Vergleich zu der Systemsimulation und der
numerischen Berechnung ermdéglicht SPEED eine sehr schnelle Berech-
nung des Drehmoments und des Wirkungsgrades einzelner Betriebs-
punkte. Da die Modelle der frequenzabhangigen Verluste durch den Pro-
totyp validiert werden sollen, finden bei der Auslegung lediglich die
Verlustmodelle aus SPEED Verwendung. Demnach werden die Kupferver-
luste, die Eisenverluste und die Luftreibungsverluste beriicksichtigt, wo-
bei fiir die Eisenverluste eine Ableitung der Steinmetzmethode [63, 78]
herangezogen wird und die Luftreibungsverluste nach der Methode von
Vrancik [110] berechnet werden. Die Wirbelstromverluste in den Leitern
werden hierbei nicht modelliert. Im Rahmen der Anderung des Bohrungs-
durchmessers variieren die Luftreibungsverluste nur geringfiigig, wes-
halb dieser Einfluss bei der Optimierung vernachléssigt wird.

Entsprechend Abbildung 4.4 erfolgt vor jeder Optimierung ein Abgleich
mit den Ergebnissen einer FEA, um eine hohe Genauigkeit der analyti-
schen Berechnung in SPEED zu ermdglichen. Die Programmsteuerung
und die Integration der Optimierungsalgorithmen werden analog zu Ab-
bildung 3.1 in MATLAB durchgefiihrt.

Zur Berechnung eines Betriebspunktes in SPEED kénnen entweder die
Steuerparameter des ATC-Verfahrens nach Abschnitt 2.2.4 oder eine Soll-
trajektorie des Stroms vorgegeben werden. In beiden Fillen wird der
Strom durch eine Zweipunktregelung bereitgestellt, wobei die begrenzte
Stromdynamik in Abhangigkeit von der Zwischenkreisspannung zu be-
riicksichtigen ist. Dadurch ergibt sich eine hohe Anzahl an Freiheitsgraden
zur Berechnung eines Drehzahl-Drehmoment-Betriebspunktes, was unter
anderem im folgenden Abschnitt thematisiert wird.
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4 Auslegung und Optimierung

4.2.3 Randbedingungen und Parameter

Aufgrund der Komplexitit des elektrischen Antriebstranges und des be-
grenzten Bauraums im Fahrzeug wird zu Beginn der Entwicklung eine
Auslegung des Gesamtsystems vorgenommen und daraus werden die
Schnittstellen und Randbedingungen der einzelnen Komponenten abge-
leitet.

Aus den verbleibenden Freiheitsgraden der Motorkomponente werden
anschlieffend die relevanten Parameter fiir die Optimierung identifiziert.

Vorgaben durch das Gesamtsystem

Durch den begrenzten Bauraum ist die Aktiveisenldnge auf 205 mm und
der Statordurchmesser auf 170 mm begrenzt.

Infolge der hohen Leistungsdichteanforderung wird eine Maximaldreh-
zahl von 30.000 min! vorgegeben, woraus sich eine Luftspaltweite von
0,6 mm und ein Wellendurchmesser von 48 mm ergeben.

Die Anzahl der Striange wird auf drei begrenzt, um den Anschluss- und
Verkabelungsaufwand der Maschine moglichst gering zu halten und den-
noch einen Vierquadrantenbetrieb zu ermdoglichen. Wegen der Eigen-
schaften der Batterie und des Inverters wird die maximale Zwischenkreis-
spannung auf 780 V und der maximale Strangstrom auf 300 A begrenzt.

Die Vorgaben sind in Tabelle 4.1 zusammengefasst.

Tabelle 4.1: Vorgaben durch das Gesamtsystem

Eigenschaft Symbol Wert
Aktiveisenldnge lre 205 mm
Statordurchmesser D, 170 mm
Wellendurchmesser Dy, 48 mm
Luftspaltweite 1) 0,6 mm
Maximale Zwischenkreisspannung Uzk max 780V
Maximaler Strangstrom Istr, max 300A
Maximaldrehzahl Nmax 30.000 min-t
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4.2 Verfahren zur anforderungsoptimalen Auslegung

Des Weiteren folgt aus den Betriebsanforderungen des Fahrzeugs die
konkrete Vorgabe der relevanten Betriebspunkte und der Eckdrehzahl.
Diese Werte sind in Tabelle 4.2 aufgefiihrt. Die relevanten Betriebspunkte
fiir die Effizienz besitzen die gleiche relative Energie und stammen aus ei-
ner Kombination unterschiedlicher Fahrzyklen.

Variablen und Nebenbedingungen der iiberlagerten
Geometrieoptimierung

Durch die Vorgabe der dufderen Parameter beschranken sich die Frei-
heitsgrade zur Optimierung auf die inneren Geometrieparameter, die
Windungszahl und die Polpaarzahl. Eine Aufzdhlung der Parameter er-
folgt in Tabelle 4.3. Diese Variablen haben den grofdten Einfluss auf die
Zielfunktion und werden daher in der Optimierung bertcksichtigt.

Tabelle 4.2: Relevante Betriebspunkte zur Optimierung der Zielgréf3en

Bewertung der Effizienz Bewertung der Leistungsdichte
Drehzahl Eckdrehzahl Eckdrehzahl
13.750 min-! 20 Nm
11.000 min-!
23.750 min-! 10 Nm

Tabelle 4.3:  Berticksichtigte Parameter der Geometrieoptimierung

Parametername Symbol
Rotorjochweite YR
Rotorzahnldnge dgr
Statorzahnlange dg
Statorzahnwinkel Bs
Rotorzahnwinkel Br
Statorzahnflankenwinkel ag
Polwindungszahl Np
Polpaarzahl p
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4 Auslegung und Optimierung

Die inneren Parameter besitzen einen positiven rationalen Definitionsbe-
reich (yg,dg,ds, Bs, Br, @5 € Q1) und Grenzen, die in einem erweiterten
Bereich der Vorgaben aus Abschnitt 4.1 liegen. Um starke Sattigung im
Joch zu vermeiden, gilt zudem die Nebenbedingung:

Vs, ¥s = 1,2 - bg (4.13)

Entgegen der inneren Geometrieparameter besitzen die Polwindungszahl
und die Polpaarzahl einen diskreten Definitionsbereich (N ,D E N). Die
Beriicksichtigung diskreter Variablen schrankt die Wahl der Optimie-
rungsalgorithmen deutlich ein und erfordert einen grofien Zusatzauf-
wand bzgl. der Rechenzeit und der Implementierung. Aus diesem Grund
wird fiir die Windungszahl und Polpaarzahl ein alternativer Ansatz ge-
wéhlt.

Windungszahl

Um den Einfluss der Windungszahl mit einzubeziehen, ohne dabei die
Komplexitit der Optimierung zu sehr zu steigern, wird fir die diskrete
Windungszahl eine Transformation herangezogen. Ziel der Transforma-
tion ist die Beriicksichtigung des Einflusses der Windungszahl mittels
kontinuierlicher Gréf3en. Das Verhalten einer variablen Windungszahl Np
wird daher durch die Zwischenkreisspannung Uk und den Strangstrom
Is abgebildet:

Uz = Uz " —— (4.14)
ZK ZK0 Ty
Np
Isty = Istro “Noo (4.15)
P,0

wobei Uzg o und Ig o den definierten Vorgaben aus Tabelle 4.1 entspre-
chen, Uzx und Ig; die variablen Eingabewerte in SPEED darstellen und
Np, die feste Windungszahl in SPEED reprasentiert. Diese Transforma-
tion ist moglich, da bei der Variation von Uzx und Ig,, entsprechend den
Gleichungen (4.14) und (4.15) das gleiche Systemverhalten resultiert wie
durch eine Variation der Windungszahl, was im Folgenden gezeigt wird.

Die Windungszahl verhalt sich proportional zur magnetischen Durchflu-
tung O und zur induzierten Spannung u;,q. Die magnetische Durchflutung
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4.2 Verfahren zur anforderungsoptimalen Auslegung

ist abhdngig von Strom und Windungszahl. Mit einer Anderung der Win-
dungszahl um den Faktor k = Np/Np, ergibt sich folgender Zusammen-

hang fiir einen Strang:
0 = I - (kNP,O) = (kIStr) : NP,o (4.16)

Da bei dquivalenter Durchflutung die magnetischen Verhéltnisse inner-
halb der Maschine gleichbleiben, ist die Darstellung nach (4.15) zulassig.
Die induzierte Spannung beeinflusst die Stromdnderung in der Maschine
und damit das elektrische Verhalten. Unter Vernachlassigung des Wider-
standes und unter Beriicksichtigung der Anderung der Windungszahl um
den Faktor k ergibt sich folgender Zusammenhang fiir einen Strang:

dls Uzk
LE2E = U = Kt = K (2 = ) (4.17)
wobei L die strom- und winkelabhingige Stranginduktivitiat darstellt.
Durch Einsetzen von Gleichung (4.15) in Gleichung (4.17) ergibt sich fol-
gender Zusammenhang:
dlsyr Uz

- g Wnd (4.18)

Eine reziprok proportionale Anderung der Zwischenkreisspannung hat
demnach dieselbe Stromdynamik zur Folge wie eine proportionale Ande-
rung der Windungszahl. Damit ist der Zusammenhang aus Gleichung
(4.14) bestitigt.

Polpaarzahl

Im Gegensatz zur Windungszahl wird die Polpaarzahl nicht direkt in die
Optimierung mit einbezogen, sondern vorab festgelegt. Da die Variable
mit p € [1,3] einen sehr kleinen Definitionsbereich aufweist, wird fiir jede
der relevanten Polpaarzahlen die Paretomenge berechnet und daraus die
globale Paretomenge abgeleitet. Polpaarzahlen p > 3 werden aufgrund
der zunehmenden Frequenz und des abnehmenden magnetischen Wider-
standsverhaltnisses!! nicht berticksichtigt [20].

11 Das magnetische Widerstandsverhdltnis zwischen der Position mit minimalem und der mit
maximalem Luftspalt ist maf3gebend fiir die Drehmomentbildung.
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4 Auslegung und Optimierung

Variablen und Nebenbedingungen der unterlagerten
Ansteueroptimierung

Zur Bewertung des Motordesigns hinsichtlich seiner anwendungsspezifi-
schen Leistungsdichte und Effizienz ist ein optimales Ansteuerverfahren
erforderlich. Ein gingiges und einfach zu implementierendes Verfahren
stellt das ATC entsprechend Abschnitt 2.2.4 dar. In diesem Verfahren ste-
hen die drei Parameter Einschaltwinkel 6,,, Ausschaltwinkel 8,¢ und
Strommaximum I, zur Verfiigung, wie in Tabelle 4.4 zusammengefasst.

Tabelle 4.4: Berticksichtigte Parameter der Ansteueroptimierung mit ATC

Parametername Symbol
Einschaltwinkel Bon
Ausschaltwinkel Oott
Strommaximum Imax

In der Praxis findet das ATC-Verfahren vor allem im oberen Drehzahlbe-
reich und bei hohen Drehmomentanforderungen Anwendung. Befinden
sich die relevanten Betriebspunkte hingegen im unteren Drehzahlbereich,
wird haufig das DITC-Verfahren angewandt, um die Drehmomentwellig-
keit zu reduzieren. Um diese Funktionalitit in die Ansteueroptimierung
zu integrieren, wurde in [E6] ein Verfahren vorgestellt, um die Effizienz
zu optimieren und dabei eine minimale Drehmomentwelligkeit zu garan-
tieren. Da entsprechend Tabelle 4.2 die relevanten Betriebspunkte im
oberen Drehzahl- oder maximalen Drehmomentbereich liegen, wird in
dieser Arbeit ausschliefilich das ATC-Verfahren mit den Variablen aus Ta-
belle 4.4 zur Ansteueroptimierung herangezogen. Je nach Komponente
(Effizienz / Leistungsdichte) der zweidimensionalen Zielfunktion sind zu-
dem unterschiedliche Nebenbedingungen erforderlich.

Nebenbedingung zur Optimierung der Effizienz

Zur Beurteilung der Effizienz an den Betriebspunkten aus Tabelle 4.2 ist
ein definiertes Drehmoment zur entsprechenden Drehzahl erforderlich.
Dieses Drehmoment kann durch unterschiedliche Kombinationen der Pa-
rameter aus Tabelle 4.4 bereitgestellt werden. Der Punkt optimaler Effizi-
enz wird dabei erzielt, wenn das geforderte Drehmoment erreicht wird
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4.2 Verfahren zur anforderungsoptimalen Auslegung

und die Verluste minimiert werden. Daher wird das erforderliche Dreh-
moment Mg als Nebenbedingung ¢; < 0 in die Ansteueroptimierung inte-
griert:

G =My—M<0 (4.19)

wobei M dem resultierenden Drehmoment mit der aktuellen Ansteuerung
entspricht.

Nebenbedingung zur Optimierung der Leistungsdichte

Wie in Abschnitt 4.1 bereits erldutert, wird das maximale Drehmoment
durch den Effektivwert der Stromdichte begrenzt. Um das maximale
Drehmoment und somit die Leistungsdichte zu beurteilen, darf eine ma-
ximale Stromdichte von J,,,x = 20 A/mm? nicht liberschritten werden.
Daraus ergibt sich die Nebenbedingung c,:

C2 =] _]max <0 (420)

mit dem resultierenden Effektivwert der Stromdichte /, der sich aus der
aktuellen Ansteuerung ergibt.

4.2.4 Optimierungsalgorithmus

Zur Berechnung einer Paretomenge sind unterschiedliche Ansiatze mog-
lich. Eine Option stellen die Evolutiondren oder Multiple Swarm Algorith-
men [111, 112] dar, die eine direkte Berechnung der Paretomenge ermog-
lichen. Demgegeniiber lisst die Gruppe der gradientenbasierten
Optimierungsalgorithmen keine direkte Berechnung der Paretomenge zu.
Die Berechnung der Paretomenge ist jedoch iterativ durch eine Gewich-
tung der einzelnen Komponenten der Zielfunktion moglich [113]:

f@=a fi+(1-a)-f, (4.21)

mit der eindimensionalen Zielfunktion f in Abhangigkeit vom Gewich-
tungsfaktor a € [0,1]. Zur Berechnung der Paretomenge wird a in diskre-
ten Abstinden iiber den gesamten Definitionsbereich variiert und jeweils
die resultierende Zielfunktion f (a) optimiert.
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4 Auslegung und Optimierung

Um eine gute Verteilung der resultierenden Paretomenge zu erzielen,
werden die Zielfunktionen f; € [0,1], k = 1,2 ebenfalls normiert. Die Op-
timierung der Zielfunktion erfolgt in der Regel iiber eine Minimierung und

daher ergeben sich folgende Komponenten der Zielfunktion f:

M—Mmin

fi=—F—— (4.22)

Mmax—Mmin

fp = ——lmin_ (4.23)
NMmax~"min

wobei M das Drehmoment und 7 die gewichtete Effizienz im Fahrzyklus
entsprechend Gleichung (4.12) reprasentiert. Die Indizes min und max
stehen fiir die jeweils minimalen und maximalen Werte von Drehmoment
und Leistungsdichte. Sie werden berechnet indem vorab eine Optimie-
rung mit a = 0 zur Bestimmung von M, Nmax SOWie a = 1 zur Berech-
nung von M.y, Nmindurchgefithrt wird.

In der unterlagerten Ansteueroptimierung werden zuniachst die Kompo-
nenten der Zielfunktion aus Gleichung (4.22) und (4.23) getrennt berech-
net und als skalarer Wert entsprechend Gleichung (4.21) an die liberge-
ordnete Ansteueroptimierung {ibergeben. Die Algorithmen zur
Minimierung der entsprechenden Zielfunktionen werden im Folgenden
vorgestellt.

Algorithmus der iiberlagerten Geometrieoptimierung

Die Zielmenge der tberlagerten Zielfunktion verhalt sich stetig differen-
zierbar, weist einen geringen Gradienten auf und besitzt eine geringe,
aber dennoch relevante Anzahl an Extremwerten. Um einen geeigneten
Algorithmus fiir das Optimierungsproblem zu identifizieren, werden die
folgenden drei Algorithmen gegeniibergestellt, die jeweils in der Opti-
mization Toolbox in MATLAB integriert sind [64]:

* Interior Point Algorithmus (IPA):

Der IPA ist ein deterministischer, gradientenbasierter, lokaler Opti-
mierungsalgorithmus, der das Optimierungsproblem einer eindimen-
sionalen Zielfunktion 16st [114]. Die Rechenzeit des IPA ist vergleichs-
weise gering, jedoch ist zur Berechnung der gesamten Paretomenge
eine iterative Vorgehensweise erforderlich.
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4.2 Verfahren zur anforderungsoptimalen Auslegung

*  Genetischer Algorithmus (GA):

Der GA ist angelehnt an das biologische Evolutionsprinzip [115]. Ver-
glichen mit dem IPA ist dieser Algorithmus besser geeignet, um glo-
bale Extremwerte der Zielfunktion zu identifizieren. Allerdings sind
die lokalen Optimierungseigenschaften schlechter und damit ist die
Rechenzeit hoher. Der verwendete GA liefert ebenfalls die Losung ei-
nes eindimensionalen Optimierungsproblems.

*  Multi Objective Algorithmus (MOA):

Der MOA basiert auf dem Evolutionsprinzip des GA, ermdoglicht jedoch
eine direkte Losung des mehrdimensionalen Optimierungsproblems.
Dieses Verfahren stellt sich als sehr zeitaufwendig heraus, trotz der
Tatsache, dass keine iterative Berechnung nach Gleichung (4.21) er-
forderlich ist.

Die Algorithmen zur Berechnung der Paretomenge werden anhand eines
vereinfachten Beispiels hinsichtlich Genauigkeit und Rechenzeit gegen-
iibergestellt. Im Gegensatz zu den Parametern aus Tabelle 4.3 wird hierfiir
eine geringere Anzahl an freien Geometrieparametern verwendet und die
axiale Lange variiert, um ein gefordertes Drehmoment am Eckpunkt zu
erzielen. Die Ergebnisse der resultierenden Paretomengen sind in Abbil-
dung 4.5 zusammengefasst. Angesichts der sehr langen Rechenzeit erfolgt
ein vorzeitiger Abbruch der Optimierung mittels GA und MOA. Lediglich
das Verfahren mit dem IPA ist nach etwa vier Tagen abgeschlossen. Die
Optimierung mit dem GA wird nach der Berechnung eines Punktes und
einer Rechenzeit von 57 Stunden abgebrochen. Nach einem Zeitintervall
von 12 Tagen wird der MOA ebenfalls abgebrochen und das bis dahin er-
zielte Ergebnis in Abbildung 4.5 dargestellt.

Es ist zu sehen, dass sich die Ergebnisse aller drei Algorithmen derselben
Paretofront anndhern und somit plausible Ergebnisse aufweisen. Im Ver-
gleich der Algorithmen erzielt der GA die hochste Effizienz und damit die
beste Genauigkeit, demgegeniiber jedoch der enorme Rechenaufwand
steht. Der Vergleich des MOA und IPA zeigt, dass der evolutiondre Algo-
rithmus bei iberschaubarer Rechenzeit keine Vorteile gegeniiber dem
gradientenbasierten Verfahren aufweist. Unter der Beriicksichtigung der
Rechenzeit ist es also zielfiihrend, den IPA zu verwenden.

Es ist allerdings zu beachten, dass der IPA ein lokales Optimierungsver-
fahren darstellt und somit nicht zwingend jedes globale Optimum findet.
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4 Auslegung und Optimierung

Dies ist an dem besseren Abschneiden des GA gegeniiber dem IPA bei ho-
hen Leistungsdichten ersichtlich.

Um diesem Nachteil zu begegnen ohne die Rechenzeit wesentlich zu stei-
gern, wird nachfolgend eine Kombination des GA und IPA vorgestellt. Die
Paretooptimierung erfolgt iterativ anhand der eindimensionalen Ziel-
funktion aus Gleichung (4.21). Zu Beginn jedes Iterationsschritts erfolgt
zunachst eine sehr grobe Optimierung mit Hilfe des GA, um den Bereich
des globalen Optimums zu identifizieren. Dieses Ergebnis wird anschlie-
fend als Startwert der lokalen Optimierung mit dem IPA verwendet.
Dadurch wird sowohl eine schnelle Berechnung als auch eine hohe Genau-
igkeit der Paretooptimierung ermoglicht. Um den positiven Einfluss der
groben Startwertoptimierung zu demonstrieren, sind in Abbildung 4.6 die
Paretomengen mit und ohne vorheriger Anwendung des GA dargestellt.
Es ist zu erkennen, dass vor allem im mittleren Effizienz- und Leistungs-
dichtebereich bessere Werte durch die Kombination erzielt werden. Die
geringere Leistungsdichte im Vergleich zu Abbildung 4.5 ergibt sich aus
den gednderten Randbedingungen entsprechend Abschnitt 4.2.3.

39 T T 32
— 38 — 30
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= 37 = 28
3 3
S S
= 367 5 26
%] %]
g g
235 |——1pA g2
E —— MOA E —%— IPA
= I —
34 GA 221 | ——1pA+GA
33 20
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Effizienz [%] Effizienz [%]
Abbildung 4.5: Paretomengen - mit  Abbildung 4.6: Paretomengen - mit
unterschiedlichen und ohne
Optimierungsalgo- evolutiondrer Start-
rithmen berechnet wertoptimierung
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Algorithmus der unterlagerten Ansteueroptimierung

Im Vergleich zur iiberlagerten Geometrieoptimierung ist das Optimie-
rungsproblem der Ansteuerung deutlich aufwendiger. Die Zielmengen aus
Gleichung (4.22) und Gleichung (4.23) weisen hohere Gradienten auf, be-
sitzen eine hohere Anzahl an lokalen Extrema und aufgrund der jeweili-
gen Nebenbedingungen aus Gleichung (4.19) und Gleichung (4.20) sind
sie zudem nichtkonvex und in Teilbereichen unstetig.

Ein fiir diese Anforderungen geeignetes Optimierungsverfahren stellt der
Pattern-Search-Algorithmus (PSA) dar [116]. Der PSA ist Teil der me-
taheuristischen Optimierungsverfahren und ermdoglicht die Losung des
Problems ohne Bildung des Gradienten.

Um eine stabile Optimierung zu gewahrleisten, muss die Abbruchbedin-
gungen der unterlagerten Ansteueroptimierung kleiner als die minimale
Schrittweite der liberlagerten Geometrieoptimierung gewdahlt werden.

4.2.5 Ergebnisse der Optimierung

In diesem Abschnitt werden zunichst die resultierenden Paretomengen
der unterschiedlichen Polkonfigurationen vorgestellt und anschlief3end
wird der Einfluss der Geometrieparameter anhand einer konkreten Pol-
konfiguration diskutiert. Die Ergebnisse sind im Rahmen einer Bachelor-
arbeit [S8] entstanden.

Resultierende Paretomengen

Nach Anwendung des Optimierungsverfahrens mit den Statorpol-/Rotor-
polkonfigurationen 6/4, 12/8 und 18/12 ergeben sich die Paretomengen
aus Abbildung 4.7. Eine Untersuchung bei halber Maximaldrehzahl und
vergleichbaren Anforderungen erfolgt in [E2].

Es ist ersichtlich, dass mit der 6/4-Konfiguration die hochsten Wirkungs-
grade und mit der 12 /8-Konfiguration die hochsten Leistungsdichtewerte
erzielt werden konnen. Die globale Paretomenge wird daher aus der
12/8- und der 6/4-Konfiguraton gebildet. Ausgehend von hohen Leis-
tungsdichtewerten dominiert die Paretomenge der 12/8-Konfiguration
bis zum Schnittpunkt mit der Paretomenge der 6/4-Konfiguration. Ab
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4 Auslegung und Optimierung

30 .

20 ' | —%— 6/4-SRM
——12/8-SRM

18/12-SRM
15 -

90 91 92 93 94
Effizienz [%]

Abbildung 4.7: Resultierende Paretomengen

Leistungsdichte [kW/]]

dort dominiert die Paretomenge der 6/4-Konfiguration mit zunehmender
Effizienz. Die 18/12-Konfiguration weist weder bzgl. der Leistungsdichte
noch bzgl. der Effizienz einen Vorteil gegeniiber den beiden anderen Kon-
figurationen auf.

Mit zunehmender Anzahl der Rotorzdhne Ny steigt die elektrische Grund-
frequenz 'f der Maschine entsprechend

1f = 2mn - Ny (4.24)

wobei n die Motordrehzahl darstellt. Die steigende Frequenz fiihrt zu hé-
heren Eisenverlusten und damit zu einer geringeren Effizienz. Dieser Ein-
fluss wird bei der 18/12-SRM deutlich. Die zunehmenden Eisenverluste
bei abnehmender Effizienz wirken sich auflerdem negativ auf das resul-
tierende Drehmoment und damit die Leistungsdichte aus. Die Leistungs-
dichtezunahme aufgrund der reduzierten Jochweite bei hoheren Polpaar-
zahlen hat hierbei offensichtlich ein geringeres Gewicht.

Dagegen iliberwiegt bei der 12/8-Konfiguration letzterer Einfluss. Vergli-
chen mit der 6/4-SRM fiihrt die verringerte Jochweite zu einem héheren
Leistungsdichtevermdgen. Die Reduktion der Eisenverluste infolge der
geringeren Grundfrequenz fiihrt allerdings bei hoheren Effizienz- und ge-
ringeren Leistungsdichteanforderungen zu einem Vorteil der 6/4-Konfi-
guration.
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4.2 Verfahren zur anforderungsoptimalen Auslegung

Es ist anzumerken, dass sich diese Verhaltnisse mit einer verdanderten An-
forderung an die Maximaldrehzahl verschieben [E2].

Dain dieser Arbeit der Leistungsdichte eine héhere Relevanz als der Effi-
zienz beigemessen wird, erfolgt die anschlieflende Analyse der Geomet-
rieparameter anhand der 12 /8-Konfiguration.

Einfluss der Geometrieparameter

Der Einfluss der Geometrieparameter wird anhand der 12/8-SRM disku-
tiert. In Abbildung 4.8 ist die entsprechende Paretomenge und in Abbil-
dung 4.9 die zugehorige Verteilung der Verluste dargestellt.

In Abbildung 4.8 ist zu erkennen, dass ausgehend von sehr hoher Leis-
tungsdichte (Punkt A) eine schnelle Zunahme der Effizienz bei geringer
Abnahme der Leistungsdichte mdglich ist. Mit etwas geringerer Auspra-
gung ist dieselbe Aussage in umgekehrter Abhangigkeit moglich: Ausge-
hend vom Maximum der Effizienz (Punkt C) wird mit einer leichten Ver-
ringerung der Effizienz eine hohe Leistungsdichtesteigerung erzielt. Ein
sinnvoller Kompromiss liegt daher selten bei dem Maximum einer Ziel-
grofie.
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Abbildung 4.8: Paretomenge der 12/8-SRM mit Beispielgeometrien A, B und C
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Abbildung 4.9: Verluste der 12/8-SRM Paretomenge in Abhdngigkeit der Effizienz

Aus Abbildung 4.9 geht hervor, dass die Eisenverluste die dominierende
Verlustkomponente darstellt. Mit zunehmender Effizienz nimmt deren
Anteil deutlich ab. Demgegeniiber nehmen die Kupferverluste bei hohen
Werten der Effizienz leicht zu. Die Luftreibungsverluste werden fiir jede
Konfiguration vorab berechnet und als konstant angenommen.

Zur Veranschaulichung der Auswirkungen auf das Motordesign sind die
drei markierten Designs aus Abbildung 4.8 in Abbildung 4.10 dargestellt.
Der kontinuierliche Verlauf der Geometrieparameter in Abhdngigkeit der
Effizienz erfolgt in Abbildung 4.11 und Abbildung 4.12.

\.: » 8
v l \‘ -

Abbildung 4.10: Beispielgeometrien zu Abbildung 4.8

A) Geometrie mit maximaler Leistungsdichte
B) Geometrie mit mittlerer Leistungsdichte / Effizienz
C) Geometrie mit maximaler Effizienz
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Abbildung 4.12: Windungszahl und Polradien der 12/8-SRM Paretomenge
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4 Auslegung und Optimierung

Es ist zu sehen, dass die Statorjochweite yg zunimmt und die Statorzahn-
lange dg und die Rotorzahnldnge dyp mit steigender Effizienz abnehmen.
Mit zunehmender Jochweite sinkt die Flussdichte in diesem Bereich und
damit nehmen die Eisenverluste ab. Des Weiteren werden die Stator- und
Rotorzahne magnetisch bis weit in die Sattigung belastet, was eine hohe
Eisenverlustdichte in diesen Elementen nach sich zieht. Werden diese Ele-
mente entsprechend Abbildung 4.11 verkiirzt, liefern diese einen geringe-
ren Beitrag zu den Gesamtverlusten. Die Konsequenz verkiirzter
Statorzdhne ist hingegen ein verringerter Nutquerschnitt, was die auf
20 A/mm? begrenzte Stromdichte erhéht und somit die sinkende Leis-
tungsdichte bedingt.

Eine weitere Erkenntnis ldsst sich aus der Kombination von Abbildung
4.11 und Abbildung 4.12 gewinnen. Mit zunehmender Effizienz nimmt die
transformierte Polwindungszahl zu und der Rotordurchmesser nimmt ge-
ringfiigig ab. Eine zunehmende Windungszahl hat eine steigende indu-
zierte Spannung zur Folge, wodurch sich die Eckdrehzahl verringert.
Demgegeniiber beeinflusst der abnehmende Rotordurchmesser die indi-
zierte Spannung negativ wodurch die Eckdrehzahl steigt. Um die Anforde-
rung aus Tabelle 4.2 optimal zu erfiillen, gleichen sich diese beiden Ein-
flussfaktoren gegenseitig aus. Aus diesem Zusammenhang kann geschlos-
sen werden, dass sich bei dominierenden Eisenverlusten ein abnehmen-
des Verhéltnis von Bohrungsdurchmesser zu Aufiendurchmesser positiv
auf die Effizienz und negativ auf die Leistungsdichte auswirkt.

Aus dem unteren Teil der Abbildung 4.12 ist ersichtlich, dass bei sehr ho-
hen Leistungsdichteanforderungen erhéhte Rotor- und Statorzahnflan-
kenwinkel von Vorteil sind, wohingegen im iibrigen Bereich eine geringe
Sensitivitdt von den Zahnwinkeln ausgeht.

4.3 Finales Motorkonzept

Die Ergebnisse der Optimierung werden herangezogen um das finale Mo-
torkonzept zu entwickeln. Aufgrund der hohen Leistungsdichteanforde-
rung und auf Basis der Paretomengen, stellt sich die 12/8-Konfiguration
als das geeignetste Konzept heraus. Um neben der hohen Leistungsdichte
eine madglichst gute Effizienz zu erzielen, ist ein Design auf der Pare-
tomenge zu wahlen, welches leicht unterhalb der maximalen Leistungs-
dichte liegt.
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4.3 Finales Motorkonzept

Neben Leistungsdichte und Effizienz sind allerdings weitere Eigenschaf-
ten von Relevanz, die in dem Optimierungsverfahren nicht direkt adres-
siert werden. Beispielsweise verbessern sich mit zunehmender Polpaar-
zahl die akustischen Eigenschaften und die Dauerleistungsdichte. Ersteres
war der Grund, weshalb sich die Autoren in [117] fiir eine 18/12-Konfigu-
ration entschieden haben. In der vorliegenden Arbeit wird dennoch eine
12 /8-Konfiguration gewahlt, da damit bei hohen Leistungsdichten eine
wesentlich bessere Effizienz realisiert werden kann. In Anlehnung an
[117] sind die kritischen Resonanzfrequenzen mit dieser Konfiguration
dennoch weit oberhalb der Eckdrehzahl zu erwarten und daher fiir die
Anwendung akzeptabel. Hintergrund ist eine zunehmende Dominanz der
aerodynamischen Fahrzeug- und Abrollgerdusche im oberen Drehzahlbe-
reich [118].

Das resultierende Prototypdesign ist in Abbildung 4.13 im Kontext der Pa-
retomengen dargestellt. Wegen einer diskreten Windungszahl und einer
leicht erhdhten Jochweite zur Verbesserung der Akustik, liegt das Zielde-
sign leicht unterhalb des paretooptimalen Designs.

Unabhingig von den geringen Einschrankungen werden dennoch eine
sehr hohe Maximalleistungsdichte von 30 kW/I und eine reprasentative
Effizienz im Fahrzyklus von 91,3 % erzielt.

Die resultierenden Motordaten werden im Folgenden ndher erldutert.

30 F
Prototyp

25

—¥— 6/4-SRM
——12/8-SRM
18/12-SRM
90 91 92 93 94
Effizienz [%]

Abbildung 4.13: Resultierendes Motordesign im Kontext der Paretomengen

Leistungsdichte [kW/]]

15 f
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4 Auslegung und Optimierung

4.3.1 Motordaten

Die finalen Motordaten des Prototyps sind in Tabelle 4.5 zusammenge-

fasst.

Tabelle 4.5: Motordaten

Eigenschaft Symbol Optimierung Prototyp
Auflendurchmesser D, 170 mm 170 mm
Rotordurchmesser D; 105 mm 105 mm
Wellendurchmesser Dy, 48 mm 48 mm
Aktiveisenldnge lre 205 mm 205 mm
Statorjochweite Vs 10,1 mm 10,1 mm
Rotorjochweite YR 17,7 mm 17,7 mm
Statorzahnlange ds 21,9 mm 21,9 mm
Rotorzahnlange dr 10,7 mm 10,7 mm
Statorzahnwinkel Bs 15,4° 16,6°
Rotorzahnwinkel Br 15,9° 17,4°
Statorzahnflankenwinkel as 4,7° 4,7°
Polwindungszahl Np 10 10
Polpaarzahl p 2 2
Anzahl Statorzdhne Ng 12 12
Anzahl Rotorzdhne Nr 8 8
Kupferfullfaktori2 kcu 48 % 36 %13
Blechmaterial - CDW NO20 CDW NO20

12 Der Kupferfiillfaktor beschreibt das Verhdltnis des Kupferquerschnitts zu der gesamten Nut-

fldche bis zum Luftspalt.

13 Wenn das Verhdltnis lediglich auf die Spulenkérper bezogen wird, ergibt sich ein Kupferfiill-

faktor von 49 %.
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4.3 Finales Motorkonzept

Dabei werden die Daten als Ergebnis der Auslegungsoptimierung und die
Daten des tatsachlich gefertigten Prototyps gesondert aufgefiihrt. Die Un-
terschiede haben ihre Ursache in Einschrankungen bei der hausinternen
Fertigung und bei abweichenden Mafden der gelieferten Blechpakete. Die
Wicklung des Prototyps wird entsprechend dem alternierenden Spulen-
konzept aus Abschnitt 3.4.1 umgesetzt. Die Fertigung des Prototyps wird
im folgenden Abschnitt nidher erlautert.
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5 Priifstand und Prototypfertigung

5 Priifstand und
Prototypfertigung

In diesem Kapitel werden der Priifstand und die einzelnen Komponenten
des Prototyps vorgestellt. Ein Grofdteil der Komponenten wurden dabei
selbst und im Rahmen von studentischen Arbeiten [S1, S4, S9, S10] entwi-
ckelt und umgesetzt. Diese umfassen samtliche Aktivteile des Elektromo-
tors, den Signalverarbeitungsteil des Wechselrichters, die Steuer- und Re-
gelungssoftware sowie die automatisierte Kennfeldvermessung.

5.1 Priifstandskonzept

Abgesehen von den Messungen am Epsteinrahmen werden alle Messun-
gen an dem Prifstand aus Abbildung 5.1 vorgenommen. Die wesentlichen
Daten der vorhandenen Infrastruktur sind in Tabelle 5.1 zusammenge-
fasst. Details zu den Messungen am Epsteinrahmen sind [85, 98] und [S6]
zu entnehmen.

Die blauen Elemente in Abbildung 5.1 stellen eine Lastmaschine und ein
am Institut entwickeltes Umrichtersystem namens iVert dar. Der iVert be-
steht im Wesentlichen aus vier aktiv gekiihlten SKiiP 513GD122 Modulen
[119] der Firma Semikron und einem kommerziellen dSpace Signalverar-
beitungssystem [120]. Die SKiiP-Module sind jeweils als aktiven Netz-
gleichrichter, zwei Wechselrichter und einen dreiphasigen Gleichstrom-
steller konfiguriert. Einer der Wechselrichter ist mit der Lastmaschine,
einer Asynchronmaschine der Firma Oswald [121], verbunden. Die Steu-
erung des Systems sowie die Darstellung der Zustandsvariablen erfolgt
iiber die dSpace-Oberfliche auf dem PC. Um Drehzahlen iber
10.000 min~! messen zu kénnen, wird die Priiflingsmaschine iiber ein
Spezialgetriebe [122] der Firma Puls mit einem Ubersetzungsverhéltnis
von 3,045:1 an die Lastmaschine gekoppelt.
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5.1 Priifstandskonzept

Aktiver
Netzgleich-
richter

Wechsel- Last-
richter maschine

DC/DC
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Getriebe

Wechsel-
richter

Abbildung 5.1: Darstellung des Gesamtpriifstands [S1]

Die griinen Elemente in Abbildung 5.1 bilden die im Rahmen dieser Arbeit
entwickelten Komponenten ab. Diese stellen sowohl den Wechselrichter,
einschliefllich der Steuer- und Regelungssoftware, als auch die geschal-
tete Reluktanzmaschine dar.

Der Leistungsteil des Wechselrichters basiert ebenfalls auf SKiiP
513GD122 Modulen, wobei die Topologie in Abschnitt 5.3 dargelegt wird.
Der Wechselrichter wird direkt mit dem Gleichstromsteller des iVert-Sys-
tems verbunden. Die Steuerung, Regelung und Kommunikation mit dem
PC erfolgt iiber ein am Institut entwickeltes Signalverarbeitungssystem
namens ETI-DSP-System. Die SRM wird liber sechs Motorleitungen mit
dem Wechselrichter verbunden, wobei eine Strom- und Spannungsmes-
sung je Strang der SRM erfolgt. Die Messung des Drehmoments M und der
Drehzahl n erfolgt auf der hochdrehenden Seite des Getriebes. Die Motor-
temperatur wird ebenfalls iiber ein Messsystem erfasst. Im Folgenden
werden die Details und Fertigungsschritte des Motors und des Umrichters
naher erldutert. Die Details zur Sensorik, zum Messsystem und den damit
verbundenen Messunsicherheiten werden in Abschnitt 5.4 behandelt.
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5 Priifstand und Prototypfertigung

Tabelle 5.1: Eigenschaften der Infrastruktur (Blauer Bereich der Abbildung 5.1)

Komponente Zentrale Eigenschaft Wert

- Aktiver Netzgleichrichter Maximale Zwischenkreis- 50V

- Wechselrichter spannung

- DC/DC-Steller

Je basierend auf SKiiP513GD122 | Maximaler Wechselstrom 400 A

Modulen von Semikron [119] Effektivwert

. Maximale Leistung 215 kW

- Lastmaschine

Asynchronmaschine von Maximales Drehmoment 540 Nm

Oswald [121] . .
Maximale Drehzahl 15.080 min-t
Ubersetzungsverhiltnis 3,045:1
Maximale Leistung 200 kW

- Getriebe
Spezialgetriebe von Puls [122] | Maximales Drehmoment 180 Nm

der schnellen Welle

Maximale Drehzahl 30.000 min-t

- Signalverarbeitungssystem
DS1006 von DSpace [120]

5.2 Elektromotor

Die technischen Daten des Motors sind bereits in Abschnitt 4.3 auf Seite
132 aufgefiihrt. In diesem Abschnitt liegt der Fokus auf der Beschreibung
des Fertigungsprozesses.

Gehiuse und Welle

Das Gehduse inklusive Lager und Welle wurde vom Projektpartner beige-
steuert. Es besteht aus einem Aluminiumguss mit integrierten Kiihlkana-
len. Eine Darstellung der fertigen Maschine ist in Abbildung 5.2 zu sehen.

Die Kupplung mit dem Getriebe erfolgt durch eine Steckverzahnung mit-
tels einer innenverzahnten Anpasshiilse.
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5.2 Elektromotor

Blechpakete

Die Blechpakete entsprechend Abbildung 5.3 bestehen aus einem NO20-
Blech der Firma C.D. Walzholz [88]. Sie werden lasergeschnitten und mit-
tels Backlack paketiert. Aufgrund geringfiigiger Fertigungsabweichungen
der Luftspaltweite ist das Blechpaket in acht zueinander verdrehte Seg-
mente unterteilt.

Das Fiigen der Blechpakete ins Gehduse und auf die Welle sowie das Aus-
wuchten erfolgt ebenfalls extern.

Spulen

Die Fertigung der alternierenden Zahnspulen erfolgt mit Hilfe selbst ent-
wickelter Werkzeuge. In Abbildung 5.4 ist eine Explosionszeichnung des
Werkzeugs der parallelwandigen Spule dargestellt. Die gekennzeichnete
Nummerierung dient der anschlief}enden Beschreibung des Fertigungs-
prozesses.

Abbildung 5.2: Fertiger Prototyp der geschalteten Reluktanzmaschine
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5 Priifstand und Prototypfertigung

Abbildung 5.3:  Stator- und Rotorblechpaket

Die in Abbildung 5.4 mit (1) bis (4) bezeichneten Komponenten stellen
den Wickelkorper dar, welcher in Abbildung 5.5 in montierter Form zu
sehen ist.

Teil (1) entspricht dem Kernelement und besitzt dieselben Mafde wie ein
Statorzahn. Es handelt sich um ein Frasteil aus Polyoxymethylen (POM).
POM bietet den Vorteil, dass durch den weichen Kunststoff keine Schadi-
gung an der Drahtisolation riskiert wird. Dariiber hinaus weist es gute
Gleiteigenschaften auf, was die Montage und Reinigung erleichtert.

An diesem Kernelement werden an den axialen Enden Wickelkopfstiitzen
(2) angebracht, welche aus Blue Stone [123] als 3D-Druck gefertigt wer-
den. Diese sind Bestandteile der fertigen Spulen und dienen der Formbil-
dung des Wickelkopfes und dem Schutz vor den scharfen Blechpaketkan-
ten.

Um eine dichte Packung der Windungen zu ermdoglichen, wird der Wickel-
kern von den Elementen (3) nach oben und unten gestiitzt. Diese Ele-
mente sind analog dem Kernstiick ebenfalls ein Frasteil aus POM. Da beim
Wickelvorgang hohe Kréfte auf das Werkzeug einwirken, werden aufien
3 mm dicke lasergeschnittene Stahlteile angebracht.

Nach der Montage des Wickelkorpers folgt der Wickelvorgang. Dazu wird
zunachst das Isolationspapier Myoflex 2ZNK75 [124] (4) justiert und der
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5.2 Elektromotor

Abbildung 5.5: Montierter Kern des Wickelwerkzeugs

Wickelkérper einseitig auf eine Drehbank eingespannt. Es werden jeweils
zwei Leiter unter mechanischer Spannung parallel auf den Kérper gewi-
ckelt. Die Schlitze auf der linken Seite des Kerns in Abbildung 5.5 dienen
dem Ein- und Ausfiihren der Drihte. Als Drahtmaterial wird ein Kupfer-
lackdraht nach IEC/DIN EN 60317-13 mit 0,80 mm Durchmesser und
Grad 3 Lackbeschichtung verwendet.
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5 Priifstand und Prototypfertigung

Im Anschluss an den Wickelvorgang wird der Spulenkdrper inklusive
Wicklung in die Gussformen (5) eingefiihrt und verschraubt. Die Gussfor-
men sind zweiteilig und bestehen aus gefrasten POM-Schalen als Guss-
und Leiterstiitzkontur sowie 10 mm dicken gelaserten Stahlplatten, um
den erforderlichen Anpressdruck zu erméglichen. Damit bei dem nachge-
lagerten Vergussvorgang keinen Material austritt, werden die Vergussfor-
men mittels einer O-Ring-Schnur gegeneinander abgedichtet. Um die An-
schlussdrahte korrekt zu positionieren, werden zuletzt die Keile (6) in die
Wickelschlitze eingesetzt.

Fiir den Vergussprozess wird das gesamte Werkzeug entsprechend Abbil-
dung 5.4 aufgerichtet und auf der Tragerkonstruktion (8) abgestellt. Als
Vergussmaterial wird Araldite CW 5725 BD [125] von Huntsman verwen-
det. Dieses wird langsam und kontinuierlich in den Trichter der Gussform
(5) eingefiihrt und anschlief3end fiinf Stunden bei 90 °C ausgehartet. Um
anschlieflend eine einfache Reinigung zu ermdéglichen, wird das POM-Ma-
terial mit seinen schlechten Haftungseigenschaften verwendet. Zudem
wird zu Beginn der Spulenfertigung das Trennmittel Semiperm Monofilm
[126] von Poxy-Systems auf alle Einzelteile, abgesehen von (2) und (4),
aufgetragen.

Zuletzt wird der Wickelkorper abgedriickt und demontiert, um die ver-
gossene Spule mitsamt dem Isolationspapier (4) und den Wickelkopfstiit-
zen (2) zu entnehmen.

Die fertige Spule ist in Abbildung 5.6 dargestellt. Sie wird auf einen Stator-
zahn aufgesteckt und axial verklebt. Bei der Integration in den Motor ist
darauf zu achten, dass zunachst alle keilformigen Spulen eingesetzt wer-
den und anschliefiend die parallelwandigen.

Abbildung 5.6: Vergossene Spulen
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5.2 Elektromotor

Die Anschliisse der parallel gefiihrten Leiter werden anschlief3end abiso-
liert und gebiindelt in einen Kabelschuh gepresst. Die einzelnen Spulen
eines Strangs werden mittels Kupferschienen mit alternierender Polaritat
verbunden, siehe Abbildung 5.7.

Abbildung 5.7: Spulenverschaltung
Messwicklungen

Zur Messung der induzierten Spannung und der Spannungsverteilung der
parallelen Leiter innerhalb einer Nut werden verteilte Messwindungen in
die parallelwandige Spule integriert. Dazu wird entsprechend Abbildung
5.8 ein diinner Draht mit einem Durchmesser von 0,3 mm zwischen die
Primirwindungen gelegt. Analog zur Primdrspule werden N, = 10 Win-
dungen in Serie gewickelt und pro Lage zwei Messwindungen alternie-
rend platziert. Im Gegensatz zur Primarspule werden die Messspulen-
strdnge nicht parallelgeschaltet, sondern einzeln herausgefiihrt. Des
Weiteren wird nicht zwischen jede Lage eine Schicht mit Messspulen ein-
gefligt, um den Fertigungsaufwand zu begrenzen.

Unabhangig von dieser Vereinfachung ist es eine grofle Herausforderung,
die Primarwicklung akkurat zu wickeln und zudem die Messspulen exakt
an den gewiinschten Stellen zu positionieren, wobei der Schwierigkeits-
grad mit jeder Lage zunimmt. Um ein Verrutschen der Messwindungen zu
vermeiden, werden sie jeweils liber- und unterhalb mit Kapton-Klebe-
band im Wickelkopfbereich fixiert. In Abbildung 5.9 ist der Wickelvorgang
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5 Priifstand und Prototypfertigung

der letzten Lage und in Abbildung 5.10 die fertige Spule mit den integrier-
ten Messwindungen dargestellt. Es ist zu erkennen, dass sich leichte Un-
regelmafiigkeiten in den oberen Lagen ergeben, aber die Messspulen den-
noch weitestgehend an der gewiinschten Stelle verlaufen.

herausgefiihrte
Messspulenstrange

N, =10 serielle

Messspulen-
windungen

Messwindung

Abbildung 5.8: Messspulenkonzept

Abbildung 5.9: Wickelvorgang der Messspulen
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Abbildung 5.10: Fertige Spule mit integrierter Messspule

Im Anschluss an den Wickelvorgang werden die Spulen analog zum zuvor
beschriebenen Prozess vergossen. Es ist anzumerken, dass die Integration
von Messspulen zu einem erhéhten Spannungsrisiko fiihrt und daher nur
bei reduzierter Zwischenkreisspannung angewandt wird. Das Werkzeug
zur Fertigung der Spulen mit Messwindungen aus Abbildung 5.9 und Ab-
bildung 5.10 unterscheidet sich von dem aus Abbildung 5.4. Es entspricht
einem fritheren Entwicklungsstadium.

Kreisstrommessung

Um neben den induzierten Spannungen der parallelwandigen Wicklung
eine Validierung der Kreisstrome der keilféormigen Wicklung zu ermogli-
chen, werden die Anschlussleitungen des finalen Prototyps einzeln aus
dem Maschinengeh&use herausgefiihrt. Damit kénnen die Stréome der ein-
zelnen Windungsstrange mit Hilfe von externen Stromwandlern des Typs
LEM LA 100-P [127] gemessen werden.

5.3 Umrichter

Dieser Abschnitt behandelt den Umrichter mit dem Aufbau seines Leis-
tungsteils, dem Signalverarbeitungsteil sowie der Software zum Betrieb
des Umrichters und der geschalteten Reluktanzmaschine.
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Leistungsteil

Die gangigste leistungselektronische Schaltung zum Betrieb einer SRM ist
in Abbildung 2.9 dargestellt. Da der Fokus der vorliegenden Arbeit auf
dem Elektromotor liegt, wird zur Reduktion des Entwicklungsaufwands
ein bestehender Umrichterschrank [128] mit zwei Drehstrombriicken-
schaltungen an die Anforderungen einer SRM angepasst. Damit wird die
Schaltung aus Abbildung 5.11 verwendet, wobei beide Drehstrombrii-
ckenschaltungen aus je einem SKiiP 513GD122 Modul [119] bestehen.

Wie den ausgegrauten Bauelementen in Abbildung 5.11 zu entnehmen ist,
werden von den insgesamt zwolf IGBTs und zwolf Dioden nur jeweils
sechs aktiv verwendet. Dies hat unter anderem den Vorteil, dass per Soft-
ware und ohne Verdrahtungsaufwand zwischen einer SFP- und einer LFP-
Konfiguration gewechselt werden kann.

Die Zwischenkreiskapazitit Czi besteht aus 10 Folienkondensatoren und
ist mit insgesamt 9 mF bemessen, wodurch von einer konstanten Zwi-
schenkreisspannung uzx ausgegangen werden kann.

Signalverarbeitungsteil

Die Signalverarbeitung des SRM-Wechselrichters basiert auf dem ETI-
DSP-System [129-131], welches im Rahmen einer Vielzahl von Doktorar-
beiten und studentischen Arbeiten am Institut entwickelt wurde. Das Sys-
tem besteht aus verschiedenen Ein-, Ausgabe- und Steuerungsplatinen,
die allesamt in ein 19“-Rack integriert werden und tiber ein Bussystem
verbunden sind. Der Busmaster ist ein Digitaler Signalprozessor (DSP)
TMS320C6748 [132] von Texas Instruments, welcher neben der Busver-
waltung auch das Kernstiick des Steuerverfahrens der SRM und des Zu-
standsautomaten fiir die Betriebssteuerung darstellt [S10].

Der DSP ist tiber eine USB-Schnittstelle mit dem PC verbunden, auf dem
mittels einer LabVIEW-Oberflache die Ein- und Ausgabe definierter Daten
ermoglicht wird. Die Programmierung des DSPs erfolgt mit Hilfe automa-
tischer Code-Generierung aus MATLAB Simulink.

Ein weiteres Kernstiick der Signalverarbeitung stellt eine Einschubkarte
mit einem Field Programmable Gate Array (FPGA) des Typs
EP4CE40F23C6N [133] von Altera dar, die Uiber das Bussystem mit dem

146



5.3 Umrichter

(e, * g - L]

[ 0 A

Uk JE— g g
O - - L

0 A"

[ O B

OC“

Abbildung 5.11: Leistungsteil des SRM Umrichters

Es wird lediglich die Hdlfte der verfiigbaren Leistungshalbleiter
genutzt.

DSP verbunden ist. Auf dem FPGA ist in Redundanz zu dem DSP ein wei-
terer Zustandsautomat zur Betriebssteuerung implementiert, welcher mit
dem Zustandsautomaten des DSPs gekoppelt ist. Die Freigabetasten und
der Not-Stopp sind liber das Bedienpanel direkt mit dem FPGA verbun-
den. Zudem gibt das Bedienpanel eine visuelle Auskunft iber den Be-
triebszustand und einige Betriebsgrofien.
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Abbildung 5.12: Signalverarbeitung des SRM Wechselrichters [S10]

Die Analog-Digital-Wandler sind allesamt direkt mit dem FPGA verbun-
den. Das bietet den Vorteil, dass die Messdaten mit einer Taktrate von
120 MHz deutlich schneller ausgewertet werden kdnnen als mit der Takt-
frequenz des DSPs von 8 kHz. Diese schnelle Auswertung ist entscheidend
fiir die Stromregelung, wie es unter folgendem Abschnitt ,Steuer- und Re-
gelungssoftware” niaher erlautert wird. Uber die Analog-Digital-Wandler
stehen die Strangspannungen ug;,, die Zwischenkreisspannung uyk, der
Zwischenkreisstrom izx sowie die Strangstrome i, und die Temperatur
der SKiiP-Module Yyg4,, zur Verfligung. Die Auswertung der Resolver-
Signale erfolgt mit Hilfe einer am Institut entwickelten Auswertekarte
[134], die iiber das Bussystem mit dem DSP verbunden ist.

Die Ansteuerung der Schiitze und die Signale an die integrierten Gate-
Treiber der SKiiP Module erfolgt durch die FPGA Karte.

Steuer- und Regelungssoftware

Die Steuerung und Regelung der SRM erfolgt nach dem ATC-Verfahren,
welches in Abschnitt 2.2.4 dargelegt ist. Als freie Parameter dienen hierbei
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5.3 Umrichter

der Einschaltwinkel 6,,, der Ausschaltwinkel 6,4 und der maximale
Stromwert I,,. Das Hystereseband ist mit I, + 5A festgelegt. Die
freien Parameterwerte werden vorab in Abhingigkeit vom Sollmoment
und der Solldrehzahl ermittelt. Dazu wird eine Offlineoptimierung unter
Zuhilfenahme der Modelle aus Kapitel 3 angewandt, um einen verlustop-

timalen und drehmomentwelligkeitsreduzierten Betrieb zu ermoglichen.

Die Parametervorgabe in Abhéngigkeit der Sollgrofien ist in Form von
LUTs auf dem DSP implementiert. Diese Informationen werden mitsamt
dem aktuellen Winkel an den FPGA iibergeben, auf dem die Stromregung
und die Ansteuerung der Leistungshalbleiter erfolgen.

Die Stromregelung erfolgt durch einen Zweipunktregler mit einer vorge-
gebenen Stromschwelle, wobei zwischen Soft- und Hard-Chopping ge-
wahlt werden kann. Beim Soft-Chopping wird jeweils zwischen Stromauf-
bau mit voller Zwischenkreisspannung und den Freilaufzustinden
alterniert, wihrend beim Hard-Chopping nur die positive oder negative
Zwischenkreisspannung an die Maschinenklemmen geschaltet wird. Die
erste Variante hat den Vorteil einer deutlich reduzierten Schaltfrequenz
der Leistungshalbleiter, wiahrend die zweite Variante fiir den Generator-
betrieb obligatorisch ist [20]. Zwischen dem Einschaltwinkel 6,,, und dem
Ausschaltwinkel 8¢ liegt der Stromsollwert auf dem Maximalstrom [, ,.
Aufierhalb dieses Intervalls liegt der Stromsollwert bei null und der Strom
wird stets mit der vollen Zwischenkreisspannung abgebaut, unabhangig
davon ob Soft- oder Hard-Chopping selektiert ist.

Die Zeitpunkte des Stromaufbaus und des Stromabbaus werden durch ei-
nen Vergleich der aktuellen Rotorposition mit den Steuerparametern 6,
und 6,¢ ermittelt. Wegen der begrenzten Taktfrequenz des DSP-Systems
und der damit verbundenen begrenzten Aktualisierung des Winkelsignals
kommt es mit steigender Drehzahl zu grofden Winkelfehlern. Daher erfolgt
innerhalb des FPGAs eine Interpolation des Winkelsignals mit Hilfe der
aktuellen Drehzahl, welche durch Differentiation aus dem Winkelsignal
berechnet und zu den Abtastzeitpunkten mit dem tatsdchlichen Winkel-
signal synchronisiert wird. Dariiber hinaus ist es wichtig, die Latenzzeit
des Winkelsignals zu kompensieren.

Eine deutlich umfassendere Beschreibung und Validierung des Steuer-
und Regelverfahrens erfolgt in [S1, S4, S10].
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5.4 Messtechnik

In diesem Abschnitt werden das zur Auswertung verwendete Mess-
equipment und die automatisierte Messroutine erlautert.

Messequipment

Die Messungen fiir die Regelung erfolgen direkt mit Hilfe des zuvor be-
schriebenen DSP-Systems, wohingegen fiir die Wirkungsgradmessungen
und die Verlustanalyse geeichtes Messequipment verwendet wird. Die
einzelnen Instrumente und deren Eigenschaften sind in Tabelle 5.2 aufge-
fithrt.

Messroutine

Die Messroutine ist in LabVIEW implementiert und ermdglicht eine auto-
matisierte Auswertung eines gesamten Drehzahl-Drehmoment-Kenn-
felds. Der Ablauf der Routine ist in Abbildung 5.13 skizziert.

Zu Beginn jedes Betriebspunktes wird gepriift, ob die Temperatur in dem
vorgegebenen Fenster liegt. Zur Vermessung der Kennfelder wird eine Be-
triebstemperatur von 45 °C mit einer maximalen Abweichung von 5 °C
festgelegt. Liegt die Temperatur dartiiber, wird die Maschine bei einer ge-
ringen Drehzahl und ohne Strom betrieben, bis die Solltemperatur wieder
erreicht ist. Im Falle einer Untertemperatur wird ein Betrieb bei mittlerer
Drehzahl und hohem Drehmoment bis zum Erreichen der Solltemperatur
gewahlt.

Im Anschluss an den Temperaturzyklus wird der gewiinschte Arbeits-
punkt eingestellt und die Messdaten werden aufgezeichnet. Dazu wird zu-
nachst die Solldrehzahl iiber die Lastmaschine eingeregelt und anschlie-
end das betriebspunktabhiangige Drehmoment des Priiflings freigegen.
Da die SRM nicht drehmomentgeregelt ist, wird lediglich ein definiertes
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5.4 Messtechnik

Tabelle 5.2: Messequipment mit entsprechenden Daten

Mess. Messgerit Sensor Genauigkeit Aufls-
grofie sung
+ (0,02 %
Leistung - vom Messwert
+0,04 %)
Spannung _ ]-\_i-/[ 0,01 Votm
Yokogawa Prizi- esswer
Strom sionsleistungs- LEM IT 400-S +0.0144 % 16 Bit
analysator [136]
Drehmo- WT3000 [135] Manner High- + 011 %
ment Speed-Flansch | — " 7
Rotorwin-
kel / Dreh- lll/lrzr:zler Zahn- | 4 0194
zahl
Tempera- | HBM QuantumX | Thermoele- .
tur MX1609KB [137] | mentTypkK | 07K 24 Bit
0,
Wider- Sefelec MGR10 £ (0,03%
stand [138] - vom Messwert | 10 pQ
+40 pQ)
Induzierte .
Spannung Yokogawa Oszil- - +0,5% 12 Bit
Krei loskop DL850EV LEM LA 100.p
reis- 139 j . .
strome [139] [127] £0,5% 12 Bit

Zeitintervall gewartet, bis der Betriebspunkt stabil ist. Anschliefiend er-
folgt die Datenerfassung, die die Aufzeichnung samtlicher Daten des Leis-
tungsmessgerdts, der Temperaturmessung, des DSP-Systems und des
iVert-Systems ermdoglicht.

Nach der Datenerfassung wird der nichste Betriebspunkt vorbereitet,
was ein Riicksetzen des Sollmoments, ein Hochzihlen der Zahlvariable
und ein definiertes Warteintervall von 10 s beinhaltet. Sobald die Messung
aller Betriebspunkte abgeschlossen ist, wird die Routine beendet.
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Abbildung 5.13: Ablaufdiagramm der automatisierten Messroutine [S1]
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6 Messergebnisse und
Validierung

In diesem Kapitel werden die Messergebnisse vorgestellt und die zuvor
entwickelten Modelle validiert.

Dabei liegt der Fokus insbesondere auf der Separation der Eisenverluste
und der Wirbelstromverluste in den Leitern.

Stand der Forschung und Abgrenzung

In der Literatur wird die Separation von Eisenverlusten und Wirbelstrom-
verlusten in den Leitern immer wieder als Herausforderung genannt [25,
75,105, 140]. Haufig werden die beiden frequenzabhangigen Verlustkom-
ponenten P, ¢ = P, e + Py cyac gemeinsam liber die Leistungsbilanz

Pv,f = Pe1 — Prech — v,Cu,DC — I'y,Reib (6.1)

validiert [25, 75], wobei P, Ppechs Py.cupc Und Py ey, die elektrische Ein-
gangsleistung, die abgegebene mechanische Leistung, die gewohnlichen
Kupferverluste sowie die Luft- und Lagerreibungsverluste reprasentie-
ren. Dariiber hinaus wurden in [25] mehrere Maschinen mit unterschied-
lichen Wicklungsausfiihrungen und demselben Blechmaterial untersucht,
was durch verdnderte frequenzabhingige Verluste eine gewisse Separa-
tion ermdglicht. In [140] wurden die einzelnen parallel verschalteten
Windungsstrange aus der Maschine herausgefiihrt, wodurch die Kreis-
strome gemessen werden konnen. Allerdings wird das System durch die
resistive und induktive Ddmpfung des Messsystems beeinflusst.

In dieser Arbeit wird ein neu entwickelter methodischer Ansatz gewahlt,
bei dem zunichst die Eisenverluste unter realistischen Flussdichteverlau-
fen am Epsteinrahmen gepriift werden. Dadurch kénnen die Eisenverlust-
modelle ohne den Einfluss der Wirbelstromverluste in den Leitern und
weitestgehend ohne den Einfluss von Zusatzverlusten (bedingt durch Fer-
tigungsverfahren oder Wirbelstromverlusten im Gehduse) validiert wer-
den.
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Im nachsten Schritt werden die Eisenverluste an der realen Maschine mit
fixiertem Rotor und unter Anwendung von realistischen Flussdichtever-
laufen gemessen. Analog zum Verfahren am Epsteinrahmen werden dazu
die induzierten Spannungen der eingebrachten Messspulen herangezo-
gen, um aus dem Flacheninhalt der Hysteresekurve auf die frequenzab-
héangigen Verluste zu schliefien. Aufgrund der verteilten Messspulen wird
zudem der Einfluss der Kreisstromverluste bestimmt.

Danach werden mit Hilfe der Messspulen die iiber die Nut verteilten indu-
zierten Spannungen im Motorbetrieb gemessen und daraus die Kreis-
strome ermittelt. Dadurch koénnen Riickschliisse auf die Kreisstromver-
luste in der parallelwandigen Wicklung gezogen werden. Dariiber hinaus
werden die Kreisstrome der alternierenden Wicklung im Betrieb durch
Herausfithren der Windungsstriange dhnlich dem Vorgehen in [140] er-
mittelt.

Zuletzt werden entsprechend dem Stand der Forschung die Verlustkenn-
felder im Grunddrehzahlbereich gemessen und entsprechend Gleichung
(6.1) die frequenzabhangigen Verluste in Summe ermittelt. Dieses Ergeb-
nis wird den Erkenntnissen aus dem methodischen Ansatz gegeniiberge-
stellt, um eine Aussage tliber die Validitit der einzelnen Verlustmodelle zu
treffen.

6.1 Systemverhalten

Um eine Validierung der Verlustmodelle zu ermdglichen, ist zunachst si-
cherzustellen, dass das Systemverhalten in den Modellen mit der Realitat
libereinstimmt. Das in Abschnitt 3.2 beschriebene Systemverhalten ist de-
finiert durch den Widerstandswert der Wicklung und dem Flussverket-
tungskennfeld eines Strangs in Abhangigkeit von sdmtlichen Strangstré-
men und dem Winkel.

6.1.1 Widerstand

Die bei 19 °C gemessenen Strangwiderstdnde der Maschine sind in Tabelle
6.1 aufgefiihrt. Die unterschiedlichen Werte ergeben sich durch die her-
ausgefiihrten Anschlussleitungen einer keilférmigen und einer parallel-
wandigen Spule.
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Tabelle 6.1: Widerstandswerte bei 19 °C

Widerstand Wert in mQ
Strang 1 60,1
Strang 2 63,5
Strang 3 62,0

Der gemessene Widerstand von Strang 1 liegt 7 m() iiber dem berechne-
ten Widerstand, was auf eine Vernachlassigung der Kontaktwiderstande
und auf die Widerstandserhohung der Anschlussleitungen zuriickzufiih-
ren ist.

6.1.2 Flussverkettungskennfeld

Das Flussverkettungskennfeld wird mit Hilfe der integrierten Messwin-
dungen erfasst. Dies hat den Vorteil, dass zur Bestimmung der Flussver-
kettung kein ohmscher Anteil zu beriicksichtigen ist. Die Berechnung der
Flussverkettung (6, i) eines Strangs erfolgt durch Umstellen von Glei-
chung (3.10) aus einem Spannungssprung u(t) und dem zugehorigen
Stromverlaufi(t):

t1

EACHN) =f u(t) dt (6.2)

to

Dabei wird der Rotor an einem definierten Winkel 6, fixiert und lediglich
ein Strangstrom bertcksichtigt. Das Ergebnis der Messung im Vergleich
zu den FEA-Ergebnissen ist Abbildung 6.1 zu entnehmen. In griin, rot und
orange sind die gemessenen Flussverkettungen zu den angegebenen Win-
kelstellungen und in schwarz die entsprechenden berechneten Flussver-
kettungen dargelegt. Die diinnen grauen Linien reprdsentieren berech-
nete Flussverkettungskennlinien an weiteren Winkelstellungen.

Um dariiber hinaus die magnetische Strangkopplung zu messen, ist in den
librigen Strangen ein definierter Gleichstrom einzupréagen [74]. Aufgrund
der guten Ubereinstimmung mit den Simulationsergebnissen wird darauf
jedoch verzichtet.
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Abbildung 6.1:  Flussverkettungskennfeld mit Luftspaltweite § = 0,7 mm

Anzumerken ist, dass in der Simulation eine Luftspaltanpassung auf
0,7 mm erfolgt. Dies entspricht einem zehntel Millimeter mehr als in der
Konstruktion vorgesehen. Zur Veranschaulichung ist in Abbildung A.6 im
Anhang der Vergleich mit einem Luftspalt von 0,6 mm aufgefiihrt. Der ge-
ringere effektive Luftspalt ist durch Fertigungseinfliisse am Rand des
Blechpakets und durch Toleranzabweichungen zu erkléren.

6.1.3 Stromtrajektorien

Wie in Abschnitt 5.3 beschrieben werden die Ansteuerparameter offline
berechnet und die Stromregelung sowie die Ansteuerung der Leistungs-
halbleiter erfolgen mit Hilfe eines FPGAs. Um eine Validierung der System-
simulation zu ermoglichen, werden die Stromtrajektorien aus der Mes-
sung und der Systemsimulation herangezogen und miteinander
verglichen. Bei hohen Drehzahlen von 10.000 min-! stehen nur noch we-
nige Abtastpunkte pro elektrischer Periode zur Verfiigung. Da die Abtast-
frequenz des DSPs zur Messdatenerfassung und die elektrische Frequenz
der Maschine nicht synchronisiert sind, lasst sich die Stromtrajektorie
sehr gut durch die einzelnen Messwerte einer Vielzahl von Perioden dar-
stellen. Diese Methodik wird in Abbildung 6.2 und Abbildung 6.3 ange-
wandt um die Stromtrajektorien zweier Betriebspunkte bei 10.000 min-1
zu vergleichen.
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Abbildung 6.2: Betriebspunkt bei 10.000 min-! und mittlerem Drehmoment
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Abbildung 6.3: Betriebspunkt bei 10.000 min-! und maximalem Drehmoment

Es ist ersichtlich, dass die gemessenen Trajektorien sehr gut mit dem Soll-
wert aus der Simulation tibereinstimmen. Allerdings ist anhand der Mess-
punkte abseits der Solltrajektorie auch festzustellen, dass nicht alle Peri-
oden dem Idealwert entsprechen. Der Grund hierfiir ist ein
elektromagnetisches Ubersprechen der getakteten Strangspannung auf
das Resolversignal. Bei hohen Drehzahlen im CCM kénnen diese Fehlsig-
nale zu Uberstromfehlern fithren. Abgesehen davon ist der Einfluss auf-
grund des seltenen Auftretens gering.

6.2 Separation der frequenzabhingigen
Verluste

Durch die Anpassung der Luftspaltweite und die Beriicksichtigung der er-
hohten Wicklungswiderstande im Modell ist die Voraussetzung erfiillt, um
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das Betriebsverhalten und insbesondere die Abbildung der frequenzab-
hédngigen Verluste naher zu analysieren.

6.2.1 Eisenverlustmessung am Epsteinrahmen

Ein am Institut entwickelter Epsteinrahmen ermdoglicht das Einregeln von
nicht-sinusférmigen Flussdichteverldufen, wie sie bei der SRM auftreten.
Die herangezogenen Flussdichteverlaufe sind angelehnt an die Ergebnisse
aus Abschnitt 3.5.2 und werden leicht vereinfacht mit unterschiedlichen
Frequenzen und Amplituden am Epsteinrahmen eingepragt. Die verein-
fachten Flussdichteverldufe und die zugehorigen Referenzverlaufe aus
der FEA sind in Abbildung 6.4 dargestellt.
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Abbildung 6.4: Polarisationsverldufe am Epsteinrahmen

Anhand der herangezogenen Flussdichteverldaufe werden bewusst unter-
schiedliche Anforderungen an die Eisenverlustmodelle aus Abschnitt
3.3.2 analysiert. Bei dem Flussdichteverlauf des Statorzahns (a) treten
beispielsweise nicht-sinusformige Verldufe und DC-Offsets auf. Der Ver-
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6.2 Separation der frequenzabhdngigen Verluste

lauf des Rotorzahns in der LFP-Konfiguration (b) zeichnet sich durch re-
levante Minorloops aus, wohingegen der Flussdichteverlauf des Rotor-
zahns in der SFP-Konfiguration (c) weder DC-Offsets noch Minorloops be-
sitzt.

Verglichen werden das physikalisch motivierte Eisenverlustmodell (LS,
ADbK. fiir Loss Separation) und das iGSE-Modell mit Parametern aus einem
reduzierten Frequenzbereich von 0 bis 900 Hz sowie 0 bis 1.600 Hz.

Einfluss von Minorloops

Zur Beurteilung der Fahigkeit Minorloops zu berticksichtigen, wird der
charakteristische Flussdichteverlauf des Rotorzahns in LFP-Konfigura-
tion entsprechend Abbildung 6.4 (b) herangezogen. Dazu werden die
Flussdichteprofile mit unterschiedlichen Frequenzen und gleicher
Amplitude am Epsteinrahmen eingepragt und die zugehorigen Verluste
gemessen. Das Resultat sowie die Ergebnisse der unterschiedlichen Mo-
delle sind in Abbildung 6.5 dargestellt.

Es ist festzustellen, dass das LS-Modell iiber einen weiten Bereich sehr
gute Ergebnisse mit Abweichungen unter 10 % aufweist. Aber auch die
unterschiedlich parametrisierten iGSE-Modelle zeigen gute Resultate mit
geringen Abweichungen. Lediglich bei sehr niedrigen Frequenzen liegen
die Abweichungen der iGSE-Modelle iiber 10 %. Dabei stellt sich heraus,
dass der herangezogene Wertebereich fiir die Parameter einen starken
Einfluss auf das Ergebnis hat, wahrend mit dem LS-Modell ein breiter Fre-
quenzbereich abgebildet werden kann.

Dieselbe Schlussfolgerung lasst sich auch aus dem Flussdichteprofil des
Rotorzahns in SFP-Konfiguration aus Abbildung 6.4 (c) ziehen. Dieses Pro-
fil weist weder DC-Offsets noch Minorloops auf und wird ebenfalls bei un-
terschiedlichen Frequenzen am Epsteinrahmen eingepragt. Die Ergeb-
nisse sind in Abbildung A.7 im Anhang dargelegt.

Einfluss des DC-Offsets
Im Folgenden werden die gemessenen und berechneten Eisenverluste

iiber der Hohe des DC-Offsets anhand des charakteristischen Verlaufs aus
Abbildung 6.4 (a) analysiert. Dazu sind in Abbildung 6.6 die Verluste der
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Abbildung 6.5: Verluste des charakteristischen Rotorzahnflussdichteverlaufs in
LFP -Konfiguration (b) bei unterschiedlichen Frequenzen

Messung und der unterschiedlichen Modelle in Abhangigkeit des DC-Oft-
sets dargestellt. Zudem ist die Abweichung der einzelnen Modelle zu den
Messwerten in Form eines Balkendiagramms abgebildet. Die gezeigte
Analyse erfolgt bei einer festen Frequenz von 100 Hz.

Es ist ersichtlich, dass der Messbereich zwischen einem Offsetwert von
0,3 A bis 0,6 A nur eingeschrankt vertrauenswiirdig ist. Nichtsdestotrotz
lassen sich einige Erkenntnisse aus dem Vergleich ableiten. So weist das
LS-Modell iiber den gesamten DC-Offset-Bereich die geringste Abwei-
chung gegeniiber den Messwerten auf. Das iGSE-Modell mit den Parame-
tern aus dem kleineren Frequenzband weist geringere Abweichungen im
Vergleich zum zweiten iGSE-Modell auf. Die Abweichungen der Modelle
untereinander bleiben jedoch iiber den gesamten Bereich in etwa kon-
stant. Sowohl die Messwerte als auch die berechneten Werte der beiden
Modelle steigen mit zunehmendem DC-Offset leicht an, weshalb hinsicht-
lich dieser Einflussgrofie kein Modell als iiberlegen zu bewerten ist.
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Abbildung 6.6: Verluste des charakteristischen Statorzahnflussdichteverlaufs (a)
bei unterschiedlichen DC-Offsets und einer Frequenz von 100 Hz

Zwischenfazit

Aufgrund der geringeren Abweichung und der besseren Eignung iiber ei-
nem weiten Frequenzbereich erfolgen die weiteren Untersuchungen mit
dem LS-Modell. Es bleibt jedoch festzuhalten, dass das iGSE-Modell die Ei-
senverluste der SRM ebenfalls gut nachbildet und zudem eine sehr einfa-
che Parametrierung ermaglicht.

6.2.2 Eisenverlustmessung an der Maschine mit
fixiertem Rotor

Nachdem die Eisenverluste am Epsteinrahmen gut durch die Modelle ab-
gebildet werden konnten, erfolgt anschlief3end die Beurteilung an der re-
alen Maschine. Dabei werden Eisenverluste bestmoglich durch den Ein-
satz verteilter Messwindungen von den Wirbelstromverlusten in den
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Leitern isoliert. Die Anordnung der Messspulen wurde bereits in Ab-
schnitt 5.2 im Detail beschrieben.

Analog zum Messprinzip eines Epsteinrahmens lassen sich mit den indu-
zierten Spannungen der Messwindungen die frequenzabhdngigen Ver-
luste bestimmen. Wird anhand Gleichung (6.2) die Flussverkettung gebil-
det und Uber dem Strom aufgetragen, so entspricht die eingeschlossene
Flache tiber einer elektrischen Periode den frequenzabhangigen Verlus-
ten. Dies gilt allerdings nur, sofern keine magnetische Energie in mecha-
nische Energie gewandelt wird. Das heift, dass sich entsprechend Glei-
chung (3.8) wahrend der Messung keine Winkeldnderung vollziehen darf.
Gewahrleistet wird dies in der stabilen d-Stellung und durch eine festge-
klemmte Rotorposition. Exemplarisch werden daher die d-Stellung (6 =
180°) und eine feste Winkelstellung von 8 = 110° zur Beurteilung der fre-
quenzabhingigen Verluste gewahlt.

Die direkte Messung der frequenzabhédngigen Verluste bringt diverse Vor-
teile mit sich:

* Esistkeine Drehmomentmessung erforderlich, die eine hohe Messun-
sicherheit mit sich bringt.

* Eswerden keine rotierenden Flussdichten erzeugt, die schwer zu mo-
dellieren sind.

* Es treten keine magnetischen Koppeleffekte zwischen den Strangen
auf, da nur ein Strang bestromt wird.

* Die Wirbelstromverluste in den Leitern sind sehr gering und kénnen
mit guter Naherung bestimmt werden.

Der letztgenannte Vorteil ist auf das Ergebnis aus Abbildung 3.36 zurtick-
zufiihren. Danach werden ca. 80 % der Wirbelstromverluste in den Lei-
tern durch Kreisstromverluste verursacht und diese konnen entspre-
chend Gleichung (3.68) aus den induzierten Spannungen der verteilten
Messwindungen berechnet werden.

Charakteristische Stromprofile

Um moglichst realistische Flussdichteverlaufe zu generieren, werden mit
Hilfe der Systemsimulation acht Stromprofile bei unterschiedlichen Dreh-
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zahlen und Drehmomentwerten aufgezeichnet und mit Hilfe der Stromre-
gelung an den Maschinenklemmen eingepragt. Die Stromprofile sind in
Abbildung 6.7 mit der entsprechenden Nummerierung dargestellt.

Infolge der fehlenden induzierten Gegenspannung und der nach unten be-
grenzten Spannung des Tiefsetzstellers besitzt der tatsdchliche Stromver-
lauf durch die Hystereseregelung deutlich mehr Stromrippel. In Abbil-
dung 6.8 sind exemplarisch zwei gemessene Stromprofile dargestellt. Die
Stromrippel fithren zu Minorloops und haben damit erheblichen Einfluss
auf die Eisenverluste. Daher wird der Stromverlauf durch die Systemsi-
mulation mit fixem Rotor méglichst gut nachgebildet, wie auch Abbildung
6.8 zu entnehmen ist. Da die Bandbreite der Hystereseregelung in der Re-
alitat leicht schwankt, werden zur Auswertung unterschiedliche Band-
breiten herangezogen und die Ergebnisse liber einem Bereich angegeben.

In Abbildung 6.9 sind die Flussverkettungskennfelder in Abhangigkeit
vom Strom dargestellt, woraus sich mit der eingeschlossenen Flache die
frequenzabhingigen Verluste zu dem jeweiligen Profil ergeben. Bei der
Integration der eingeschlossenen Flachen ist darauf zu achten, dass die
deutlich erkennbaren Nebenschleifen ebenso beriicksichtigt werden.

250 . T T . T
Profil 1
Profil 2
200 | Profil 3| |
Profil 4
Profil 5
ngO Profil 6 | |
g Profil 7
£ Profil 8
“2 100 1
50 1
0 | ,
0 5 10 15 20 25 30
Zeit [ms]

Abbildung 6.7: Charakteristische Stromprofile
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Abbildung 6.8: Simulativer und messtechnischer Verlauf der Stromprofile

Detailaufstellungen der einzelnen Verlustkomponenten zu Profil 1 und
Profil 3 erfolgen in Abbildung 6.10 und Abbildung 6.11. Dort sind die ge-
messenen und mittels FEA berechneten Kreisstromverluste der parallel-
wandigen Wicklung P, kr sym, die simulierten Wirbelstromverluste in den
Leitern P, cy ac, die simulierten Eisenverluste P, g sowie die gemessenen
und simulierten frequenzabhangigen Verluste P, ¢ aufgefiihrt. Zur besse-
ren Einordnung werden dariiber hinaus die frequenzunabhéngigen Kup-
ferverluste P, ¢, pc dargestellt.

Den Abbildungen ist zu entnehmen, dass die Wirbelstromverluste in den
Leitern bei fixiertem Rotor einen zu vernachladssigenden Einfluss haben
und die Abweichungen der frequenzabhingigen Verluste im Wesentli-
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Abbildung 6.10: Verluste des Stromprofils 1

chen durch die Abweichungen der Eisenverluste zu erklaren sind. Die Er-
gebnisse der numerischen und der analytischen Berechnung der fre-
quenzabhdangigen Verluste sind nahezu gleich, weshalb die iibrigen Profile
mit der deutlich schnelleren analytischen Variante berechnet werden. Die
Ergebnisse der frequenzabhangigen Verluste aller Profile sowie die Ab-
weichungen zu den Messergebnissen sind in Abbildung 6.12 aufgefiihrt.

Die Abweichungen der frequenzabhédngigen Verluste liegen im Mittel zwi-
schen 20 % und 50 %. Die eingezeichneten schwarzen Intervalle im unte-
ren Bereich der Abbildung 6.12 stehen fiir die unterschiedlichen Abwei-
chungen mit variierten Hysteresebdndern. Daran ist zu erkennen, dass die
Nebenschleifen das Ergebnis erheblich beeinflussen. Die dargestellten
griinen und roten Balken entsprechen der selektierten Bandbreite am
Priifstand. Die grofsen Abweichungen bei der 8 = 110° Stellung in Profil 7
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Abbildung 6.11: Verluste des Stromprofils 3

und Profil 8 sind nicht reprasentativ, da anhand der nicht plausiblen Ver-
laufe der Flussverkettungsprofile in Abbildung 6.9 auf eine Winkeldnde-
rung und somit auf eine Drehmomentabgabe geschlossen werden kann.

In Anbetracht der idealisierten Ergebnisse am Epsteinrahmen kann da-
rauf geschlossen werden, dass die Feldriickwirkungen der Eisenverluste,
der Einfluss der Blechpaketfertigung sowie zusatzliche Wirbelstréme im
Gehduse und der Welle nicht zu vernachladssigen sind. Da es sich um laser-
geschnittene Bleche handelt, ist auch der Einfluss von zusatzlichen Wir-
belstromverlusten durch das Fertigungsverfahren hervorzuheben. Diese
Schlussfolgerung deckt sich mit den Messergebnissen aus [141]. Darin
wurde festgestellt, dass die Eisenverluste bei Verwendung von Laser-
schnittverfahren um 30 % bis 60 % hoher sind als bei der Verwendung
von gestanzten Blechen.
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Abbildung 6.12: Eisenverluste der einzelnen Stromprofile

6.2.3 Dynamische Messung der Kreisstromverluste

Wie im vorherigen Abschnitt beschrieben, ist es moglich, anhand der ver-
teilten induzierten Spannungen der Messwindungen auf die Kreisstrome
zu schlieflen, die einen Grofiteil der Wirbelstromverluste in den Leitern
ausmachen. Diese Vorgehensweise ist auch auf den realen Betrieb der Ma-
schine iibertragbar. Da die zusatzlichen Messwindungen zu einem erhoh-
ten Risiko der Isolationsfahigkeit fiithren, wird die Maschine mit Messwin-
dungen nur bei niedrigen Spannungen und damit geringen Drehzahlen
betrieben. Die Aussagekraft wird dadurch jedoch nicht eingeschrankt.
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Zur Validierung der Modellbildung der Wirbelstromverluste in den Lei-
tern wird derselbe Betriebspunkt simulativ mit Hilfe der Toolkette aus
Abbildung 3.1 und messtechnisch am Priifstand untersucht. Dazu werden
jeweils die induzierten Spannungen erfasst und mit Hilfe von Gleichung
(3.66) und Gleichung (3.68) die Kreisstrome und Kreisstromverluste be-
rechnet.

Da die Stromverlaufe der FEA vorab in der Systemsimulation berechnet
werden, ist zunachst sicherzustellen, dass die Systemsimulation valide ist.
Dieser Nachweis wurde bereits in Abschnitt 6.1.3 erbracht und wird zu-
satzlich anhand von Abbildung 6.13 belegt.

Im oberen Teil der Abbildung sind die Stromverldufe eines betrachteten
Betriebspunktes und darunter die Verldufe der induzierten Spannungen
der Simulation und der Messung aufgefiihrt. Es ist ersichtlich, dass das
Systemverhalten ausreichend nachgebildet wird.

Vergleich der Strome
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Abbildung 6.13: Strom- und Spannungsverlauf der Simulation und Messung bei
100V und 1.300 min!
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In Abbildung 6.14 sind die Kreisstrome der Simulation und Messung iiber
eine elektrische Periode dargestellt. Zum besseren Vergleich der Trajek-
torien ist ein zusammengehoriges Paar aus Simulation und Messung her-
vorgehoben.

Es ist zu erkennen, dass der qualitative Verlauf aus Simulation und Mes-
sung sehr gut iibereinstimmt. Diese Aussage trifft auch auf die daraus ab-
geleiteten numerisch berechneten Kreisstromverluste zu, die in Abbil-
dung 6.15 dargestellt sind. Jedoch ist die quantitative Abweichung mit
28 % relativ grof3.

Griinde fiir die Abweichung sind die fertigungsbedingt nicht optimale
Platzierung der Messwindungen und Messfehler, die sich durch die Diffe-
rentiation zur Bildung der Kreisstrome und das Quadrieren der Kreis-
strome sehr stark auswirken.

Zum Vergleich werden in Abbildung 6.16 und Abbildung 6.17 die Kreis-
strome und Kreisstromverluste eines weiteren Betriebspunktes darge-
stellt. Auch hier wird der qualitative Verlauf gut nachgebildet. Es ist je-
doch festzuhalten, dass die durchschnittlichen Kreisstromverluste im
Gegensatz zum ersten Betriebspunkt hoher ausfallen als bei der Messung.
Das heif3t, es lasst sich keine klare Tendenz der Abweichung feststellen.

Auf Basis der sehr guten Abbildung des qualitativen Verlaufs kann jedoch
von einer guten Nachbildung der Wirbelstromverluste in den Leitern aus-
gegangen werden.

Zuletzt werden in Abbildung 6.18 und Abbildung 6.19 die analytisch be-
rechneten Kreisstrome und Kreisstromverluste dargestellt. Auch hier
lasst sich ein qualitativ ahnlicher Verlauf feststellen. Allerdings wird deut-
lich, dass fiir eine aussagekraftige Modellierung entsprechende Anpas-
sungsfaktoren, wie in Abschnitt 3.4.3 beschrieben, erforderlich sind.

Strommessung

Da die keilformige Wicklung deutlich gréflere Kreisstromverluste auf-
weist und hier fertigungsbedingt keine prazisen Messwindungen einge-
bracht werden konnen, wird zusatzlich eine direkte Messung der Win-
dungsstrome durchgefiihrt. Dies hat den positiven Nebeneffekt, dass zur
Validierung des Modellverhaltens eine alternative Methodik angewandt
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Abbildung 6.15: Kreisstromverluste bei 100 V und 1.300 min-1
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Abbildung 6.16: Kreisstrome bei 330 V und 4.950 min-!
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Abbildung 6.18: Analytisch berechnete Kreisstrome bei 330 V und 4.950 min-1
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Abbildung 6.19: Kreisstromverluste bei 330 V und 4.950 min-1
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wird. Die direkte Strommessung bietet zudem den Vorteil, dass keine sen-
sible Positionierung erforderlich ist. Demgegeniiber steht jedoch, dass das
Kreisstromverhalten durch die verlangerten Windungsstrange und die
Strommesswandler ohmsch und induktiv geddmpft wird.

Da dieses Messverfahren die Isolationsfestigkeit weniger beeinflusst, sind
auch Betriebspunkte mit héherer Spannung und Drehzahl mdglich. In Ab-
bildung 6.20 und Abbildung 6.21 sind daher die Kreisstrome und Kreis-
stromverluste bei 660 V und 6.400 min-! {iber einer elektrischen Periode
abgebildet.

Bei dem Vergleich von Messung und numerischer Berechnung zeigt sich
ebenfalls eine gute qualitative Ubereinstimmung. Allerdings treten die in
Abschnitt 3.4.4 behandelten dimpfenden Einflussfaktoren (vgl. Abschnitt
»Einfluss des Wickelkopfbereichs auf die Kreisstrome*) auf die Strommes-
sung in Erscheinung. Bereits ein geringfiigig induktives Verhalten fithrt zu
einer starken Reduktion der Kreisstromverluste. Die gemessenen Ver-
luste sind mit 24,66 W um 40 % geringer als bei der numerischen Berech-
nung.

Dieselben Schliisse lassen sich aus den Ergebnissen mit einer LFP-An-
schlusskonfiguration ziehen, wie Abbildung 6.22 und Abbildung 6.23 zu
entnehmen ist.

Da in Abbildung 6.21 und Abbildung 6.23 die Kreisstromverluste dessel-
ben Betriebspunktes dargestellt sind, wird auch die Erkenntnis aus Ab-
schnitt 3.5.2 bestatigt, wonach die Wirbelstromverluste in den Leitern in
LFP-Konfiguration deutlich grofer sind als bei einer SFP-Anschlusskonfi-
guration.
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Abbildung 6.20: Kreisstréme bei 660 V und 6.400 min-1 (SFP-Konfiguration)
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Abbildung 6.21: Kreisstromverluste bei 660 V und 6.400 min-1 (SFP-Konfiguration)
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Abbildung 6.22: Kreisstréme bei 660 V und 6.400 min-1 (LFP-Konfiguration)
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Abbildung 6.23: Kreisstromverluste bei 660 V und 6.400 min-1 (LFP-Konfiguration)
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6.3 Verlust- und Effizienzkennfelder

Nach der isolierten Betrachtung der frequenzabhingigen Verluste im vor-
herigen Abschnitt werden nachfolgend die Leistungsfahigkeit und die ge-
samten Verluste im Motorbetrieb untersucht. Dabei werden die frequenz-
abhingigen Verluste nach der gewo6hnlichen Methodik der Verlustbilanz
entsprechend Gleichung (6.1) in Summe berechnet und mit den Simulati-
onsergebnissen verglichen.

6.3.1 Effizienzkennfeld und Maximalkennlinie

Ohne den Einsatz eines Hochdrehzahlgetriebes ist der sichere Betrieb der
Maschine bis 10.000 min-! gewdahrleistet und mit Getriebe ist eine Dreh-
zahl von bis zu 30.000 min'! moglich. Bei sehr hohen Drehzahlen stellt die
Drehmomentmessung eine grofie Herausforderung dar, weshalb auf der
hochdrehenden Seite des Getriebes ein magnetoelastischer Drehmo-
mentsensor zum Einsatz kommt. Dieser Sensor weist in der Praxis jedoch
eine niedrige Genauigkeit auf, was auf das stdrende Streufeld der Ma-
schine zuriickzufiihren ist. Aus diesem Grund erfolgt die Validierung des
System- und Betriebsverhaltens ausschliefdlich im Drehzahlbereich bis
10.000 min-1,

In Abbildung 6.24 ist das gemessene Wirkungsgradkennfeld des Proto-
typs dargestellt. Die herangezogenen Stiitzstellen werden in elf Drehzahl-
und jeweils zwolf Drehmomentmesspunkte unterteilt. Die Messung er-
folgt mit einer SFP-Anschlusskonfiguration bei einer mittleren Windungs-
temperatur von 45 °C.

Der Wirkungsgrad der SRM steigt mit zunehmender Drehzahl- und Dreh-
momentanforderung und erreicht einen Spitzenwert von iiber 93 %. Auf-
grund einer Interpolation der Steuerparameter kommt es zu einer nicht-
dquidistanten Verteilung der Betriebspunkte und somit zu leichten Unste-
tigkeitsstellen bei 4.000 min! und 40 Nm sowie 8.200 min! und 25 Nm.
Die Maximalkennlinie wird durch die Vorgabe einer maximalen mittleren
Stromdichte von 20 A/mm? begrenzt. Diese Vorgabe hat das abnehmende
Spitzendrehmoment im Grunddrehzahlbereich zur Folge, da der Ein-
schaltwinkel 6,, mit zunehmender Drehzahl vorgezogen werden muss
und damit bei gleicher Stromdichte ein geringeres Drehmoment abgege-
ben wird.
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Abbildung 6.24: Wirkungsgradkennfeld

Im Kurzzeitbetrieb sind jedoch deutlich hohere Stromdichten moglich.
Um die Uberlastfihigkeit der SRM zu demonstrieren, wird in Abbildung
6.25 die Uberlastkennlinie des Prototyps dargestellt. Es ist zu erkennen,
dass bei 10.000 min-! eine mechanische Leistungsabgabe von 113 kW
moglich ist. Das abnehmende Drehmoment ist auch hier durch die sin-
kende Stromdynamik zu begriinden.

(kW]

100 1

Drehmoment [Nm], Leistung
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Abbildung 6.25: Uberlastkennlinie
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6.3 Verlust- und Effizienzkennfelder

Unter Anwendung des Hochdrehzahlgetriebes ist ein sicherer Betrieb bis
zu einer Drehzahl von 22.300 min'! gewéhrleistet. Oberhalb dieser Dreh-
zahl werden unerwiinschte Schwingungsanregungen im Antriebsstrang
registriert. Die Messergebnisse sind dem Anhang zu entnehmen. Dort
wird in Abbildung A.8 das Wirkungsgradkennfeld ohne den Getriebewir-
kungsgrad und in Abbildung A.9 das Kennfeld einschliefilich des Getriebe-
wirkungsgrades dargestellt. Letztere Messung hat den Vorteil, dass das
Drehmoment am langsam drehenden Wellenende erfasst werden kann
und somit eine hohere Genauigkeit erzielt wird.

Da hierbei die Getriebeverluste mitgemessen werden und dafiir kein de-
tailliertes Modell zur Verfiigung steht, wird die nachfolgende Modellvali-
dierung im Drehzahlbereich bis 10.000 min-! durchgefiihrt.

6.3.2 Verlustvalidierung

Zur Beurteilung der Verlustmodelle wird zunichst das Wirkungsgrad-
kennfeld herangezogen. Dazu wird in Abbildung 6.26 die relative Abwei-
chung des gemessenen Wirkungsgrades von den Ergebnissen der nume-
rischen Berechnung in Prozent dargestellt.
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Abbildung 6.26: Relative Abweichung des numerisch berechneten Wirkungsgrades
von der Messung
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6 Messergebnisse und Validierung

Dabei ist anzumerken, dass aufgrund der hohen Rechenzeit der FEA eine
reduzierte Stiitzstellenanzahl von sechs Drehzahl- und jeweils sechs
Drehmomentwerten herangezogen wird.

Abbildung 6.26 zeigt, dass die relative Abweichung in einem weiten Be-
reich unterhalb von 2 Prozentpunkten liegt und die berechneten Werte
damit sehr gut mit der Realitdt iibereinstimmen. Lediglich bei geringen
Drehmomenten ist die Abweichung grofier, was mit der geringen Leis-
tungsabgabe und der mit Unsicherheiten behafteten Drehmomenterfas-
sung zu erklaren ist. Bei sehr geringen Drehzahlen zeigt die Drehmoment-
messung sowohl im Rechts- als auch im Linksdrehsinn einen Offset von -
0,5 Nm, welcher bei der Messauswertung beriicksichtigt wird.

Wie Abbildung 6.27 zu entnehmen, weisen die berechneten Kupferver-
luste eine sehr geringe Abweichung zu den gemessenen Werten auf. Die
geringen Abweichungen von + 15 % lassen sich durch die inhomogene
Erwarmung der Maschinenwicklung und durch die zuvor erwahnte Unsi-
cherheit in der Drehmomentmessung erklaren.

Daraus folgt, dass die wesentliche Abweichung von Berechnung und Mes-
sung durch die Modellbildung der frequenzabhidngigen Verluste verur-

sacht wird.
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Abbildung 6.27: Relative Abweichung der numerisch berechneten Kupferverluste
von der Messung
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6.3 Verlust- und Effizienzkennfelder

Die frequenzabhdngigen Verluste der Messung werden iliber die Leis-
tungsbilanz entsprechend Gleichung (6.1) bestimmt. Die dazu erforderli-
chen Reibungsverluste werden durch einen Austrudelversuch unter Be-
riicksichtigung des Tragheitsmoments berechnet. Das Ergebnis der
Reibungsverluste iiber der Drehzahl ist der Abbildung A.10 im Anhang zu
entnehmen.

Die relative Abweichung zwischen Messung und numerischer Berechnung
istin Abbildung 6.28 dargestellt. Es zeigt sich, dass sich die Ergebnisse von
Berechnung und Messung in weiten Bereichen um 30 % bis 50 % unter-
scheiden.

Die Abweichungen bei niedrigen Drehzahlen und geringen Drehmomen-
ten sind wiederum auf die geringe Leistungsabgabe und die Unsicherheit
der Drehmomenterfassung zuriickzufiihren.

Interessant ist auch der in Abbildung 6.29 dargestellte Vergleich zwischen
der Messung und der analytischen Verlustberechnung mit Hilfe der Daten
aus der Systemsimulation in MATLAB Simulink. Dabei betrdgt die Abwei-
chung zwischen Modell und Realitit tiber einen weiten Bereich lediglich
30 % bis 40 %. Damit ist bewiesen, dass auch mit der deutlich schnelleren
analytischen Berechnung der frequenzabhéngigen Verluste gute Ergeb-
nisse erzielt werden.
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Abbildung 6.28: Relative Abweichung der numerisch berechneten frequenzab-
hdngigen Verluste von der Messung
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Frequenzabhangige Verluste (Messung / Analytisch)
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Abbildung 6.29: Relative Abweichung der analytisch berechneten frequenzab-
hdngigen Verluste von der Messung

Im Anhang in Abbildung A.11 ist zudem die Abweichung der frequenzab-
hédngigen Verluste zwischen analytischer und numerischer Berechnung
dargestellt.

Die Ergebnisse der Kennfeldmessung decken sich weitestgehend mit de-
nen der Validierung der direkten Messung der frequenzabhangigen Ver-
luste an der Maschine mit fixiertem Rotor. Daher kann davon ausgegangen
werden, dass die Fertigungseinfliisse auf die Eisenverluste sowie die Wir-
belstromverluste in den Gehduse- und Wellenteile die Ursachen der Erhé-
hung der frequenzabhangigen Verluste von 30 % bis 50 % darstellen.

Ein weiteres Indiz dafiir, dass die erh6hten frequenzabhangigen Verluste
auf die Eisenverluste und nicht auf eine Erhéhung der Wirbelstromver-
luste in den Leitern zuriickzufiihren sind, liefert der nachfolgende Ver-
gleich der Messergebnisse zwischen SFP- und LFP-Konfiguration.

6.3.3 Einfluss der Anschlusskonfiguration

In diesem Abschnitt wird die Auswirkung der Anschlusskonfiguration auf
den Wirkungsgrad und die frequenzabhingigen Verluste dargelegt.
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6.3 Verlust- und Effizienzkennfelder

Dazu wird in Abbildung 6.30 zunachst die relative Abweichung des Wir-
kungsgrades der SFP-Konfiguration zu dem der LFP-Konfiguration darge-
stellt. Negative Abweichungen weisen auf einen Vorteil der LFP-Konfigu-
ration und positive Werte auf einen Vorteil der SFP-Konfiguration hin. Es
zeigt sich, dass der Wirkungsgrad einer SFP-Konfiguration gegeniiber ei-
ner LFP-Konfiguration mit zunehmendem Drehmoment steigt und dass
bei hohen Drehzahlen und geringen Drehmomentanforderungen die LFP-
Konfiguration tendenziell im Vorteil ist.

Die Griinde hierfiir sind zum einen die geringere Drehmomentabgabe der
LFP-Konfiguration bei zunehmender Sattigung und zum anderen die un-
ter Abschnitt 3.5.2 behandelte unterschiedliche Auspriagung der fre-
quenzabhdingigen Verluste iiber dem Drehzahl-Drehmoment-Kennfeld.

Wie Abbildung 6.31 zu entnehmen ist, weist die LFP-Konfiguration bei ge-
ringen Drehmomenten tendenziell geringere frequenzabhangige Verluste
auf. Mit zunehmender Drehmomentanforderung von etwa 40 Nm dreht
sich dieses Verhaltnis um.

Damit deckt sich das Verhalten nicht vollstindig mit den simulativen Er-
gebnissen aus Abschnitt 3.5.2, in dem die SFP-Konfiguration tiber den ge-
samten Drehzahl-Drehmomentbereich besser abschneidet. Dieses Ergeb-
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Abbildung 6.30: Relative Abweichung des Wirkungsgrads in Abhdngigkeit der
Anschlusskonfiguration
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Abbildung 6.31: Relative Abweichung der frequenzabhdngigen Verluste in Abhdn-
gigkeit der Anschlusskonfiguration

nis lasst sich allerdings heranziehen, um die These von erhéhten Eisen-
verlusten durch Einfluss der Fertigung und Wirbelstromen in Gehdusetei-
len zu bestatigen.

Bestitigung der These von zusitzlichen Eisenverlusten

Auch bei den Simulationsergebnissen in Abschnitt 3.5.2 sind die Unter-
schiede der frequenzabhéngigen Verluste der SFP- und LFP-Konfiguration
bei niedrigen Drehmomentanforderungen gering. Grund hierfiir ist, dass
in diesem Bereich der Einfluss der Eisenverluste gegeniiber den Wir-
belstromverlusten in den Leitern zunimmt und die LFP-Konfiguration
hinsichtlich der Eisenverluste besser abschneidet.

Die Nulllinie der relativen Abweichung zwischen SFP- und LFP-Konfigu-
ration befindet sich bzgl. der Simulation bei etwa 0 Nm und bzgl. der Mes-
sung bei etwa 40 Nm. Unterhalb dieser Linie ist die LFP-Konfiguration hin-
sichtlich der frequenzabhdngigen Verluste im Vorteil. Daher ist
festzuhalten, dass sich der Betriebsbereich mit geringeren frequenzab-
hédngigen Verlusten im realen Betrieb gegeniiber den Simulationsergeb-
nissen zugunsten der LFP-Konfiguration verschiebt.

Dieser Unterschied zwischen Messung und Simulation ist entweder durch
eine Abnahme der Wirbelstromverluste in den Leitern oder durch eine
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6.3 Verlust- und Effizienzkennfelder

Zunahme der Eisenverluste gegeniiber der Simulation erkldrbar. Da ent-
sprechend Abbildung 6.28 die gemessenen frequenzabhangigen Verluste
in Summe hoher als die berechneten Werte sind, trifft die zweite Erkla-
rung zu. Damit wird die These bestitigt, dass die Zunahme der frequenz-
abhingigen Verluste auf die Eisenverluste zuriickzufiihren ist.

Kompensation von Drehmomentmessfehlern

Diese Erkenntnis ist umso wertvoller, da sich durch die normierte Diffe-
renzbildung zwischen der SFP- und LFP-Konfiguration gegebene Messun-
sicherheiten im Drehmoment und den Reibungsverlusten aufheben. Der
mathematische Beweis dieser Aussage ergibt sich aus der normierten Dif-
ferenzbildung der frequenzabhingigen Verluste Py ¢rp, wie sie in Abbil-

dung 6.31 dargestellt sind:

p’ _ Pvgsrp 1= Py tsFP—Pv fLFP
v,fFP — =

Py tLFP Py fLFP (6.3)
wobei die Indizes SFP und LFP fiir die entsprechenden Anschlusskonfigu-
rationen stehen. Mit dem Zusammenhang aus Gleichung (6.1) resultiert
daraus fiir jeden Betriebspunkt:

! —
PV,f,FP -
(Pel_Pmech_PV.Cu.DC_Pv,Reib)SFp_(Pel_Pmech_PV,Cu,DC_PV,Reib)LFP (64)

(Pel_Pmech_PV.Cu.DC_PV,Reib)LFp

Unter der Annahme, dass der Drehmomentfehler der Messwelle fiir einen
Drehzahl-Drehmoment-Punkt konstant ist, kiirzen sich damit die mecha-
nischen Leistungen und die Reibungsverluste der SFP- und LFP-Konfigu-
ration im Zahler heraus:

P’ __ Pel,srp—Pv,cu,DC,SFP—Pel,LFP+Py,Cu,DC,LFP
v,fFP — .
(Pel_Pmech_PV,Cu,DC_PV,Relb)LFp

(6.5)

Dadie elektrische Leistung und die Kupferverluste unabhdngig vom Dreh-
moment messbar sind, wirken sich im Zahler keine Drehmomentmessfeh-
ler aus. Sofern die frequenzabhingigen Verluste im Nenner keine unplau-
siblen negativen Werte aufweisen, kann damit unabhdngig von der
Drehmomentmessung und den Reibungsverlusten entschieden werden,
welche Konfiguration die geringeren frequenzabhéngigen Verluste in den
jeweiligen Betriebspunkten aufweist.
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6 Messergebnisse und Validierung

Damit ist das Vorzeichen der normierten Differenzbildung kompensiert,
jedoch nicht der absolute Wert, da sich Messfehler auf den Nenner von
Gleichung (6.5) weiterhin auswirken kdénnen. Die Schlussfolgerung von
erhohten Eisenverlusten bezieht sich allerdings auf die Verschiebung des
Vorzeichenwechsels und ist damit nicht durch eine vorzeichenrichtige
Abweichung eingeschrénkt.

6.4 Bewertung des optimierten Designs

Mit Hilfe der gewonnenen Erkenntnisse aus der Validierung und durch
Anwendung der weiterentwickelten numerischen und analytischen Ver-
lustmodelle wird anschliefRend das optimierte Design ohne die Abwei-
chungen bei der prototypischen Umsetzung beurteilt. Dazu wird das opti-
male Design aus Tabelle 4.5 mit Hilfe der Toolkette aus Kapitel 3
analysiert und fiir die Eisenverluste eine mittlere Erh6hung von 40 % be-
riicksichtigt. Des Weiteren wird entsprechend der Auslegungsoptimie-
rung eine mittlere Windungstemperatur von 120 °C gewahlt. Das daraus
resultierende Kennfeld unter Anwendung einer SFP-Konfiguration ist in
Abbildung 6.32 dargestellt.
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Abbildung 6.32: Wirkungsgradkennfeld des optimierten Designs
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Aus dem Kennfeld lasst sich schliefden, dass die in der Optimierung be-
rechnete Leistungsdichte von 30 kW/1 erzielt werden kann, jedoch der
mittels SPEED berechnete Wirkungsgrad aus Abschnitt 4.2 deutlich iiber
den realistischen Werten aus Abbildung 6.32 liegt. Wie dem Kennfeld aus
Abbildung 6.33 zu entnehmen, wird mit den erweiterten Verlustmodellen
aus Kapitel 3, dem Anpassungsfaktor der Eisenverluste und durch den
Einfluss der Kontaktwiderstidnde ein reprasentativer Wirkungsgrad im
Fahrzyklus von 87,0 % erzielt. Dem steht ein deutlich hoherer Wirkungs-
grad von 91,3 % mit den unangepassten SPEED-Modellen gegeniiber.

Diese grofde Diskrepanz im Wirkungsgrad beweist, dass zur Optimierung
des Designs die erweiterten analytischen Modelle aus Kapitel 3 erforder-
lich sind.

Dariiber hinaus istin Abbildung 6.34 das Wirkungsgradkennfeld eines De-
signs mit einem gleichartigen Spulenkonzept und ansonsten identischen
Eigenschaften wie in Abbildung 6.32 dargestellt. Bedingt durch den redu-
zierten Fillfaktor ist das maximale Drehmoment um 8 % reduziert und
der Spitzenwirkungsgrad leicht vermindert. Demgegeniiber steigt jedoch
der reprasentative Wirkungsgrad im Fahrzyklus aufgrund verringerter
Wirbelstromverluste in den Leitern um 0,1 Prozentpunkte auf 87,1 %.
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Abbildung 6.33: Einordnung des optimierten Prototyps in die Design-Optimierung
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Abbildung 6.34: Wirkungsgradkennfeld des optimierten Designs mit gleichartigem
Spulenkonzept

Daraus lasst sich folgern, dass der erhdhte Aufwand eines alternierenden
Spulenkonzepts fiir diese Anwendung lohnenswert ist, da die Leistungs-

dichte erh6ht wird und die Effizienz im Fahrzyklus nur geringfiigig ab-
nimmt.
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7.1 Zusammenfassung

7 Zusammenfassung und
Ausblick

Die vorliegende Arbeit liefert einen umfassenden Beitrag zur Analyse der
frequenzabhéngigen Verluste und zur anforderungsoptimalen Auslegung
von geschalteten Reluktanzmaschinen fiir die Anwendung als Traktions-
antrieb in Elektrofahrzeugen.

7.1 Zusammenfassung

Im Rahmen dieser Arbeit wurde eine Toolkette vorgestellt, die eine ganz-
heitliche Analyse der frequenzabhéngigen Verluste einer SRM erméglicht.
In Abgrenzung zum Stand der Forschung wird hierbei ein effizienter und
flexibler Prozess prasentiert, der unter Anwendung von analytischen und
numerischen Methoden Ergebnisse in unterschiedlicher Geschwindigkeit
und Genauigkeit ermdglicht. Dariiber hinaus wurden einzelne Methoden
erstmals im Rahmen dieser Arbeit vorgestellt. Diese umfassen eine Mo-
dellierung des Systemverhaltens der SRM anhand der Flussverkettung
und unter Beriicksichtigung der magnetischen Kopplung der Gréf3en un-
terschiedlicher Strange, die Diskussion und Implementierung eines neuen
Eisenverlustmodells fiir die SRM, die Untersuchung des Einflusses des Wi-
ckelkopfbereichs auf die Kreisstromverluste sowie die Entwicklung eines
analytischen Modells zur Berechnung der Kreisstromverluste.

Mit der Toolkette erfolgt anschliefiend eine Bewertung unterschiedlicher
Spulenkonzepte und eine Analyse des Einflusses der Anschlusskonfigura-
tion auf die frequenzabhéngigen Verluste. Dabei wird neben den Eisen-
verlusten erstmals der Einfluss auf die Wirbelstromverluste in den Lei-
tern untersucht. Es stellt sich heraus, dass sich eine alternierende
Polaritiat benachbarter Strange zwar negativ auf die Eisenverluste, jedoch
positiv auf die Wirbelstromverluste in den Leitern auswirkt. Aufier den
frequenzabhdngigen Verlusten wird auch das Drehmoment durch die An-
schlusskonfiguration beeinflusst. Somit muss fiir jeden Anwendungsfall
entschieden werden, welche Konfiguration von Vorteil ist. Diese Beurtei-
lung ist mit der vorgestellten Toolkette moglich.
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Um die Modelle der Toolkette zu validieren, wird ein Prototyp entspre-
chend den Anforderungen an einen Traktionsantrieb fiir Elektrofahr-
zeuge ausgelegt. Um die primaren Zielgrofden Leistungsdichte und Effizi-
enz optimal an die Anforderungen der Anwendung anzupassen, wird
zunachst ein Optimierungsverfahren auf Basis des analytischen Teils der
Toolkette entwickelt. In Abgrenzung zum Stand der Forschung wird dabei
neben der Optimierung der Geometrieparameter auch die Ansteuerung
einbezogen. Damit wird gewahrleistet, dass die Optimierung unter realis-
tischen Betriebsbedingungen erfolgt.

Dieses Verfahren wird anschliefdend herangezogen, um Paretomengen
von unterschiedlichen Polkonfigurationen zu berechnen und daraus ein
geeignetes Prototypdesign abzuleiten, welches nach einem selbst entwi-
ckelten Fertigungskonzept umgesetzt wird. Um eine erweiterte Analyse
der frequenzabhangigen Verluste zu ermoglichen, werden entsprechend
dem Stand der Forschung parallele Windungsstrange zur Strommessung
herausgefiihrt. Dariiber hinaus werden erstmals verteilte Messspulen in
die Wicklung integriert. Letzteres bietet den Vorteil, dass damit direkt auf
die induzierte Spannung der Maschine geschlossen werden kann, ohne
das System zu beeinflussen.

Um eine Validierung der Modelle zur Beschreibung der Eisenverluste und
der Wirbelstromverluste in den Leitern zu erméglichen, wird ein neu ent-
wickelter Ansatz gewahlt. Dabei werden zunichst die Eisenverlustmo-
delle mit realistischen Flussdichteverldaufen am Epsteinrahmen gemes-
sen. Die Abweichung der modellierten Verluste zu den Messungen liegt
stets unterhalb von 10 %. Durch Anwendung desselben Prinzips und un-
ter Verwendung der integrierten Messwindungen werden die frequenz-
abhingigen Verluste an der realen Maschine mit fixiertem Rotor analy-
siert. Aus diesen Messungen lasst sich schlussfolgern, dass die
Eisenverluste aufgrund von Fertigungseinfliissen und vernachléssigten
Wirbelstromen in Gehduseteilen um 20 % bis 50 % iiber den berechneten
Werten liegen. Im dynamischen Betrieb liasst die Messmethodik keine
Ruckschliisse auf die Eisenverluste, wohl aber auf die Wirbelstromver-
luste in den Leitern zu. Aus der guten qualitativen Ubereinstimmung zwi-
schen den berechneten und mit den aus Messungen abgeleiteten Kreis-
stromen lasst sich auf eine gute Modellierung dieses Verhaltens schlief3en.

Diese Aussage bestatigt sich durch die Messung der frequenzabhangigen
Verluste tiber dem Kennfeld. Hierbei ist eine Abweichung von 30 % bis
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50 % gegeniiber den modellierten frequenzabhéngigen Verlusten zu ver-
zeichnen. Dass diese Abweichung auf die Eisenverluste zuriickzufiithren
ist, kann aus dem gemessenen Vergleich mit unterschiedlichen Anschluss-
konfigurationen in Referenz zu den simulierten Ergebnissen bestitigt
werden.

Da die Toolkette und das Auslegungsverfahren angesichts begrenzter Zeit
parallel entwickelt wurden, erfolgte die Auslegung des Prototypdesigns
lediglich mit Verlustmodellen aus der kommerziellen Software SPEED.
Deshalb wird das optimierte Design abschliefend mit Hilfe der validierten
Modelle bewertet und in Relation zum urspriinglichen Ergebnis, ohne die
erweiterten Modelle, gesetzt. Es zeigt sich, dass die aus der Optimierung
hervorgegangene Leistungsdichte mit 30 kW/I realisiert werden kann,
wohingegen die Effizienz mit den erweiterten Modellen um 4,1 Prozent-
punkte geringer ausfallt. Dieses Ergebnis belegt die hohe Relevanz dieser
erweiterten Modellierung des Systemverhaltens und der frequenzabhan-
gigen Verluste fiir die Anwendung der geschalteten Reluktanzmaschine
im Elektrofahrzeug.

7.2 Ausblick

Da die vorgestellte Toolkette auch eine valide analytische Berechnung der
frequenzabhdngigen Verluste ermdglicht, liefert das Auslegungsverfahren
zukiinftig noch besser an die Realitdt und an die Anforderung angepasste
Optimierungsergebnisse.

Eine nicht zu vernachldssigende Abweichung der Eisenverlustmodelle ist
auf den Einfluss des Verfahrens zur Blechfertigung zuriickzufiihren. Da-
her kann eine weitere Verbesserung zur Abbildung der Eisenverluste
durch eine Beriicksichtigung dieser Effekte erzielt werden. Dazu existiert
bereits eine Vielzahl an Vorarbeiten [92, 142, 143]. Diese gilt es unter Be-
riicksichtigung der Besonderheiten der SRM zu analysieren, um daraus
geeignete Erweiterungen fiir die Toolkette abzuleiten.
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A Anhang

A.1 Einfluss der Wickelkopfelemente
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Abbildung A.1:

60 120 180 240 300 360
Winkel [°]

Verlauf Strom und Verluste bei kleinem Luftspalt und konzent-
rierter Wickelkopfinduktivitdt im Schaltplan der 2D-FEA

Der Einflusss des Wickelkopfwiderstands wird sowohl in der 2D- als
auch in der 3D-FEA zu null gesetzt.
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Verlauf Strom und Verluste bei grofsem Luftspalt, voller
Maschinenldnge und konzentrierter Wickelkopfinduktivitdt im
Schaltplan der 2D-FEA

Der Einflusss des Wickelkopfwiderstands wird sowohl in der 2D- als
auch in der 3D-FEA zu null gesetzt.
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Abbildung A.3: Anteil der keilférmigen Wicklung an den gesamten Wirbelstrom-
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Abbildung A.4: Erhéhung der Kupferverluste aufgrund des Einsatzes einer keil-
férmigen Wicklung anhand des optimierten Designs
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SFP-Konfiguration (c) bei unterschiedlichen Frequenzen
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Frequenzabhdngige Verluste (Analytisch / Numerisch)
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Abbildung A.11: Relative Abweichung der analytisch berechneten frequenzab-
hdngigen Verluste von der numerischen Berechnung
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