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Vorwort

Die vorliegende Arbeit beschäftigt sich mit der Analyse der Auswirkungen von
Mehrphasigkeit, Spulenkonfigurationsänderung und Polpaarzahlumschaltung
auf Synchronmaschinen. Sie entstand während meiner Zeit als wissenschaft-
liche Mitarbeiterin am Elektrotechnischen Institut (ETI) am Karlsruher Institut
für Technologie (KIT). Die Grundlage bildete die Intention, elektrische Maschi-
nen in ihrer Auslegung zu verbessern. Während meiner Recherche stieß ich bald
auf die Möglichkeit von Umschaltungen in der Maschine, so dass normalerweise
feste Parameter wie die Strangwindungszahl oder die Polpaarzahl änderbar ge-
staltet werden konnten. Mein Interesse daran war geweckt, weil Verbesserungen
beispielsweise hinsichtlich der Materialien wie Elektroblech und Permanent-
magnete, Herstellungsprozesse, aber auch der Kühlung, immer noch anwendbar
waren und sind, so dass die Leistungs- und Drehmomentdichte zusätzlich gestei-
gert werden kann. Außerdem ist die Umschaltung flexibel auf viele verschiedene
Maschinentopologien anwendbar. Insbesondere verhieß die Umschaltung eine
Vergrößerung der Drehmoment-Drehzahl-Charakteristik der Maschine. Mir fiel
auf, dass es wenig bis gar keine Literatur gab, die sich mit einem systematischen
Vergleich der Effekte der Umschaltung auf die Maschine befassten. Diese Lücke
wurde zu meinem Forschungsfeld und führte so zu dieser Arbeit.
Ganz herzlich möchte ich allen danken, die zum Gelingen der Arbeit beige-
tragen haben. Zuerst möchte ich meinem Doktorvater Prof. Dr.-Ing. Martin
Doppelbauer meinen Dank aussprechen. Er gab mir die Möglichkeit, am Insti-
tut zu promovieren und zu diesem Thema sehr frei zu forschen. Mein Dank gilt
auch Prof. Dr.-Ing. Wilfried Hofmann für die Übernahme des Korreferats und
Prof. Dr.-Ing. Michael Braun, der mich im Bachelorstudium für das Feld der
elektrischen Maschinen begeistert und der stets ein offenes Ohr hatte. An den
gemeinsamen Konferenzbesuch in Peking denke ich immer sehr gerne zurück.
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Kolb, der die Arbeit stets vorangetrieben hat und wertvolle Impulse lieferte.
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1
Einleitung und Motivation

Eine der drängendsten Probleme unserer Zeit ist die menschengemachte Erd-
erwärmung. Die Emission von Treibhausgasen verursachte innerhalb von 130
Jahren (bis 2012) einen Anstieg der weltweiten Durchschnittstemperatur von
0,85◦C [1]. Diese Erwärmung führt zu einer Zunahme von extremen Wetterphä-
nomenen wie beispielsweise die Hitzewelle des Sommers 2018 in Mitteleuropa
[2]. Außerdem resultiert dies in einem Ansteigen des Meeresspiegels und da-
mit in einer Verringerung von bewohnbarer Fläche und bedroht Länder und
Städte (Malediven, Niederlande, New Orleans,...). Zusätzlich wird das Trink-
wasser knapper und ganze Landstriche drohen zu veröden. Die Ursache für die
Zunahme der Konzentration der Treibhausgase in der Luft ist vor allem der
Verbrauch fossiler Ressourcen wie Kohle, Öl und Gas [1], die für die Ener-
gieerzeugung verbrannt werden. Nicht nur die Emission von Treibhausgasen,
sondern auch die Endlichkeit dieser Ressourcen macht ein Umdenken in der
Energieerzeugung und ein Umsteigen auf regenerative Energiequellen nötig.
Gerade aber auch lokal müssen die Schadstoffemissionen abnehmen. Denn die
Menschheit nimmt zu und sie zieht es immer mehr in Städte. Seit dem Jahr
2009 leben mehr Menschen in Städten als auf dem Land [3]. 2018 waren 55%
der Weltbevölkerung Städter und 2030 werden es nach Prognosen bereits 60%
sein [4]. Mega-Cities, Städte mit mehr als 10 Millionen Einwohnern, werden bis
2030 um 50% gegenüber 2018 zunehmen. Ihre Anzahl wird sich damit auf 48 er-
höhen [4]. In diesen hoch verdichteten Bereichen ist es zwingend notwendig, die
Schadstoffemissionen zu senken. Für Europa wurden die Kosten für 2015, die
durch Krankheiten und sogar Todesfälle durch Luftverschmutzung entstehen,
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Kapitel 1 Einleitung und Motivation

auf 1,6 Billionen US$ geschätzt [5]. Ein wesentlicher Anteil der Luftverschmut-
zung wird dabei vom Verkehr verursacht. Für Deutschland war der Verkehr
beispielsweise 2017 für 38% der Stickstoffoxidemission und für ein Viertel des
Primärenergieverbrauchs verantwortlich [6]. Die Fahrleistung in Deutschland ist
in den letzten 30 Jahren um etwa 32% angestiegen [7] und diese Zahlen betref-
fen nur ein Industrieland. Entwicklungsländer und Schwellenländer, in denen
der Individualverkehr und der Güterverkehr erst im Anfangsstadium begriffen
sind, dürften ein noch extremeres Wachstum vorweisen.
All diese Punkte führen zwangsläufig dazu, Fahrzeuge zu fordern, die lokal
keine Emissionen verursachen und klimaneutral sind. Dies können Fahrzeuge
erfüllen, die durch einen elektrischen Motor angetrieben werden, die bei-
spielsweise entweder durch einen elektrischen Energiespeicher oder durch eine
Brennstoffzelle versorgt werden. Werden die elektrische Energie oder der Was-
serstoff durch regenerative Energiequellen erzeugt, so kann damit ein großer
Beitrag zur Verringerung der Treibhausgasemissionen geleistet werden. Die
Bundesregierung strebt bis zum Jahr 2030 sechs Millionen Elektrofahrzeuge
auf deutschen Straßen an [8]. Andere Länder favorisieren einen viel strafferen
Zeitplan. Norwegen möchte bis 2025 erreichen, dass jedes neue Fahrzeug ein
Elektrofahrzeug ist [9].
Es ist also unabdingbar, das Elektroauto weiter zu optimieren. Ein Bestandteil,
der in allen Elektrofahrzeugen verbaut ist, ist der Elektromotor. Der schemati-
sche Aufbau eines Antriebsstrangs mit Elektromotor als Zentralantrieb [10] ist
in Abb. 1.1 gezeigt. Eine DC-Quelle (Brennstoffzelle oder Batterie) speist einen
Spannungszwischenkreis. Die Leistungselektronik - zumeist eine Drehspan-
nungsbrückenschaltung - wandelt die Gleichspannung in ein Drehstromsystem
um, das an den Elektromotor angelegt wird. Dieser transformiert die elektri-
sche Energie in mechanische Energie, die über ein Getriebe ans Rad übertragen
wird. Der Elektromotor muss für diesen Anwendungsfall optimiert werden.
Das Ziel ist „leichter, schneller, weiter“ [11]. Um diese Maxime zu erreichen,
Energie schonend zu fahren, muss der Fokus auf einer Ausnutzungssteigerung,
einer Volumen- und Gewichtsreduktion bzw. einer Wirkungsgradsteigerung lie-
gen [12]. Werden die verschiedenen Typen elektrischer Maschinen verglichen,
so zeigt sich, dass sich gerade Synchronmotoren als Antriebe für Elektrofahr-
zeuge anbieten. Sie bieten hohe Wirkungsgrade, die höchsten Leistungsdichten
und sie sind bereits in den meisten Elektroautos verbaut [13]. Auch die Firma
Tesla, die lange die Asynchronmaschine (ASM) favorisierte, ist mit dem Mo-
dell 3 auf die Synchronmaschine als Heckantrieb umgestiegen [14]. Während
beispielsweise BMW beim i3 auf die permanentmagneterregte Synchronma-
schine (PMSM) mit erhöhtem Reluktanzanteil setzt [15], verbaut Renault beim
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Kapitel 1 Einleitung und Motivation

Elektro-
motor

DC-Quelle
Leistungs-
elektronik Getriebe Rad

Abbildung 1.1: Schematischer Antriebsstrang eines Elektrofahrzeugs

ZOE eine fremderregte Synchronmaschine (FESM) [16]. Zusätzlich haben Syn-
chronmaschinen den Vorteil, dass Zahnspulenwicklungen - auch konzentrierte
Wicklungen genannt - eingesetzt werden können. Diese reduzieren den Platz-
bedarf des Wickelkopfs und damit die Baulänge der Maschine. So können sie
beispielsweise als Radnabenantrieb verwendet werden. Außerdem vereinfachen
sie die Fertigung [17].
Es gibt verschiedene Ansätze für Synchronmaschinen, die diese Zielsetzungen
zu erreichen versprechen. Eine Erhöhung der Leistungsdichte ist beispielsweise
über „äußere“ Maßnahmen, wie eine Erhöhung der Drehzahl oder eine ver-
besserte Kühlung, möglich. Natürlich muss bei den hier genannten äußeren
Maßnahmen auch die Maschinentopologie bis zu einem gewissen Grad ange-
passt werden. In dieser Arbeit geht es allerdings um Möglichkeiten, die die
„Topologie“ der Maschine direkt verändern. Andere äußere Maßnahmen können
zusätzlich angewendet werden. Solche „inneren Maßnahmen“, die in der Litera-
tur genannt sind oder vorgeschlagen werden, sind die Mehrphasigkeit [18–23],
Spulenkonfigurationsänderungen [24, 25], die Polpaarzahlumschaltung [26–28]
und die mechanische Feldschwächung bzw. die Auf- und Abmagnetisierung der
Permanentmagnete in PMSMs [29–33].
Mehrphasige Maschinen, also Maschinen mit einer Phasenzahl größer als drei,
werden hinsichtlich ihrer Verringerung der Drehmomentwelligkeit (z.B. [18]),
ihrer Fehlertoleranz (z.B. [19, 34]) und ihrer Eignung als Fahrzeugantrieb [22]
untersucht. Dabei steht im Vordergrund, dass sich die Felderzeugung des Stators
verbessert [35].
Konventionelle Maschinen, die für ein Elektrofahrzeug genutzt werden, haben
eine feste Spulenverschaltung. Dadurch ergibt sich bei einer festen maxima-
len Eingangsleistung (max. Strom und Spannung) ein Drehmoment-Drehzahl-
Betriebsbereich. Kann man nun die Konfiguration der Verschaltung der Spulen
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Kapitel 1 Einleitung und Motivation

ändern, so ändert sich auch dieser Betriebsbereich. Im besten Fall erreicht
man durch die Umschaltung eine Vergrößerung des Betriebsbereichs. Für eine
dreiphasige PMSM mit Oberflächenmagneten wurde dies etwa bei [24] mit
einer Thyristorumschaltung dargelegt. Eine andere Möglichkeit ist es, über H-
Brücken den Wicklungsfaktor zu ändern, um ebenfalls den Betriebsbereich
anzupassen [25]. Dies führt dazu, dass elektrische Maschinen für einen An-
wendungsfall anders auslegbar sind. Der Designbereich, der normalerweise für
Fahrzeugantriebe bevorzugt wird, hat einen sehr breiten Konstantleistungsbe-
reich (Constant Power Speed Range) (CPSR). Dies ist z.B. bei [36] gezeigt. Bei
der Spulenumschaltung kann der CPSR aber auch über die verschiedenen Kon-
figurationen erreicht werden. Dies führt zu einer Erhöhung der Flexibilität in der
Auslegung.
Die Polpaarzahländerung zielt in die gleiche Richtung. Durch die Polpaarzahl-
änderung soll sich ebenfalls der Drehmoment-Drehzahl-Betriebsbereich durch
die verschiedenen Polpaarzahlen unterscheiden und gleichzeitig auch der Wir-
kungsgrad verbessern. Für Synchronmaschinen wird dies etwa für PMSMs [26]
und hybriderregte Synchronmaschinen (HSM) [28] vorgeschlagen. Vor dem
Aufkommen der Leistungselektronik war die Polpaarzahländerung ein proba-
tes Mittel, am starren Netz den Arbeitspunkt ändern zu können. So gibt es z.B.
von [37] Betrachtungen zur Polpaarzahlumschaltung von FESMs.
Eine weitere Möglichkeit der Beeinflussung der Drehmoment-Drehzahl-
Charakteristik von PMSMs ist die Einstellung des benötigten Permanentma-
gnetflusses durch Auf- bzw. Abmagnetisierung des Magneten [31]. Damit
können insbesondere Eisenverluste im Teillastbereich verringert werden, da der
Magnetfluss in der Maschine verringert wird. Für die Ummagnetisierung muss
entweder eine zusätzliche Wicklung inklusive einer Leistungselektronik in der
Maschine vorhanden sein oder der Stator muss zusätzlich zum normalen Betrieb
die für die Ummagnetisierung benötigten Ströme aufbringen können. Damit ist
eine entsprechende Überdimensionierung der Statorwicklung und ihrer Leis-
tungselektronik nötig. Eine andere Möglichkeit den Magnetfluss einzustellen ist
die mechanische Feldschwächung. Bei dieser Methode wird der Magnetfluss der
Maschine durch eine Änderung der Arbeitsgeraden z.B. durch eine Erhöhung
des Luftspalts der Maschine oder eine Verschiebung des Rotors oder Stators ver-
stellt [32, 33]. Der gleiche Effekt kann durch die Schaffung von Streuflusspfaden
im Rotor durch eine Verdrehung oder Verschiebung von Flussleitstücken oder
Magneten erreicht werden [29, 30]. Alle Ansätze machen damit den Rotorfluss
im Luftspalt und im Stator einstellbar und ändern die Drehmoment-Drehzahl-
Charakteristik ab.
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Kapitel 1 Einleitung und Motivation

Die Zielsetzung dieser Arbeit ist es, die beschriebenen Maßnahmen - Mehr-
phasigkeit, Spulenkonfigurationsänderung und Polpaarzahlumschaltung - tiefer
gehend zu evaluieren und ihre Auswirkungen zu vergleichen. Die mechani-
sche Feldschwächung wird in dieser Arbeit nicht näher betrachtet, da für die
Verstellung zusätzliche mechanische Komponenten benötigt werden. Die bishe-
rigen Veröffentlichungen betrachteten bisher alle Maßnahmen isoliert und eine
Vergleichbarkeit ist gar nicht oder nur kaum möglich. Auch wird keine Ab-
schätzung getroffen, wann solche Methoden sinnvoll sein können und bis zu
welchem Grad sich die Maßnahme lohnt bzw. lohnen kann. Dies soll in dieser
Arbeit geschehen. Dabei soll besonders darauf Wert gelegt werden, die Aus-
wirkungen auf die Drehmoment-Drehzahl-Charakteristik darzustellen. Denn in
der Literatur findet sich beispielsweise für die Polpaarzahlumschaltung nur das
Endergebnis der Charakteristik durch die Umschaltung. Da aber viele Parameter
auf einmal verändert werden müssen, kann die Wirkungsweise jedes einzelnen
nicht nachvollzogen werden. Dies ist ein großes Manko, wenn der Gesamt-
wirkmechanismus untersucht werden soll oder die Beurteilung einer Maßnahme
ansteht. Auch diese Lücke soll durch diese Arbeit geschlossen werden. Des
Weiteren wurde immer jeweils nur eine Erregungsart des Rotors für Synchron-
maschinen betrachtet. Hier soll der Fokus hingegen auf den beiden Hauptarten
der Synchronmaschinen, der PMSM und der FESM, liegen. Die Auswirkun-
gen der Maßnahmen sollen bei beiden Typen vorgestellt und verglichen werden.
Schlussendlich bedeutet eine Abkehr von der konventionellen Bauart häufig
einen Mehraufwand, da die dreiphasige Synchronmaschine mit fester Spulen-
konfiguration und Polpaarzahl ein Minimalsystem darstellt. Es muss daher eine
Abschätzung des Nutzens der Maßnahme möglich sein, um die Frage zu be-
antworten, ob sich ein Mehraufwand lohnt. Auch eine solche Einschätzung im
Kontext System existiert in dieser Form für diese Fragestellung bisher nicht.
Im folgenden Abschnitt werden Grundbegriffe und -sätze der Synchronma-
schine erläutert, bevor eine kurze Zusammenfassung des Inhalts folgt.

1.1 Grundlagen des Synchronmotors

Ein Synchronmotor in Radialflussausführung setzt sich normalerweise wie in
Abb. 1.2 dargestellt zusammen [17, 38]. Er besteht aus einem genuteten, aus
Elektroblechen gefertigten Stator und einem sich drehenden Rotor. Dieser ist
zumeist als Innenläufer, wie in Abb. 1.2, ausgeführt. Die verschiedenen Arten
der Synchronmaschine werden über den Rotor definiert. Sind im Rotor Per-
manentmagnete verbaut, so spricht man von einer permanentmagneterregten
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Kapitel 1 Einleitung und Motivation

a) b) c)

Abbildung 1.2: Schematische Maschinenschnitte: a) PMSM mit Oberflächenmagneten,
b) PMSM mit vergrabenen Magneten, c) FESM

Strang wsp

Spulengruppe

Spule

Abbildung 1.3: Aufbau eines Stranges aus mehreren Spulen und a = 3 parallelen Grup-
pen

Synchronmaschine (PMSM) (Abb. 1.2 a) und b)). Wird die Erregung des Rotors
durch Spulen gewährleistet, so spricht man von einer fremderregten Synchron-
maschine (FESM) (Abb. 1.2 c). Eine Erregung, die sowohl durch Magnete als
auch durch Spulen verursacht wird, führt zu einer hybriderregten Synchron-
maschine (HSM). Je nachdem, wie die Magneten oder die Spulen angeordnet
sind, unterscheidet man innerhalb dieser Familien noch weitere Bauformen. Bei-
spielsweise können die Magnete auf der Rotoroberfläche angeordnet (Abb. 1.2
a)) oder im Rotor in einer V-Form vergraben sein (Abb. 1.2 b)).
Im Stator sind, wie in Abb. 1.2 gezeigt, Nuten eingelassen, die eine Wicklung
tragen. Die Wicklung besteht aus mehreren Strängen, die mit Strömen unter-
schiedlicher Phasenlage bestromt werden und damit ein Magnetfeld mit der
Polpaarzahl p ausbilden. Üblicherweise wird die Anzahl der Stränge mit der
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Kapitel 1 Einleitung und Motivation

Phasenzahl m bezeichnet. Abb. 1.3 erläutert den weiteren Aufbau eines Strangs.
Dieser besteht aus der Zusammenschaltung mehrerer Spulen. Die serielle Ver-
schaltung von Spulen bildet eine Spulengruppe. Sind mehrere Spulengruppen
parallel verschaltet, so wird die Anzahl dieser parallelen Gruppen als a bezeich-
net. Die Anzahl der Windungen einer Spule wird mit wsp angegeben. In Abb. 1.4
c) ist eine beispielhafte Statorwicklung gezeigt. Jede Farbe (blau, grün, rot)
stellt einen Strang dar. Eine einzelne Spule ist mit dem genau gleichen Farbton
gekennzeichnet. Für eine bessere Sichtbarkeit ist eine Spule in blau mit einer di-
ckeren blauen Umrandung gezeigt. Genau eine Windung stellt der dick schwarz
umrandete Draht dar. Es müssen aber nicht alle Drähte in einer Nut zu einer
Spule gehören. Es gibt auch zweischichtige Wicklungen, bei denen sich jeweils
zwei Spulen eine Nut teilen. Dies ist schematisch für eine obere und untere
Wicklungsschicht mit unterschiedlichen Farben in Abb. 1.4 b) gezeigt. Die ein-
schichtige Wicklung ist zum Vergleich in Abb. 1.4 a) aufgetragen.
Die Spulenweite yp kann sich ebenfalls noch unterscheiden. Damit wird ange-
geben, in welchem Abstand zum Hinleiter einer Windung sich der Rückleiter
befindet. Die geringste Spulenweite erhält man, indem eine Spule direkt um
einen Statorzahn gewickelt ist, wie bei Abb. 1.4 d). Diese Wicklungsart wird
konzentrierte Wicklung oder Zahnspulenwicklung genannt. Charakterisiert wer-
den kann die Wicklung einer Maschine über die effektive Strangwindungszahl
w (im späteren Verlauf nur noch Windungszahl genannt). Sie wird mithilfe der
Anzahl der Nuten N (Nutzahl) und der Anzahl aller Windungen in einer Nut zn

folgendermaßen berechnet [39]:

w =
zn ·N
2a ·m . (1.1)

Des Weiteren beschreibt die Lochzahl q eine Wicklung. Sie gibt die Anzahl der
Nuten pro Pol und Strang wieder [39]:

q =
N

2pm
. (1.2)

Im Allgemeinen ist q ∈Q und q > 0 [40].
Durch die Bestromung bildet sich durch die Wicklung eine räumliche Durch-
flutungswelle aus, die durch die Änderung der Stromfrequenz auch zeitlich
veränderlich ist. Der Frequenzanteil mit der höchsten vorkommenden Ampli-
tude in der Durchflutung wird normalerweise als Grundwelle ausgewählt. Die
Durchflutung führt ebenfalls zu einem magnetischen Feld im Stator, wobei die
Polpaarzahl des Stators der des Rotors entsprechen soll. Denn nur dann kann
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eine Kraftwirkung zwischen den beiden Komponenten entstehen und ein Dreh-
moment an der Welle Msh wirken.
Das Verhältnis zwischen der Frequenz der elektrischen Größen des Stators und
der mechanischen Größen ist dabei genau die Polpaarzahl p.
Wird die Maschine als Motor betrieben, so stellt das Produkt aus dem Moment
an der Rotorwelle und der mechanischen Winkelgeschwindigkeit ωmech die Aus-
gangsleistung Paus des Energiewandlers dar:

Paus = MSh ·ωmech. (1.3)

Maschinen sind reale Systeme und damit verlustbehaftet. Die Eingangsleistung
Pein ergibt sich deswegen aus der Summation von Paus und der Verlustleistung
PV:

Pein = Paus +PV. (1.4)

Pein ist allerdings nur die Wirkleistung, die von der elektrischen Seite bereit-
gestellt werden muss. Aufgrund der ohmsch-induktiven Charakteristik einer
Maschine wird noch Bildleistung Q benötigt. Die Gesamtheit der an den Klem-
men zur Verfügung gestellten Leistung wird Scheinleistung Sel genannt und ist
die pythagoräische Summe aus Wirk- und Bildleistung:

Sel =
√

P2
ein +Q2 = m ·U · I. (1.5)

Sie kann auch durch die Multiplikation von effektiver Strangspannung U effek-
tivem Strangstrom I und der Phasenzahl m berechnet werden.
Durch die Leistungselektronik (Abb. 1.1) lassen sich die Frequenz und die
Spannungsamplitude an den Maschinenklemmen im Rahmen der ausgelegten
Betriebsgrenzen beliebig einstellen. Die Ansteuerung und Regelung erfolgt im
Normalfall nicht über die Statorgrößen direkt, sondern transformiert. Der Vorteil
ergibt sich bei dreiphasigen Maschinen dahingehend, dass konstante, weil rotor-
flussorientierte Größen, mit nur noch zwei Komponenten zu regeln sind. Durch
die Vorgabe der Spannungen wird aufgrund eines Maschinenmodells, das im
Regler hinterlegt ist, der gewünschte Strom eingeprägt.
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1.2 Gliederung der Arbeit

Die Kapitel der Arbeit sind folgendermaßen gegliedert und aufgebaut: Zuerst
werden die Grundlagen der Maßnahmen - Mehrphasigkeit, Spulenkonfigurati-
onsänderung und Polpaarzahlumschaltung - in Kapitel 2 bis Kapitel 4 erläutert.
Dabei werden die Voraussetzungen der jeweiligen Maßnahmen und die grundle-
genden Auswirkungen geklärt. Danach folgt die Implementierung der Methoden
für die analytische Berechnung und die numerischen Berechnung mit der Finite-
Elemente-Methode (FEM) in Kapitel 5. In Kapitel 6 werden die Auswirkungen
der einzelnen Maßnahmen auf die beiden Maschinentypen aufgezeigt, einzelne
Effekte aufgeschlüsselt und ausgewählte Beispiele mit FEM-Berechnungen ver-
glichen. Kapitel 7 führt Randbedingungen und Kriterien ein, um optimale
Parameter eines Maschinendesigns zu identifizieren. Dabei werden Kriterien für
eine Abschätzung des Aufwands für die Leistungselektronik und die Maschine
eingeführt. Die zu treffenden Maßnahmen werden anschließend mit einer Aus-
legung mit zusätzlichem Hochsetzsteller verglichen. In Kapitel 8 werden der
Prototyp und der Prüfstandsaufbau erläutert und die Messergebnisse in Kapitel 9
gezeigt und besprochen. Mit der Zusammenfassung und dem Ausblick schließt
diese Arbeit.
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a) b)

c)

d)

Abbildung 1.4: Beispiele für verschiedene Wicklungsanordnungen in den Statornuten:
a) eine Einschichtwicklung b) eine Zweischichtwicklung c) eine verteilte
dreiphasige Einschichtwicklung d) eine einschichtige Zahnspulenwick-
lung
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2
Einfluss der Mehrphasigkeit

Wird eine Maschine mit einer höheren Phasenzahl m als mit m = 3 ausgeführt,
so spricht man allgemein von mehrphasigen Maschinen. Ungerade Phasen-
zahlen bilden hierbei sogenannte normale Mehrphasensysteme, deren einzelne
Phasenspannungen alle einen Phasenversatz γx von γx = 2 ·π/m zueinander auf-
weisen [39]. Für geradzahlige Phasenzahlen gilt dies nicht. Insbesondere bei
m = 2x mit x ∈ N führt dies zu einem ungleichmäßig belasteten speisenden
Spannungssystem. Dieser Sachverhalt ist in Abb. 2.1 und Abb. 2.2 dargestellt.
Bei einer Sternverschaltung tritt in einem sinusförmigen, symmetrischen System
bei m = 3 (Abb. 2.1 a)) im Gegensatz zu m = 4 (Abb. 2.1 b)) kein Nullstrom
auf. Abb. 2.2 a) zeigt ein dreiphasiges Speisesystem (durchgezogene Linien),
bei dem der Phasenversatz γx mit x = 1,2,3 zwischen allen Phasen gleich groß
und die Summe aller Spannungen Null ist. Das vollständige dreiphasige Sys-
tem erhält man durch die Hinzunahme der gestrichelt dargestellten Zeiger. Ein
vierphasiges System entlastet den Sternpunkt hingegen nicht (Abb. 2.2 b)). Eine
Polygonverschaltung der Stränge, wie später in Kapitel 3 eingeführt, ist so eben-
falls nicht möglich. Ausnahmen bilden geradzahlige Mehrphasensysteme, die
durch ungerade Zahlen teilbar sind. Diese Systeme können damit auf ungerad-
zahlige Teilsysteme zurückgeführt werden [39]. Aus diesen Gründen erfolgt die
Betrachtung der Mehrphasigkeit ausschließlich bei normalen Mehrphasensyste-
men.
Insgesamt beeinflusst die Mehrphasigkeit die durch die Wicklung erzeugte
Durchflutung der Maschine als auch die Ansteuerung auf Stromrichterseite und
die Regelung selbst. Daher wird in diesem Kapitel zuerst eine Wicklungsana-
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i = 0 A i ≠ 0 A

a) b)

Abbildung 2.1: Vergleich des Nullstroms a) eines dreiphasigen Systems und b) eines
vierphasigen Systems in Sternverschaltung

lyse für die nachher genannten Wicklungsarten erfolgen, die das Verhalten der
Maschine für eine ansteigende Phasenzahl wiedergibt. Anschließend wird die
Raumzeigertransformation für m Phasen durchgeführt und die sich ergebenden
Änderungen im Vergleich zum dreiphasigen System aufgezeigt. Zuletzt wird
die Ansteuerung durch die Leistungselektronik mit m-Halbbrücken mit der Ma-
schine in Sternverschaltung untersucht.
Für die Untersuchung sollen die Ergebnisse mehrphasiger Maschinen mit drei-
phasigen verglichen werden. Für einen objektiven Vergleich ist folgendes zuvor
festzulegen:

• Das Maschinendesign mit allen Abmessungen bleibt für das mehrphasige
System gleich wie für das dreiphasige System. Das bedeutet insbesondere,
dass der Vergleich bei konstanter Nutzahl N, Polpaarzahl p und gleicher
Wicklungsart und damit Spulenweite durchgeführt wird.

• Die Maximalstromdichte einer Spule soll für den Vergleich konstant bleiben.

• Die verfügbare elektrische Maximalleistung soll konstant sein.

• Für die Erzeugung des Drehmoments wird ein Grundwellenmodell zugrunde
gelegt.

• Innerhalb einer Phasenzahl ist die Spulenwindungszahl wsp konstant.

• Im Folgenden werden keine Nutöffnungs- oder Schrägungsfaktoren [39] be-
trachtet. Dies ist zulässig, weil der grundlegende Aufbau der Maschine für
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a) b)

Abbildung 2.2: a) Normales vollständiges dreiphasiges System (neg. Spulenrichtung ist
gestrichelt dargestellt) b) vollständiges vierphasiges System

den Vergleich nicht geändert werden soll und der Einfluss auf ein mehrphasi-
ges System im Vergleich zum dreiphasigen gleich groß ist.

Die Darstellung der Vorteile der Mehrphasigkeit und deren Berechnung wurde
teilweise bereits in [E1] vorgestellt.

2.1 Wicklungsanalyse

Für den Vergleich müssen für die gegebene Nut-, Polpaarzahl und Wicklungsart
beide Phasenzahlen unter Einhaltung eines symmetrischen Spannungssystems
ausführbar sein. Die Wicklungsarten für den Vergleich in dieser Arbeit sol-
len auf zwei Varianten beschränkt sein, nämlich eine verteilte einschichtige
Ganzlochwicklung und eine zweischichtige Zahnspulenwicklung, bei der um
jeden Zahn eine Spule gewickelt ist. Bruchlochwicklung mit einer Spulenweite
yp > 1, gesehnte Einschichtwicklungen oder einschichtige Zahnspulenwicklun-
gen sollen aufgrund der Vielzahl an Kombinationen nicht detaillierter betrachtet
werden.
Eine dreiphasige und eine m-phasige einschichtige Ganzlochwicklung existieren
nach [39] für die gleiche Nut- und Polpaarzahl, wenn

q ∈ N (2.1)

ist.
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Eine zweischichtige Zahnspulenwicklung existiert für zwei verschiedene Pha-
senzahlen mit gleicher Nut- und Polpaarzahl, wenn

ggT
{

nq,m
}
= 1 (2.2)

gilt [39]. Dabei stellt nq den teilerfremden Nenner der Lochzahl q dar. Eine
andere Möglichkeit für die Erfüllung der Symmetriebedingung findet sich in
[41].
Die Wicklungsanalyse selbst wird durch das Aufstellen der Durchflutungskurve
vorgenommen. Dabei wird die Statornutung im ersten Schritt vernachlässigt.
Die Wirkung aller stromdurchflossenen Leiter einer Nut wird auf einen Stro-
mimpuls, der in der Nutmitte konzentriert ist, umgerechnet. Die Zuordnung
der Leiter zu einzelnen Phasen und die Verschaltung zu Spulen geschieht nach
Aufstellen des Nutensterns [42]. In Abb. 2.3 a) ist die Zuordnung für eine Ein-
schichtwicklung mit N = 18 und p = 1 für m = 3 und 9 und die jeweilige
Orientierung des Stroms für den Stromimpuls gezeigt. Die Ströme ix besitzen
dabei zu ihren vor bzw. nachfolgenden Strömen einen Phasenversatz von je-
weils 2 ·π/m. Die Strombelagsimpulse îx für m = 3 und 9 zum Zeitpunkt t = 0
sind in Abb. 2.3 b) respektive c) dargestellt. Die Stromamplitude Î von ix =
Î cos(ω · t−2π/m) und die Windungszahl sind dabei so gewählt, dass maximale
Durchflutung Θmax = 1 ist. Die Spulenwindungszahl und die Stromamplitude
sind für beide Phasenzahlen gleich gewählt. Die Integration der Einzelimpulse
des Stroms führt dann auf die Durchflutungskurve Θ [39]:

Θ =
m

π
znqÎ ∑

ν

1
ν

ν ξ sin(ωt −νγ). (2.3)

Dabei ist Î die Stromamplitude, ω die elektrische Kreisfrequenz des Stroms,
γ der Phasenwinkel und ν die Nummer der auftretenden elektrischen Harmo-
nischen. Abb. 2.3 b) und c) zeigen die dadurch entstehende Durchflutung für
m = 3 und m = 9. Außerdem ist in der Abbildung die Grundwelle mit ν = 1
nach (2.3) eingezeichnet. Die Durchflutungsgrundwelle 1Θ der neunphasigen
Wicklung besitzt eine größere Amplitude als die der dreiphasigen. Man erkennt
außerdem die Verschiebung der α-Achse (entspricht der Lage der Flusserzeu-
gung der ersten Phase) zwischen der drei- und der neunphasigen Anordnung
(im Vorgriff auf Abschnitt 2.2). Nach [39] können bei einschichtigen Ganzloch-
wicklungen nur Harmonische mit

ν = 1+2 ·m ·g mit g ∈ Z (2.4)
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und nach [40] in den betrachteten zweischichtigen Zahnspulenwicklungen nur
Harmonische mit

ν = 1+
2mg

nq
mit g ∈ Z (2.5)

auftreten.
Ziel bei der Auslegung ist es, eine hohe Grundwellenamplitude bei kleinem
Oberwellenanteil zu erzeugen. Durch Fourieranalyse der Durchflutungskurve
kann der Wicklungsfaktor ν ξ der ν-ten Harmonischen berechnet werden. Er
gibt unabhängig von der Windungszahl und der Stromamplitude an, wie gut der
Strom in den einzelnen Nuten in die jeweilige Harmonische der Durchflutung
umgesetzt wird. Maximal kann der Wicklungsfaktor eins sein. Nach [39] kann
der Wicklungsfaktor in einen Gruppenfaktor ξgr und einen Sehnungsfaktor ξsp

unter Vernachlässigung der Nutöffnung zerlegt werden. ξsp berücksichtigt dabei
die Abweichung der tatsächlichen Spulenweite von der Durchmesserwicklung.
Die Weite einer Durchmesserwicklung W entspricht dabei genau der Polteilung
τp

τp =
πDi

2p
(2.6)

mit dem Innendurchmesser des Stators Di. Allgemein kann die Weite W auch
über die Spulenweite und die Nutteilung τN ausgedrückt werden:

W = τN · yp mit τN =
πDi

N
(2.7)

Die Berechnungsformeln für ν ξ werden in den folgenden Unterabschnitten für
die zwei zu betrachtenden Wicklungsarten eingeführt.
Der Wicklungsfaktor ν ξ ist ein Maß für die Amplitude der jeweiligen Har-
monischen. Ein anderes Kriterium für die Bewertung einer Wicklung ist die
Oberwellenstreuung σo, die ein Maß für den Oberwellengehalt der durch die
Bestromung der Wicklung entstehenden Durchflutungswelle darstellt [35, 39]:

σo = ∑
ν 6=1

(
1
ν

ν ξ
1ξ

)2

(2.8)
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+i1 -i1+i1 -i1-i3 +i3+i2 -i2+i2 -i2-i1+i1 +i3-i3 +i3-i3 -i2+i2

+i1 -i1+i2 -i2+i3 -i3+i4 -i4+i5 -i5+i6-i6 +i7-i7 +i8-i8 +i9-i9

Abbildung 2.3: Durchflutungskurven für m = 3 und m = 9 mit ihrer Phasenzuordnung in
a) und den Strombelagsimpulsen îx, der Durchflutung Θ und der Grund-
welle 1Θ für m = 3 in b) und m = 9 in c)

Für ein Ansteigen der Phasenzahl sollen im Folgenden die Auswirkungen bei
den zwei Extremausprägungen der Wicklungsart auf den Wicklungsfaktor und
die Oberwellenstreuung untersucht werden.

2.1.1 Einschichtganzlochwicklung

Für verteilte, ungesehnte, einschichtige Ganzlochwicklungen vereinfacht sich
die Berechnung des Wicklungsfaktors. Durch ξsp = 1 genügt der Wicklungsfak-
tor für die ν-te Harmonische ν ξ der Gleichung [39]

ν ξ =
sin
(π·ν ·q·p

N

)

ν ·qsin
(π·p

N

) , (2.9)
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wobei ν nur die tatsächlich auftretenden Harmonischen umfasst. Für die
Grundwelle ergibt sich, wenn q und m gegen unendlich streben, folgender Zu-
sammenhang für den Grundwellenwicklungsfaktor 1ξ nach (2.9) [E1]:

lim
m→∞

(

lim
q→∞

1ξ

)

= lim
m→∞

(

2m · sin
(

π
2m

)

π

)

= 1 (2.10)

lim
q→∞

1ξ stellt hierbei den geringstmöglichen Wicklungsfaktor für eine bestimmte

Phasenzahl dieser Wicklung dar. In Tab. 2.1 wird die Veränderung des Wick-
lungsfaktors für verschiedene Phasenzahlen und ebenfalls die Verbesserung des
Faktors für ansteigende Phasenzahlen aufgezeigt. Für m= 9 kann beispielsweise
1ξ keine geringeren Werte als 0,995 annehmen, was eine Verbesserung im Ver-
gleich zu m = 3 um 4,2% bedeutet.
Wird die Oberwellenstreuung nun für ihr Verhalten für m gegen unendlich und
verschiedene Werte für q untersucht, so ergibt sich, dass (2.8) gegen Null für
m → ∞ konvergiert [35]. Außerdem verringert sich σo sowohl mit einer Ver-
größerung von q als auch mit m. Allerdings verläuft dies bei der Lochzahl
langsamer als mit der Phasenzahl [35]. Es ist also auch hier, wie für die Stei-
gerung von 1ξ , von Vorteil die Phasenzahl statt der Lochzahl zu erhöhen. In
Tab. 2.1 ist dieser Zusammenhang für verschiedene Phasenzahlen aufgezeigt,
wobei σo,max

σo,max = max{σo}= σo

(

q
!
= 1
)

(2.11)

die maximal auftretende Oberwellenstreuung σo für ein bestimmtes m darstellt.
Dies ist immer genau bei q = 1 der Fall. Bei einer Erhöhung der Phasenzahl von
3 auf 9 kann beispielsweise σo,max auf 10,6% reduziert werden.
Es ist offensichtlich, dass mit einer höheren Phasenzahl m sowohl die maxi-
male Dämpfung des Grundwellenwicklungsfaktors als auch auftretende höhere
Harmonische signifikant reduziert werden können. Diese Verbesserung ist aller-
dings begrenzt. Für m → ∞ kann maximal eine Erhöhung von 1ξ (q → ∞) um
4,71% erreicht werden und der Anteil von Oberwellen auf Null reduziert wer-
den. Damit ist bereits bei Phasenzahl 9 für 1ξ und σo,max 89% des gesamten
Verbesserungspotentials erreicht. Nach [E1] bietet es sich unter anderem auch
deswegen an, die maximale Phasenzahl auf etwa 9 zu begrenzen.
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Tabelle 2.1: Zusammenhang zwischen der Phasenzahl m und dem minimalen Wicklungs-
faktor 1ξ (q → ∞) und der maximalen Oberwellenstreuung σo,max bei einer
einschichtigen Ganzlochwicklung (vgl. [E1])

m σo,max
σo,max

σo,max(m=3)
1ξ (q → ∞)

1ξ (q→∞)
1ξ (q→∞,m=3)

3 9,66% 100% 0,955 100%

5 3,36% 34,8% 0,984 103,04%

7 1,70% 17,6% 0,992 103,87%

9 1,02% 10,6% 0,995 104,19%

11 0,68% 7% 0,997 104,40%

∞ 0 % 0% 1 104,71%

2.1.2 Zahnspulenwicklung

Zahnspulenwicklungen lassen im Gegensatz zu einschichtigen Ganzlochwick-
lungen mehr Möglichkeiten für einen Entwurf zu [39], besitzen aber ein
höheres σo. Daher wird hier die Einschränkung getroffen, dass nur jeweils das
Design einer geradzahligen Nutzahl untersucht werden soll, das den größten
Grundwellenwicklungsfaktor besitzt. Durch die geradzahlige Nutzahl ist aus-
geschlossen, dass einseitige Rüttelkräfte auftreten können [43]. Bei gleichem
Wicklungsfaktor wird die Polpaarzahl gewählt, die die geringste Oberwellen-
streuung aufweist.
Die Bedingung für einen hohen Wicklungsfaktor bei Zahnspulenwicklungen
lautet, dass der Sehnungsfaktor der Grundwelle 1ξsp [39]

1ξsp = sin
(

W

τp

π

2

)

(2.12)

ungefähr gleich eins sein muss [44]. Das bedeutet unter Einsetzen von (2.6) und
(2.7) in (2.12), dass

1ξsp = sin
(

yp
2p

N

π

2

)

= 1,wenn N = 2p (2.13)
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2.1 Wicklungsanalyse

mit yp = 1 für Zahnspulenwicklungen gilt. Das Maximum des erreichbaren
Wicklungsfaktors liegt folglich bei q = 1/m. Da die Symmetriebedingung
ggT

{
nq,m

}
= 1 hierbei verletzt wird, kann N = 2p nicht gewählt werden.

Die nächstmöglichen Polpaarzahlen, die diese Bedingung erfüllen, liegen bei
p = N/2±1, da

q =
N

2 · p ·m =
N

(N ±2) ·m (2.14)

mit N
m ∈ N [39]. Damit ist für ungerade m ≥ 3 nq teilerfremd zu m.

p = N/2− 1 hat immer einen geringeren Oberwellengehalt als p = N/2+ 1
(vgl. Abschnitt A.1). Durch die Berechnung der pythagoreischen Summe der
ersten Fourierkoeffizienten der Durchflutung für N = 2(p+ 1) erhält man den
Grundwellenwicklungsfaktor 1ξ (s. Abschnitt A.1).

1ξ =
2m

N
sin
(

π
p

N

) sin( π
2m )

cos(π p
N )

(2.15)

Mit (2.15) kann die Grenze von 1ξ berechnet werden:

lim
m→∞

( lim
N→∞

(1ξ )) = lim
m→∞

(
2
π
· sin(

π
2

m
m)) = 1 (2.16)

Die Grenze der Oberwellenstreuung σo,max für N = 2(p+1) kann durch [35]

σo =

(∫ 2π
0 Θ2dx

πΘ̂2
1

−1

)

·100% =

((
π

1ξ

(
1
2
− 1

N

))2

−1

)

·100% (2.17)

und

σo,max(m) = lim
N→∞

σo (2.18)

berechnet werden. Damit ergibt sich

lim
m→∞

( lim
N→∞

σo) =



 lim
m→∞




π2

4 lim
N→∞

1ξ 2 −1







 ·100%

=

(
π2

4
−1
)

·100% = 146,74% (2.19)
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Kapitel 2 Einfluss der Mehrphasigkeit

Tabelle 2.2: Zusammenhang zwischen der Phasenzahl m und dem minimalen Wicklungs-
faktor 1ξ (q → ∞) und der maximalen Oberwellenstreuung σo,max für eine
zweischichtige Zahnspulenwicklung mit p = N/2−1

m σo,max
σo,max

σo,max(m=3)
1ξ (N → ∞)

1ξ (N→∞)
1ξ (N→∞,m=3)

3 170,6% 100% 0,955 100%

5 155,0% 90,86% 0,984 103,01%

7 150,9% 88,45% 0,992 103,84%

9 149,3% 87,51% 0,995 104,19%

11 148,4% 86,99% 0,997 104,37%

∞ 146,7% 85,99% 1 104,72%

Das Verhältnis zwischen maximaler Oberwellenstreuung σo,max und des Wick-
lungsfaktors 1ξ wird in Tab. 2.2 dargestellt. Wird die Phasenzahl bei der
Zahnspulenwicklung von 3 auf 9 erhöht, so kann σo,max um 12,5% reduziert
werden, was 89,3% der gesamt möglichen Verbesserung ausmacht. 1ξ (N → ∞)
kann um 4,2% erhöht werden. Wie für die verteilte Wicklung ergeben sich da-
mit beinahe exakt die gleichen maximalen Verbesserungsmöglichkeiten. Es ist
allerdings zu beachten, dass die absolute maximale Oberwellenstreuung bei der
Zahnspulenwicklung nicht so weit abgesenkt werden kann wie bei der verteil-
ten Wicklung, sondern für m → ∞ bei 146,74% statt bei 0% liegt. Die Aussage
von [E1] einer Begrenzung der maximalen Phasenzahl bleibt erhalten. In beiden
Fällen lohnt sich m > 9 nicht.

2.2 Raumzeigertransformation

Wie bereits in Abschnitt 1.1 erwähnt, bietet es insbesondere im dreiphasigen
Fall Vorteile, die Maschinengrößen zu transformieren. Dies wird durch die
Raumzeigertransformation bewerkstelligt [45]. Dabei werden die Stranggrößen
in Zeiger umgeformt, ohne dass Informationen verloren gehen. Die Transfor-
mation ist dabei für jede Phasenzahl durchführbar und wurde beispielsweise
für m-phasige Systeme in [46, 47] vorgestellt. Es sind vor allem zwei Vari-
anten in Gebrauch, die entweder leistungs- [46] oder amplitudeninvariant [47]
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2.2 Raumzeigertransformation

transformieren. In dieser Arbeit wird die amplitudeninvariante Transformation
gewählt. Das bedeutet, dass die transformierten Werte der Amplitude der zeit-
lichen Größe entsprechen. Für normale Mehrphasensysteme gilt, dass immer
(m− 1)/2 Raumzeiger RZ und eine Nullkomponente NK existieren. Die ande-
ren (m−1)/2 Raumzeiger bieten keine neuen Informationen, da sie konjugiert
komplex zu den erstgenannten sind. Darüber hinaus kann es je nach Rand-
bedingungen jedoch vorkommen, dass eine oder mehrere Komponenten der
Transformation zu Null werden und damit die Anzahl der zu regelnden Grö-
ßen abnimmt. Ein Beispiel ist das Verschwinden der Stromnullkomponente bei
einer Sternschaltung der Maschine.
Die Transformation lautet allgemein für ein normales Mehrphasensystem mit
dem zu transformierenden Stranggrößenvektor u:

RZ =
2
m
·









a1·0 a1·1 a1·2 · · · a1·(m−1)

a2·0 a2·1 a2·2 · · · a2·(m−1)

a3·0 a3·1 a3·2 · · · a3·(m−1)

· · · · · · · · · a j1· j2 · · ·
a

m−1
2 ·0 a

m−1
2 ·1 a

m−1
2 ·2 · · · a

m−1
2 ·(m−1)









·u (2.20)

NK =
1
m
·
[

1 1 1 · · · 1
]
·u

mit a = e j 2π
m , j1 = 1, · · · ,m−1

2 (Zeile) und j2 = 0, · · · ,m−1 (Spalte) mit j1, j2 ∈
N.
Ist das System sinusförmig und symmetrisch, so werden sowohl die Nullkom-
ponente als auch alle Raumzeiger außer einem zu Null. Im Allgemeinen ist eine
Maschine jedoch nicht sinusförmig und damit sind alle (m− 1)/2 Raumzeiger
ungleich Null. Die verschiedenen vorkommenden Harmonischen treten in unter-
schiedlichen Raumzeigern auf. In Tab. 2.3 ist die Bildungsvorschrift dargestellt.
Die Laufvariable k ∈ N stellt hierbei die k-te vorkommende Harmonische im
Raumzeiger dar. In der Tabelle sind dann die Harmonischen mit ihrer jeweili-
gen Drehrichtung (gleich wie die Grundwelle + oder gegensinnig −) aufgeführt.
Die Grundwelle befindet sich als erste Harmonische immer im ersten Raumzei-
ger RZ(1).
Die vorgestellte Transformation, auch α-β - Transformation genannt, transfor-
miert in ein statorfestes Bezugssystem mit Orientierung an der ersten Phase.
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Kapitel 2 Einfluss der Mehrphasigkeit

Tabelle 2.3: Bildungsvorschrift für die Zuordnung von Harmonischen in die verschiede-
nen Raumzeiger.

Raumzeiger k = 1 k = 2 k = 3 k = 4 k = 5 · · ·

RZ(1) 1 −(m−1) (m+1) −(2m−1) (2m+1) · · ·
RZ(2) 2 −(m−2) (m+2) −(2m−2) (2m+2) · · ·
· · · · · · · · · · · · · · · · · · · · ·
RZ(m−1

2 ) m−1
2 −m+1

2
3m−1

2 − 3m+1
2

5m−1
2 · · ·

Nullkomponente k = 1 k = 2 k = 3 k = 4 k = 5 · · ·

NK m 2m 3m 4m 5m · · ·

Für die Regelung ist es allerdings sinnvoll, sich rotorfest zu orientieren. Dazu
werden alle RZ um den Winkel γdq(t) zwischen Stator- und Rotorfeld gedreht:

RZdq = RZ · e jγdq(t) (2.21)

Das rotorfeste Bezugssystem nennt man auch d-/q-System, wobei die d-Achse
in Richtung der Rotorerregung liegt.

2.3 Modulation und Aussteuerung von

Spannungszwischenkreisstromrichtern

Für die Ansteuerung einer mehrphasigen Maschine und damit auch eines mehr-
phasigen Stromrichters (vgl. Abb. 2.4) wird ein Modulationsverfahren benötigt.
Für die Herleitung des Verhaltens wird von einer Maschine in Sternpunktver-
schaltung ausgegangen. Jede Phase der Maschine wird von einer Halbbrücke
angesteuert. Diese kann z.B. wie in Abb. 2.4 a) aus zwei IGBTs mit antipa-
ralleler Diode bestehen und verbindet einen Strang einer Maschine mit dem
Spannungszwischenkreis. Damit ergeben sich zwei einstellbare Potentiale an
der Maschinenklemme: die positive oder negative halbe Zwischenkreisspan-
nung UDC. Der Mittelpunkt des Zwischenkreises wird als Bezugspotential
festgelegt.
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Abbildung 2.4: a) 2-Level-Stromrichter mit m Halbbrücken bestehend aus IGBTs und an-
tiparallel geschalteten Dioden b) Maximale Gesamtraumzeiger des ersten
d-q-Systems für m = 3 und m = 9 mit Inkreis (vgl. [E1])

Allgemein können die Schaltzustände der m Halbbrücken mit

Uk0 =±UDC/2 mit k = 1, · · · , m und k ∈ N (2.22)

beschrieben werden. Für einen m-Halbbrücken-Stromrichter bedeutet dies, dass
es 2m Zustände an verschiedenen Schalterkombinationen gibt. Nun gibt es
mehrere Möglichkeiten der Ansteuerung, die mit der Phasenzahl zunehmen. Zu-
erst wird die maximal mögliche Aussteuerung betrachtet. Bereits in [48] wird
aufgezeigt, dass sich „bei allen Schaltungen ein maximaler Modulationsgrad
von 4

π erreichen“ lässt. Der Modulationsgrad ist das Verhältnis zwischen der
Ausgangsspannungsgrundschwingung und der halben Zwischenkreisspannung.
Dieses Verfahren wird Grundfrequenzsteuerung oder Blocktaktung genannt.
Dabei werden pro elektrischer Periode der Maschine entsprechend der Grund-
frequenz pro Halbbrücke zwei Schaltvorgänge ausgeführt. Beide Werte von Uk0
werden somit gleich lang angenommen. Dass dies für eine beliebige Anzahl an
Phasen gilt, ist in Abschnitt A.2 gezeigt.
Die maximale Aussteuerung hinsichtlich der Erzeugung sinusförmiger Span-
nungen mit veränderlicher Amplitude lässt sich durch die Super-Sinus-
Modulation erreichen [48]. Als maximale Ausnutzung oder Aussteuerung wird
hier das Verhältnis zwischen maximaler Strangspannungsamplitude und der
Zwischenkreisspannung bezeichnet. Bei dieser Modulation wird die Sollspan-
nung mit einem Trägersignal verglichen und je nachdem, ob es größer oder
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Kapitel 2 Einfluss der Mehrphasigkeit

Tabelle 2.4: Abhängigkeit der maximalen Strangspannungsamplitude der Grundschwin-
gung nach der Super-Sinus-Modulation von m

m Phasen max. 1û1 Prozentuale Abweichung

3 0,577UDC 100%

5 0,526UDC 91,1%

7 0,513UDC 88,8%

9 0,508UDC 87,9%

11 0,505UDC 87,5%

13 0,504UDC 87,2%

15 0,503UDC 87,1%

· · · · · · · · ·
∞ 0,5UDC 86,6%

kleiner ist, der obere oder untere Schalter einer Halbbrücke betätigt. Im Ver-
gleich zur einfachen Sinus-Dreieck-Modulation wird zusätzlich eine Nullkom-
ponente auf die Sollspannungen addiert, was zu einer Erhöhung der maximalen
Ausgangsspannungsamplitude führt. Für den dreiphasigen Fall ergibt sich eine
maximale Ausnutzung von 1√

3
[49]. Die Amplitude der Nullkomponente nimmt

mit steigender Phasenzahl ab. Für eine Phasenzahl gleich unendlich ist keine
Nullkomponente mehr vorhanden. Das bedeutet aber auch im Umkehrschluss,
dass bei m → ∞ nur die gleiche Aussteuerung wie bei einer Sinus-Dreieck-
Modulation erreicht werden kann. Nach [50] kann für einen m-phasigen Strom-
richter die maximale Strangspannungsamplitude der Grundschwingung 1û1 bei
Super-Sinus-Modulation durch

1û1 =
UDC

2
· 1

cos
(

π
2m

) (2.23)

berechnet werden. Die Ergebnisse sind in Tab. 2.4 aufgeführt.
Eine weitere Möglichkeit stellt die Raumzeigermodulation oder Space Vec-
tor Pulse Width Modulation (SVPWM) dar. Diese Art der Modulation wird
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2.3 Modulation und Aussteuerung von Spannungszwischenkreisstromrichtern

beispielsweise in [E1, 51–53] betrachtet. Für die SVPWM werden alle 2m

Schalterkombinationen nach der α-/β -Transformation des vorigen Abschnitts
in Raumzeiger transformiert. Damit ergeben sich für alle Schalterkombinatio-
nen m−1

2 Raumzeiger und eine Nullkomponente. Soll nur die Grundschwingung
betrachtet werden, so findet nur der Raumzeiger der zugehörigen Phasenrei-
hung in der Maschine Verwendung und damit nur das erste d-q-System. Damit
in diesem System keine weiteren Harmonischen als die Grundschwingung vor-
kommen, kann maximal der Inkreis des Vielecks gestellt werden.
Wie sich die maximal mögliche Strangspannungsamplitude unter diesen Vor-
aussetzungen berechnet, wird in Abschnitt A.3 dargestellt. Die maximale Länge
des Spannungsraumzeigers u für eine unendliche Phasenzahl m ergibt sich da-
nach zu

lim
m→∞

|u|= 2
π

(2.24)

Die Formel zur Berechnung des Inkreisradius rmax für m → ∞, was der Aus-
gangsspannungsamplitude der Grundschwingung entspricht 1û1, ist:

rmax,m→∞ = lim
m→∞

(

|u|cos
( π

2m

))

=
2
π
·1 =

2
π

(2.25)

Das bedeutet, dass 2/π ·UDC die theoretische Grenze für die Strangspannungs-
amplitude darstellt. Dies ist dieselbe Grundschwingungsphasenspannung, die
durch eine Blocktaktung erreicht werden kann, wie bereits zuvor gezeigt. In
Tab. 2.5 ist der maximal mögliche Modulationsgrad rmax bei Sinusförmigkeit
des ersten d-/q-Systems, der durch die SVPWM erreicht werden kann, für
verschiedene Phasenzahlen m aufgelistet. Während sich die Länge des Raum-
zeigers u für eine ansteigende Phasenzahl m verringert, erhöht sich der mögliche
Modulationsgrad rmax, bis die Grenze von 2/π erreicht ist. Ein Beispiel für die
maximalen Gesamtraumzeiger u für m = 3 und m = 9 sowie der dazugehörige
Inkreis ist in Abb. 2.4 b) gezeigt.
Darüber hinaus gehört zu jedem Raumzeiger eine Nullkomponente, die Gleich-
taktspannung u0. Diese kann mit

u0 =
1
m

m

∑
k=1

Uk0 (2.26)
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Kapitel 2 Einfluss der Mehrphasigkeit

Tabelle 2.5: Abhängigkeit der maximalen Strangspannungsamplitude der Grundschwin-
gung mit der SVPWM von m (vgl. [E1])

m Phasen max{|u|} 1û1 Prozentuale Abweichung

3 0,667UDC 0,577UDC 90,7%

5 0,647UDC 0,616UDC 96,7%

7 0,642UDC 0,626UDC 98,3%

9 0,640UDC 0,630UDC 99,0%

11 0,639UDC 0,632UDC 99,3%

13 0,638UDC 0,634UDC 99,5%

15 0,638UDC 0,634UDC 99,6%

· · · · · · · · · · · ·
∞ 2/π ≈ 0,6366UDC 2/πUDC 100%

berechnet werden. Da m eine ungerade Zahl ist und u0 des Maximalvektors u
aus mindestens (m−1)/2 positiven und (m−1)/2 negativen Uk0 besteht, ist die
Länge von u0

|u0|=
1
m

UDC

2
. (2.27)

Es bleibt nur einer der Spannungsvektoren übrig, der abwechselnd entweder ein
positives oder negatives Vorzeichen hat.
Das bedeutet, dass der Spitze-Spitze-Wert von u0, u0,pp, eine Abhängigkeit von
1/m besitzt. Verglichen mit einer Drehstrombrückenschaltung kann der u0,pp ei-
ner 9-Phasen-Brückenschaltung, die mit einer SVPWM geregelt wird, um 67%
reduziert werden. Eine geringere Gleichtaktspannung hat ebenfalls geringere
Spannungen über den Lagern zur Folge. Aus der Lagerspannung resultieren
EDM-Ströme, wenn die Durchbruchspannung des Schmiermittels überschritten
wird, was zur Degradation bis zur Zerstörung der Lager führen kann [54]. In
Tab. 2.6 sind das Verhältnis von m und u0,pp und der prozentuale Gewinn, bezo-
gen auf die Reduzierung der Spitzen-Spitzen-Gleichtaktspannung, aufgelistet.
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Tabelle 2.6: Spitze-Spitze-Wert der Gleichtaktspannung u0,pp und der prozentuale Ge-
winn verglichen mit m = 3

m Phasen u0,pp Prozentuale Abweichung

3 0,333UDC 0%

5 0,200UDC 40,0%

7 0,143UDC 57,1%

9 0,111UDC 66,7%

11 0,091UDC 72,7%

13 0,0769UDC 76,9%

15 0,0667UDC 80%

· · · · · · · · ·
∞ 0 100%

Wird nur auf die Sinusförmigkeit im ersten d-q-System geachtet, entstehen
Anteile von höheren Harmonischen der Spannung in den anderen m−3

2 d-q-
Systemen [51–53]. Liegt die Zielsetzung auf einer Spannungserzeugung, die in
keinem d-q-System höhere Harmonische als die erste zulässt, so verringert sich
die maximale Aussteuerung auf die Werte der Super-Sinus-Modulation. Aller-
dings ist zu berücksichtigen, dass höherphasige Systeme durch die zusätzlichen
Zeiger mehr Möglichkeiten bieten, Spannungen zu stellen. Eine andere Zielopti-
mierung kann beispielsweise sein, die Höhe der Spannungsstufen zu verringern,
um ein kleineres du/dt zu erreichen [55].
Es gibt außerdem Ansätze, die entstehenden höheren Harmonischen ebenfalls
für eine Drehmomenterzeugung heranzuziehen. Darauf soll hier nicht näher
eingegangen werden und es sei auf Arbeiten wie [19, 56–58] verwiesen. Ein
weiteres Verfahren zur Modulation wird beispielsweise in [59] vorgestellt.
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Abbildung 2.5: Rückspeisung einer
sich drehenden Syn-
chronmaschine ohne
Ansteuerung des Ma-
schinenstromrichters

Tabelle 2.7: Maximalwert der Gleich-
richtspannung UDC,max in
Abhängigkeit von m und
die Zunahme im Vergleich
zu m = 3

m UDC,max Zunahme

3 1,732 ÛStrang 0%

5 1,902 ÛStrang 9,82%

7 1,950 ÛStrang 12,59%

9 1,969 ÛStrang 13,68%

11 1,980 ÛStrang 14,32%

· · · · · · · · ·
∞ 2 ÛStrang 15,47%

2.4 Rückspeiseverhalten eines m-phasigen

Stromrichters

Wird der 2-Level-Stromrichter aus Abb. 2.4 a) nicht angesteuert, so verhält
sich der Stromrichter wie eine Diodenbrücke. Damit kann auch bei m-phasigen
Stromrichtern die maximale Zwischenkreisspannung wie bei einer dreiphasigen
Diodenbrücke (B6-Brücke) bei der Rückspeisung dadurch berechnet werden,
dass die Spannungen der leitenden oberen Brückenzweige und die der unteren
summiert werden [60]. Allgemein lässt sich für normale Mehrphasensysteme
folgende Formel für die maximale Zwischenkreisspannung UDC,max angeben:

UDC,max =

(

sin
(

2π

m

(⌊
m+6

2

⌋

−1
))

− sin
(

2π

m

(⌊
3m+6

2

⌋

−1
)))

︸ ︷︷ ︸

kDC

·ÛStrang

(2.28)

In Abb. 2.5 sind zur Verdeutlichung die zeitlichen Verläufe der Strangspannun-
gen der Maschine, der sich ergebenden Zwischenkreisspannung und UDC,max
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ohne Berücksichtigung einer Zwischenkreiskapazität gegeben. Hierbei ist die
Zeitachse auf eine elektrische Periode und die y-Achse auf die Strangspan-
nungsamplitude normiert. Tab. 2.7 listet auf, wie sich UDC,max für ansteigendes
m verhält. Der Grenzwert für m → ∞ liegt bei der doppelten Strangspannungs-
amplitude.

2.5 Fazit zu Mehrphasigkeit

Insgesamt lässt sich das Fazit mit den folgenden Vor- und Nachteilen ziehen:

• Nachteile: Je höher die Phasenzahl, desto höher wird die Komplexität, da die
Anzahl an Spannungen, Strömen, Schaltsignalen, etc. zunimmt. Außerdem
müssen beispielsweise mehr Halbbrücken verbaut werden, was eine Zunahme
an einzelnen Halbleitern, aber auch an der Peripherie (Gateansteuerungen,
Strommessungen, etc.) bedeutet. Wird eine rein sinusförmige Strangspan-
nungserzeugung gefordert, so sinkt die maximal mögliche Ausnutzung der
Zwischenkreisspannung mit der Phasenzahl.

• Vorteile: Demgegenüber stehen ein höherer Wicklungsfaktor und eine ge-
ringere Oberwellenstreuung bei der Maschine. Darüber hinaus sind auch
geringere Gleichtaktspannungen möglich. Außerdem kann durch die Nut-
zung der zusätzlichen Raumzeiger ein Drehmomentgewinn erreicht werden.
Oder es können durch viele RZ unterschiedlicher Amplituden bei mehrphasi-
gen Systemen kleinere du/dt erreicht werden. Soll nur im ersten d-q-System
keine weitere Harmonische auftauchen, so erhöht sich die Zwischenkreisaus-
nutzung für höherphasige Systeme.

Zusammenfassend bedeutet dies, dass es einen Punkt gibt, an dem sich der
Mehraufwand für eine höhere Phasenzahl nicht mehr lohnt, weil der erwart-
bare Gewinn gegen ein Maximum strebt, der Mehraufwand allerdings nicht (vgl.
[E1]). Die maximale Gleichrichtspannung bezogen auf die Strangspannungsam-
plitude ist bei mehrphasigen Maschinen im Vergleich zu dreiphasigen erhöht.
Dies kann sicherheitskritisch sein und muss bei der Auslegung beachtet werden.
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3
Einfluss der

Spulenkonfiguration

Im Allgemeinen sind in einem Stator mehrere Spulen pro Phase vorhanden.
Die Verschaltung der Spulen hat abgesehen von der Auslegung der Spulen-
windungszahl erhebliche Auswirkungen auf das Verhalten der Maschine, wenn
alle sonstigen Größen (Rotor, Bestromung an den Maschinenklemmen,...) gleich
bleiben. Dies kann anschaulich anhand der Spannungsgleichung einer Spule er-
läutert werden:

usk = R · i+ dψ

dt
(3.1)

Dabei steht usk für die Spannung an den Klemmen der Spule, R für den Spulen-
widerstand, i für den Strom und ψ für den für die Spule wirksamen verketteten
Fluss. Existiert nun für die gleiche Phase eine andere Spule mit exakt densel-
ben Parametern, kann diese seriell oder parallel zur ersten verschaltet werden.
Dies ist in Abb. 3.1 gezeigt. Die Drehung des Rotors führt zu einer zeitlichen
Änderung des verketteten Flusses ψ . Im seriellen Fall wird bei gleicher Dreh-
geschwindigkeit 2usk induziert, während es im parallelen Fall nur usk ist. Das
bedeutet, dass für die gleiche verfügbare maximale Klemmenspannung die Eck-
drehzahl für die serielle Verschaltung geringer ist. Die Eckdrehzahl markiert den
Eintritt der Maschine in den Feldschwächbereich. Bei der Parallelverschaltung
halbiert sich der Stromfluss durch eine Spule im Vergleich zur Seriellverschal-
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tung bei gleichem Eingangsstrom an der Klemme. Betrachtet man nun Abb. 2.3
und (2.3), so wird klar, dass dadurch die Durchflutung absinkt und die Kraft-
wirkung abnimmt. Dies führt bei gleichem Stromfluss zu einem geringeren
Moment.
Durch diese einfachen Betrachtungen wird deutlich, dass die Zusammenset-
zung und Verschaltung der Spulen Einfluss auf die Drehmoment-Drehzahl-
Charakteristik der sonst exakt gleich aufgebauten Maschine nimmt. Ändert man
nun während des Betriebs die Konfiguration, so kann dadurch die Ausnutzung
eines Designs erhöht werden, wie es im dreiphasigen Fall z.B. in [24, 61–63,
E2] gezeigt wird.
Ziel dieses Kapitels ist es, die Voraussetzungen als auch die Konfigurations-
möglichkeiten der Spulenverschaltung bei einem Maschinendesign vorzustellen.
Dazu müssen folgende Randbedingungen festgelegt werden:

• Die Spulenwindungszahl wsp ist für alle Spulen konstant.

• Der Aufbau des Motors ist symmetrisch und die Weite yp aller Spulen ist
gleich.

• Der Maschinenstromrichter, der für die feste, nicht veränderbare Spulenkonfi-
guration vorgesehen war, bleibt unverändert. Das bedeutet insbesondere, dass
sich das Verhalten an den Stromrichterklemmen an der AC-Seite nicht ändert.
Die maximale Stellspannung an diesen Klemmen und der maximale Strom
durch die Halbleiter bleiben gleich.

• Die Spulenkonfigurationsänderung wird durch eine zusätzliche Umschaltein-
richtung durchgeführt. Einige Möglichkeiten des Aufbaus werden später in
diesem Abschnitt näher beleuchtet.

• Die Spulenkonfigurationsänderung soll zu keiner ungleichmäßigen Belastung
verschiedener Spulen innerhalb einer Konfiguration führen. Die Stromdichte
soll innerhalb einer Konfiguration für alle Spulen gleich sein.

• Parallelverschaltungen von Spulen, die auf Grund einer unterschiedlichen
Flussdichte kreisstrombehaftet sind, werden nicht betrachtet. Dabei wer-
den Fertigungstoleranzen, die zu geringfügig anderen Spulenparameterwerten
führen, vernachlässigt.

• Die Betrachtungen erfolgen im stationären Betrieb.
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Abbildung 3.1: Spannungs-/Stromänderung über einer Spule auf Grund der Spulenkon-
figuration

Die eben genannte unterschiedliche Aufteilung von Strom und Spannung über
einer Spule durch eine andere Spulenkonfiguration (s. auch Abb. 3.1) kann durch
die Windungszahl w beschrieben werden.
In den folgenden Abschnitten wird erläutert, wie und unter welchen Voraus-
setzungen sich die Verschaltungen ergeben. Außerdem wird gezeigt, welches
Verhältnis sich im Vergleich zu einer Basiswindungszahl ergibt. Das Zustande-
kommen der verschiedenen effektiven Strangwindungszahlen sowohl innerhalb
eines Stranges als auch durch die Verschaltung der Stränge zueinander wird
vorgestellt. Auch die Abänderung der Ansteuerung bzw. die Abänderung des
speisenden Systems lässt sich über die effektive Strangwindungszahl aus-
drücken [61, 62]. Denn sowohl eine Parallelschaltung von zwei Spulen als auch
die Verdopplung der maximalen Stromrichterspannung bei gleichzeitiger Hal-
bierung des Stroms bei fester Spulenkonfiguration führt zu einer Halbierung von
w. Der zweite Fall soll aber, wie bereits in den Randbedingungen beschrieben,
für die Betrachtung der Spulenkonfigurationsänderung keine Rolle spielen.
Danach wird auf die mögliche Realisierung der Umschalteinrichtung eingegan-
gen; insbesondere werden die Anzahl und die benötigten Grenzen der Schalter
hergeleitet. Durch die Verschaltung kann es zusätzlich zu einem Phasenversatz
zwischen inneren Maschinengrößen und den Stromrichtergrößen kommen. Dar-
auf und auf eine mögliche Umschaltsteuerung wird zum Ende des Abschnitts
eingegangen, der mit einem ersten Fazit zur Spulenkonfigurationsänderung
schließt.
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Kapitel 3 Einfluss der Spulenkonfiguration

3.1 Verschaltungsmöglichkeiten

Für eine Spulenkonfigurationsänderung ergeben sich zwei Möglichkeiten für
eine Änderung der Windungszahl. Einerseits ist dies die Anordnung der Spulen
in einem Strang und andererseits die Anordnung der Stränge zueinander [E2].
Diese sollen nun näher beleuchtet werden.

3.1.1 Einfluss der Anzahl der Spulen pro Strang

Die Anzahl der Spulen pro Strang nc [E2]

nc =
kSchicht ·N

2m
mit kSchicht ∈

{
1, Einschichtwicklung
2, Zweischichtwicklung

(3.2)

führt zur Bestimmung der Anordnungsmöglichkeiten, die maximal denkbar
sind. So ist bei zwei Spulen pro Phase eine Seriell- oder eine Parallel-
Konfiguration möglich. Konfigurationen von Seriellverschaltungen, die nach-
träglich ungleichmäßig parallel verschaltet werden und die damit zu Kreis-
strömen führen würden, werden allerdings ausgenommen. Dies ist etwa bei
nc = 3 der Fall, wenn zwei in Serie geschaltete Spulen parallel zu einer wei-
teren geschaltet werden. Allgemein können die entstehenden Windungszahlen
wx, wobei x für die Konfiguration und Y für Bezugskonfiguration der seriellen
Sternverschaltung in der Bezugswindungszahl wY steht, aus nc folgendermaßen
bestimmt werden:

wx =
nc − x

nc
mit x ∈ 0, · · · , nc −1 (3.3)

Ob etwa bei nc = 4 alle vier Varianten angewendet werden, liegt sowohl an der
Umschaltelektronik als auch daran, ob auch die ungleiche Belastung der Spulen
bei der Konfiguration wx = 3/4 ·wY in Kauf genommen werden soll. Anderer-
seits gibt nc immer nur die minimale Spulenanzahl an, mit der das Verhältnis
wx
wY

überhaupt realisierbar ist. Es kann auch mit mehr Spulen pro Phase erreicht
werden, ohne dass Spulen innerhalb einer Phase anderen Randbedingungen aus-
gesetzt sind. Der Zusammenhang zwischen nc und wx

wY
ist in Tab. 3.1 gezeigt.

Wird wie zuvor vorausgesetzt, dass eine ungleichmäßige Belastung und das
Zusammenschalten von Spulen vermieden wird, in die eine andere Spannung
induziert wird, so muss (3.2) dafür erweitert werden. Abb. 3.2 zeigt, welche
Spulenparallelverschaltungen anhand eines einfachen Ersatzschaltbilds vermie-
den werden müssen. Zwar haben die induzierten Spannungen u1 und u2 die
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3.1 Verschaltungsmöglichkeiten

u1 u2

ik(t)=
u1(t) u2(t)
2(R+jωL)

-

ik
a) b)

R

L

R

L

Abbildung 3.2: a) Parallelschaltung von zwei Spulen mit gleichem Widerstand R und
gleicher Induktivität L b) entstehender Kreisstrom ik wegen der Phasen-
verschiebung der induzierten Spannungen

gleiche Amplitude und Frequenz, die Phasenlagen beider Spannungen weichen
aber voneinander ab und führen damit zu einem Kreisstrom ik innerhalb der
Parallelverschaltung.
Die Anzahl der Spulen nc,ind, die alle zuvor gesetzten Randbedingungen erfüllt,
kann durch folgende Formel ermittelt werden:

nc,ind =
kSchicht

2
· ggT{N,2p}
︸ ︷︷ ︸

Anzahl der Teilmodelle

(3.4)

Unter einem Teilmodell versteht man die kleinste Einheit eines Maschinen-
schnitts, der durch Symmetriebedingungen so erweitert werden kann, dass
daraus ein vollständiger Maschinenschnitt entsteht. Diese Definition ist der der
Urwicklung sehr ähnlich. Diese wird jedoch durch ggT{N,2p} berechnet und
bezeichnet die kleinste vollständige Wicklungseinheit. Die Anzahl der Spulen,
die immer seriell verschaltet bleiben müssen, nc,sg, kann durch

nc,sg =
nc

nc,ind
(3.5)

berechnet werden. nc,ind muss dann einer Faktorzerlegung unterzogen werden,
um alle möglichen Seriell-/Parallelverschaltungen zu erhalten:

Faktorzerlegungvon nc,ind :
{

1,x1,x2, · · · ,xn−1,xn,nc,ind
}

(3.6)

35



Kapitel 3 Einfluss der Spulenkonfiguration

Tabelle 3.1: Beziehung zwischen der Spulenanzahl pro Strang nc und der normierten
Windungszahl wx

wY
(vgl. [E2])

nc grafische Repräsentation wx/wY

2 1,1/2

3 1, 2/3, 1/3

4 1,3/4,1/2,1/4

n · · · 1,(n−1)/n,(n−2)/n, · · · ,1/n

Mit anschließender Produktbildung erhält man die Anzahl der Verschaltungs-
möglichkeiten:

Produktbildung :







1 ·nc,ind, x1
︸︷︷︸

1.Stelle
s1

· xn
︸︷︷︸

2.Stelle
s2

, · · · , xn · x1, nc,ind ·1







(3.7)

Wird der Wert der ersten Stelle des Produkts mit s1 und die zweite Stelle mit s2

bezeichnet, so gibt s1 · nc,sg die Anzahl der Spulen in Serie und s2 die Anzahl
der parallel geschalteten s1 · nc,sg seriellen Gruppen an. Die Windungszahl der
Konfiguration wx berechnet sich damit aus:

wx =
1
s2

wY. (3.8)

3.1.2 Einfluss der Phasenzahl

Auch die Anzahl der Phasen hat einen direkten Einfluss auf wx - sowohl auf
die Anzahl als auch auf den Wert der Einträge von wx. Die Berechnungsweise
wird in [E2] vorgestellt und soll hier kurz wiedergegeben werden. Vorausset-
zung bleibt ein normales Mehrphasensystem wie in Kapitel 2.
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3.1 Verschaltungsmöglichkeiten

Sternverschaltung

Polygonverschaltung

a) b)

Sternverschaltung

Polygonverschaltung 1

Polygon-
verschaltung 2

Abbildung 3.3: Mögliche Verschaltungen der Stränge für m = 3 in a) und für m = 5 in b)

Dreiphasige Maschinen können sowohl im Stern- als auch im Dreieck verschal-
tet werden [24, 39], was Abb. 3.3 a) zeigt. Die Dreieckverschaltung ist in blau
und die Sternverschaltung in schwarz gezeigt. Erhöht man die Phasenzahl, so
können statt der Dreieckverschaltung Vieleckverschaltungen durchgeführt wer-
den. Im Gegensatz zu m = 3 erhöht sich auch die Anzahl der Möglichkeiten
der Reihung der Phasen. So gibt es für m = 5 bereits zwei sich unterscheidende
Pentagone, wie in Abb. 3.3 b) gezeigt. Dort sind die Strangspannungszeiger ûS,Y

bei Sternverschaltung für m = 3 und m = 5 aufgetragen. ûS,PG bezeichnet hin-
gegen den Strangspannungszeiger in der Polygonkonfiguration. Die Anzahl der
Polygonschaltungen kann über m−1

2 bestimmt werden.
Werden nun die Maschinen nicht mehr im Stern verschaltet, ändern sich durch
die Vieleckverschaltung wie bei der Parallelschaltung ebenfalls die Spannungs-
und Stromverhältnisse über einer Spule. Wie bereits im Abschnitt zuvor be-
schrieben, hat dies Rückwirkungen auf das Drehzahl-Drehmoment-Verhalten
und kann über eine Änderung der Windungszahl beschrieben werden. Die Win-
dungszahl kann über den Verkettungsfaktor rVF berechnet werden, der das
Verhältnis zwischen der Länge der Spannungszeiger an der Klemme zu einem
gedachten Sternpunkt und der Länge der Spannungszeiger an der Klemme einer
Phase zu einer anderen Phase angibt. Der Faktor rVF

rVF =
√

2(1− cos(γ)) mit γ =
kγ

m
π, kγ ∈ 2,4,6, · · · , m−1 (3.9)
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Tabelle 3.2: Nomenklatur

Verschaltung Benennung

Seriell Ser

Parallel Par

Stern Y

Polygon PG

Seriell Stern Ser Y

Parallel Polygon Par PG

Polygon mit Phasenversatzwinkel γpv = x PGx

gibt das Verhältnis zwischen der Strangspannung in Sternverschaltung ûS,Y und
der in der Polygonverschaltung ûS,PGx wieder (vgl. Abb. 3.3):

ûS,PGx = rVF · ûS,Y (3.10)

Der Winkel γ gibt dabei den Versatz zwischen den Phasen an, so wie sie in
der Dreieck- oder Vieleckschaltung aufeinander folgen (s. Abb. 3.3). Bei ei-
nem dreiphasigen System gibt es nur einen Verkettungsfaktor, da zwischen den
einzelnen Phasen immer ein Versatz von 120◦ besteht. Somit besitzt ein drei-
phasiges System zwei Konfigurationsmöglichkeiten: eine Sternpunktschaltung
und eine Vieleckschaltung. Die Windungszahl der Polygonkonfiguration wPGx

ergibt sich dabei aus der Inversen des Verkettungsfaktors:

wPGx =
1

rVF
·wY. (3.11)

Für die Unterscheidung der verschiedenen Spulenkonfigurationen wird die No-
menklatur nach Tab. 3.2 eingeführt.
In Tab. 3.3 sind die Anzahl der Verkettungsfaktoren nVF und die daraus entste-
henden Windungszahlen für verschiedene Phasenzahlen aufgeführt.
Es fällt auf, dass bei höheren Phasenzahlen (ab m = 7) Vieleckschaltungen exis-
tieren, die eine größere Windungszahl zufolge haben als die Sternschaltung.
Dies tritt ein sobald γ < 60◦.
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Tabelle 3.3: Anzahl der Verkettungsfaktoren nVF, die Verkettungsfaktoren rVF und die
entstehenden Windungszahlen wPGx in Abhängigkeit von m

m nVF rVF

3 1 1,732

5 2 1,902 1,176

7 3 1,950 1,564 0,868

9 4 1,970 1,732 1,286 0,684

m nVF wPGx

3 1 0,577wY

5 2 0,526wY 0,851wY

7 3 0,513wY 0,640wY 1,152wY

9 4 0,508wY 0,577wY 0,778wY 1,462wY

Außerdem ist die minimale Windungszahl, die bei einer Vieleckverschaltung
erreicht werden kann:

min
{

lim
m→∞

wx

wY

}

= 0,5 (3.12)

und die maximale

max
{

lim
m→∞

wx

wY

}

= 2. (3.13)

Die Gesamtzahl an Konfigurationsmöglichkeiten nsk - Anzahl der möglichen
Seriell-, Parallel-, Stern- und Polygonverschaltungen - ergibt sich zu

nsk = nF ·
(

m−1
2

+1
)

, (3.14)
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Tabelle 3.4: Anzahl der bidirektionalen Schalter [E3]

Umschaltkonfiguration nbs

Seriell/Parallel (Ser/Par) 3m

Stern/Polygon (Y/PG) 2m−1

Polygon/Polygon (PG/PG) 2m

Ser/Par/Y/PG 5m−1

wobei nF für die Anzahl der Faktoren aus der Faktorzerlegung von nc,ind steht.
Die Gesamtwindungszahl berechnet sich zu

wx =
wY

rVF(x) · sx
. (3.15)

Ein Beispiel soll die Zusammenhänge verdeutlichen. Angenommen wird eine
einschichtige Wicklung mit m = 9, p = 2, q = 2 und einer Windungszahl der
seriellen Sternverschaltung von wY = 16. Nach (3.2), (3.4) und (3.5) gibt es
vier Spulen pro Phase, wobei jeweils zwei Spulen immer seriell verschaltet
bleiben müssen. Mit (3.7) ergeben sich zwei Verschaltungen: eine Seriellver-
schaltung aller Spulen (s1 = 2 und s2 = 1) oder eine Parallelverschaltung zweier
Spulengruppen à zwei Spulen (s1 = 1 und s2 = 2). Aus (3.14) folgt, dass es ins-
gesamt zehn Möglichkeiten an Spulenkonfigurationen gibt: Vier Polygon- und
eine Sternverschaltung, die jeweils seriell oder parallel verschaltet werden kön-
nen. Für die serielle Polygonverschaltung mit γ = 160◦, ergibt sich nach (3.9)
und (3.11) die Windungszahl wSer,PG160 = 8,12.

3.2 Umschalteinrichtung

Soll die Spulenkonfiguration im Betrieb veränderlich sein, so wird eine Ein-
richtung benötigt, die zwischen den Verschaltungen wechseln kann. Dazu ist
es zweckmäßig, diese so nah wie möglich an die Maschinenspulenklemmen zu
bringen. Das Prinzipbild vom Zwischenkreis bis zur Synchronmaschine ist in
Abb. 3.4 a) dargestellt.
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3.2 Umschalteinrichtung

a)

Bidirektionaler 
Schalter:

Umschalt-
einrichtung

SM
m

uDC

iDC Leistungs-
elektronik x m· 

*

*

b)

MOSFETs
IGBTs und Dioden

Abbildung 3.4: a) Schematischer Aufbau einer spulenkonfigurierbaren Maschine in-
klusive Leistungselektronik (vgl. [E2]) b) Aufbau der bidirektionalen
Schalter in MOSFET- oder in IGBT-Technologie nach [E3]

Wie bereits in den vorigen Abschnitten behandelt, soll hierbei zwischen seriel-
len und parallelen, sowie Stern- und Vieleckverschaltungen gewechselt werden.
Sollen als Schalter Halbleiter eingesetzt werden, so müssen die leistungselek-
tronischen Schalter in beide Richtungen sperrfähig sein und auch den Strom in
beide Richtungen leiten können. Der Aufbau bidirektional leit- und sperrfähiger
Schalter kann z.B. mit der IGBT- oder MOSFET-Technologie bewerkstelligt
werden. Die Schalter sind immer aus zwei antiseriell geschalteten Bautei-
len (MOSFET bzw. IGBT mit antiparallel geschalteter Diode) aufgebaut (s.
Abb. 3.4 b)).
Die dafür notwendige Anzahl an bidirektionalen Schaltern nbs ergibt sich nach
Abb. 3.5 und Tab. 3.4 [E3]. Abb. 3.5 zeigt jeweils die für eine Konfiguration
nötigen Schalter in einer Phase bzw. zwischen zwei Phasen. Die in einer Konfi-
guration geschlossenen Schalter sind in der gleichen Farbe markiert, in der der
Name der Konfiguration geschrieben ist.
Durch die andere Verschaltung der Spulen ändern sich auch die benötigten
Stromtragfähigkeiten und die benötigten Sperrspannungen der Bauteile. Dies
kann nach Tab. 3.5 bestimmt werden (s. auch [E3]).
Wird das Beispiel der Umschaltung zwischen einer seriellen Sternverschaltung
und einer seriellen Polygonverschaltung mit γ = 160◦ aus Abschnitt 3.1 fortge-
führt, so werden dafür 17 bidirektionale Schalter benötigt. Acht sorgen für die
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...

*

*
*

Seriell/Parallel

Phase j

*

*
Polygon/Stern

Phase j Phase j+1

...

...

...

...

...

*

Polygon/Polygon

Phase j Phase j+1

... ...

...

*

...

* *

...

Phase j+2

Abbildung 3.5: Anordnung bidirektionaler Schalter für verschiedene Spulenkonfigurati-
onsänderungen [E3]

Sternverschaltung und neun für die Polygonverschaltung. Die Belastungen der
bidirektionalen Schaltung für die Sternverschaltung ergeben sich zu 1,97usp für
die Sperrspannung und für die Stromtragfähigkeit zu irms,max. Für die Polygon-
verschaltung ergibt sich die Sperrspannung zu usp und die Stromtragfähigkeit
zu irms,max/1,97. Das bedeutet, wenn die Schalter für die Leistungselektronik
eine Sperrspannung von usp = 400 V und einen maximalen Effektivstrom von
irms,max = 200 A haben, dann benötigt die Umschalteinrichtung acht bidirektio-
nale Schalter mit 788 V und 200 A und neun mit 400 V und 102 A.
Eine mögliche Art der Umschaltung im Betrieb für dreiphasige Maschinen ist
in [24] für Thyristoren gezeigt. Für die Umschaltung bei einer Pulsweitenmo-
dulation (z.B. SVPWM) kann die Einschaltdauer des Nullraumzeigers genutzt
werden, wenn die Maschine kurzgeschlossen ist. Alle bidirektionalen Schalter,
die für die neue Konfiguration benötigt werden, können geschlossen werden, um
keine Unterbrechungen der Strompfade zu erhalten. Gleichzeitig findet während
dieser Zeitdauer keine Energieeinspeisung aus dem Zwischenkreis statt. Damit
werden auch keine Spannungsquellen, z. B. in Form des Zwischenkreiskonden-
sators, kurzgeschlossen.
Wenn alle Schalter sicher eingeschaltet sind, werden die Schalter der alten
Konfiguration geöffnet. Dies verursacht dann im besten Fall keine höheren
Drehmomentschwankungen als diejenigen, die sowieso durch die PWM auftre-
ten. Die Simulationsergebnisse für eine Spulenkonfigurationsänderung finden
sich im Abschnitt A.4.
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Tabelle 3.5: Belastungen der bidirektionalen Schalter

Umschaltung Konfiguration Mindestsperr- Mindeststromtrag-

spannung usp fähigkeit irms,max

Ser/Par Ser usp irms,max

Par usp
s2

irms,max
s2

Par x/Par y Par x usp
s2,x

irms,max
s2,x

Par y usp
s2,y

irms,max
s2,y

Y/PGx Y rVF,x ·usp irms,max

PGx usp
irms,max

rVF,x

PGx/PGy PGx rVF,y ·usp
irms,max

rVF,y

PGy rVF,x ·usp
irms,max

rVF,x

3.3 Fazit der Spulenkonfigurationsänderung

Zusammenfassend können folgende Vor- und Nachteile einer Spulenkonfigura-
tionsänderung festgestellt werden:

• Vorteile: Durch die verschiedenen Spulen- und Strangverschaltungen erge-
ben sich insbesondere bei der Mehrphasigkeit relativ viele Möglichkeiten der
Verschaltung. Werden die bei den Randbedingungen getroffenen Einschrän-
kungen (gleichmäßige Belastung der Spulen, gleiche Spulenwindungszahl,...)
aufgehoben, erhöht sich ihre Zahl noch einmal signifikant. Jede Spulenver-
schaltung führt zu einer Verschiebung des Eckpunkts und damit zu einer
Änderung des Eckmoments und der Eckdrehzahl, was eine andere Maschi-
nencharakteristik zur Folge hat. Außerdem kann man sich so die höhere
Überlastbarkeit der Maschine im Vergleich zur Leistungselektronik zu Nutze
machen. Aufgrund der größeren thermischen Wärmekapazität kann der kurz-
zeitige Maximalstrom einer Maschine den dauerhaften Nennstrom länger
überschreiten als bei der Leistungselektronik oder bei gleicher Dauer höhere
Werte annehmen. Wird nun die Grundauslegung der Maschine beispielsweise
neunphasig in der Sternauslegung getätigt, so kann durch eine Polygonver-
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schaltung der Strom in der Wicklung um den Faktor 1,462 (vgl. Tab. 3.3)
gesteigert werden. Der Strom in der Leistungselektronik bleibt hingegen kon-
stant im Vergleich zur Sternverschaltung.

• Nachteile: Die Summe an Verschaltungsmöglichkeiten kann nur durch den
zusätzlichen Mehraufwand einer Umschalteinrichtung erreicht werden. Je
mehr Möglichkeiten erwünscht sind, desto mehr Umschalter werden benötigt.
Dies gilt nicht, wenn beispielsweise mit der gezeigten Umschalteinrichtung
von Abschnitt 3.2 nur eine Umschaltung zwischen serieller Sternverschaltung
und paralleler Dreiecksverschaltung durchgeführt werden soll. Der Aufwand
entspricht dort der Realisierung aller vier Konfigurationen (seriell/parallel
und Stern/Dreieck), da - obwohl nicht genutzt - die anderen Verschaltungs-
möglichkeiten trotzdem inhärent bestehen.

Insgesamt muss also immer eine Balance zwischen dem Nutzen der Eckpunkt-
verschiebung und dem erhöhten leistungselektronischen als auch regelungstech-
nischen Aufwand gefunden werden.
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Einfluss der

Polpaarzahlumschaltung

Die Anfänge der Polpaarzahlumschaltung liegen im Netzbetrieb von Asyn-
chronmaschinen, die damit in gewissem Maße drehzahlvariabel wurden. Da
die Polpaarzahl der ASM allein durch den Stator bestimmt wird, ist eine Pol-
paarzahländerung recht leicht zu bewerkstelligen. Nur das Statorfeld muss seine
Polpaarzahl ändern. Es muss einzig darauf geachtet werden, Oberwelleneffekte
durch die Änderung der Polpaarzahl bei konstanter Rotornutzahl so gering wie
möglich zu halten [64]. Im Gegensatz dazu ist die Polpaarzahlumschaltung bei
Synchronmaschinen komplexer, da zusätzlich der Rotor verändert werden muss.
Es müssen beispielsweise bei der PMSM Magnete ummagnetisierbar oder bei
der FESM Teile der Erregerwicklung umpolbar sein. Dies ist mit einem hohen
Aufwand verbunden und nicht zwangsläufig umsetzbar (wenn z.B. der zusätzli-
che Strombedarf zur Ummagnetisierung nicht verfügbar ist).
Bei umrichtergespeisten Maschinen hat heutzutage die Nutzung der Polpaar-
zahlumschaltung jedoch ebenfalls das Ziel, den Betriebsbereich der Maschine
auszudehnen. Dazu wird auf die Zusammenhänge der Statorfrequenz fs zur me-
chanischen Drehzahl n und die des Drehmoments M hingewiesen [39]:

M =
m

2
· p
(
ψPM · iq +

(
Ld −Lq

)
· iqid

)
(4.1)

fs = n · p (4.2)
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Kapitel 4 Einfluss der Polpaarzahlumschaltung

ΨPM steht für die Permanentmagnet- bzw. die durch die Rotorerregung entste-
hende Flussverkettung und Ld und Lq sind die Induktivitäten der Maschine,
die in d- und q-Richtung im rotorfesten Koordinatensystem wirken. iq und id
sind die Stromanteile in den genannten Achsen. In der linearen Drehmoment-
formel (4.1) ist das Drehmoment direkt proportional zu p und durch kürzere
Flusspfade ist es möglich, das Statorjoch in einer Maschine mit höherer Pol-
paarzahl zu verkleinern. Damit wird eine Verbesserung des Drehmoments bei
p1 unter der Bedingung p1 > p2 im Gegensatz zu p2 angenommen. Lässt man
nun die maximale Statorfrequenz bei beiden Polpaarzahlen konstant, so ist aus
(4.2) ersichtlich, dass die dadurch maximal mögliche Drehzahl bei p1 um das
Verhältnis p2/p1 geringer ist. Daraus folgt eine Spreizung der Drehmoment-
Drehzahl-Charakteristik.
[26, 65–67] legen ihr Hauptaugenmerk auf den Effekt der Spreizung und eine
Verlustverringerung durch kleinere Statorfrequenzen und eine Verringerung
der Permanentmagnetflussverkettung ψPM. Dies wird durch ummagnetisierbare
Magnete und eine Umschaltung der Statorwicklung realisiert. Denkbar ist al-
lerdings auch eine Fremderregung der Pole des Rotors [S4] oder eine hybride
Mischform [28], wobei durch Änderung der Bestromung ebenfalls eine Ände-
rung der Polpaarzahl realisiert wird.
Das Prinzip ohne Umschaltung der Statorwicklung wird in [66] verfolgt. Es
kann auf eine geschickte Ausnutzung von Wicklungsharmonischen, insbeson-
dere von Nutharmonischen, zurückgeführt werden. Ebenfalls ohne Hardwa-
reumschaltung funktionieren Phasen-Pol-Umschaltungen, wie sie in [27, 68]
vorgestellt werden. Zwar ist der beschriebene Motor eine ASM, was allerdings
nichts an der Einsparung einer Umschalteinrichtung der Statorwicklung ändert
und so ebenfalls auf eine Synchronmaschine übertragen werden kann.
In [69] wird eine ASM vorgeschlagen, die die Konzepte zur Phasen-Pol-
Umschaltung noch weiter treibt. Durch die Auflösung der Zusammenschaltung
von Spulen aus Spulenseiten ergibt sich ein hochkonfigurierbarer Motor, der
viele verschiedene Polpaarzahlen und entsprechende Phasenzahlen realisiert.
Der Nachteil ist eine notwendige Einzelansteuerung der Spulenseiten bei ge-
ringer Spannung und vergleichsweise hohem Strom. In dieser Veröffentlichung
wird vor allem der Effizienzvorteil hervorgehoben.
Im Gegensatz zum ISCAD Motor [69] werden in dieser Arbeit vollständige
Spulenwicklungen betrachtet und zusätzlich Synchronmaschinen, deren Rotor-
polpaarzahl nicht durch das Statorfeld aufgeprägt wird. Die Anzahl der Pole
für die Umschaltung kann dann nicht mehr beliebig gewählt werden, sondern
die Anzahl der Magnete bzw. der Erregerspuleneinheiten muss ein Vielfaches
beider Polpaarzahlen bilden. Zu beachten ist hierbei, dass bei PMSMs eine zu
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4.1 Voraussetzungen im Stator

große Anzahl an Teilmagneten die Einbauform der Magnete aufgrund des be-
schränkten Rotorvolumens beschneidet. Außerdem ist sowohl bei PMSMs als
auch bei FESMs eine möglichst gute Luftspaltfeldformung zu erreichen, um
höhere Harmonische im Luftspaltfeld klein zu halten, was bei geeigneter Durch-
flutung zusätzlich die Drehmomentwelligkeit verringert.
Zielsetzung der nächsten Abschnitte ist die Zusammenfassung und die Auswir-
kung der notwendigen Schritte zur Polpaarzahlumschaltung: Dazu gehören die
Bereitstellung des Stator- und Rotorfeldes mit den benötigten Polpaarzahlen,
wobei die eben genannten Möglichkeiten näher beleuchtet werden.

4.1 Voraussetzungen im Stator

Für den Stator ist es nicht relevant, ob eine PMSM oder eine FESM realisiert
werden soll. Allerdings muss das Statorfeld die gewünschten Polpaarzahlen aus-
bilden. Zusätzlich muss die Durchflutungswelle der jeweiligen Polpaarzahl auch
noch eine merkliche Amplitude besitzen, damit der Drehmomentaufbau nicht zu
gering ist. Für die Erzeugung unterschiedlicher Polpaarzahlen mit einer Wick-
lung gibt es unterschiedliche Herangehensweisen, die nachfolgend beschrieben
und bewertet werden. Was nicht betrachtet werden soll, ist ein Stator mit zwei
getrennten Wicklungen, die auch zwei unterschiedliche Polpaarzahlen erzeu-
gen. Dies ist zwar prinzipiell möglich, führt aber dazu, dass nur jeweils ein
einzelnes Wicklungssystem bestromt wird. Erzwungenermaßen nutzt das die
Nut sehr schlecht aus. Die Leistungsdichte sinkt damit zwangsläufig stark ab,
da der Strombelag A, der proportional zur Leistung P ist, mindestens um die
Hälfte abnimmt [39].

P ∝ ξ ·A ·B ·D2
i · lFe ·n (4.3)

Außerdem muss sichergestellt werden, dass keine zu hohen Spannungen in dem
anderen, nicht aktiven Wicklungssystem induziert werden. Dies könnte sonst die
Leistungselektronik schädigen. Ein Kurzschließen des Wicklungssystems muss
auf Grund der durch den Kurzschlussstrom verursachten Drehmomentpulsatio-
nen unbedingt vermieden werden.

4.1.1 Wicklungsumschaltung

Wie in [S4, 26, 37] können mehrere Polpaarzahlen über eine Wicklungs-
umschaltung erreicht werden. Dazu ist es nötig, Verschaltungen wie etwa
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Abbildung 4.1: Eine Auingerwicklung mit N = 36, m = 3 und a) p = 2 oder b) p = 3
nach [70] und eine Dahlanderwicklung mit c) p = 3 oder d) p = 6 nach
[39]

die Dahlanderwicklung [39] oder die Auingerwicklung [70] aufzubauen. Al-
len Schaltungsvarianten liegt eine Serien-Parallel-Umschaltung, Stern-Dreieck-
Umschaltung oder Mischschaltungen zugrunde. Variationen der Auingerwick-
lung [71] können zudem noch höhere Phasenzahlen mit einbeziehen, wie es
zum Beispiel in [72] für ASMs genutzt wird. Diese befähigen dazu, die Strom-
richtung in einzelnen Nuten umzukehren und damit erst eine andere Polpaarzahl
zu ermöglichen.
Was genau die beiden Wicklungsarten in der Maschine verursachen, soll an
zwei Beispielen, die in Abb. 4.1 gezeigt sind, vorgestellt werden. In Abb. 4.1
a) und b) sind die beiden Konfigurationen der Auinger- und in c) und d) der
Dahlanderwicklung dargestellt, wobei nicht alle Spulen, sondern nur Spulen-
gruppen dargestellt sind. Für die unterschiedlichen Polpaarzahlen werden die
Klemmen entweder mit jeweils U1, V1, W1 oder U2, V2, W2 verbunden. Die
Berechnung der Durchflutung und damit des Wicklungsfaktors erfolgt so, wie
in Abschnitt 2.1 vorgestellt. Für die Dahlanderwicklung ist die Durchflutung für
beide möglichen Polpaarzahlen in Abb. 4.2 gezeigt.
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Abbildung 4.2: Durchflutungskurve der Dahlanderwicklung für N = 48, q = 2 und a) mit
p = 4 und b) mit p = 2 (vgl. [S4])

Die in Abb. 4.1 dargestellte dreiphasige, zweischichtige Auingerwicklung be-
sitzt in der ersten Konfiguration a) eine Polpaarzahl von 2 und ξ = 0,731 und in
der zweiten Konfiguration b) eine Polpaarzahl von 3 und ξ = 0,911. Die Nutzahl
beträgt 36. (In diesem Beispiel besteht eine gezeichnete Spulengruppe aus drei
seriellen Spulen). Bei p = 3 werden nur 3/4 der Spulen mit Strom durchflossen
und es ergibt sich dadurch eine höhere thermische Belastung dieser Spulen als
bei p = 2.
Die Dahlanderumschaltung kann z.B. wie bei [26] folgendermaßen durch-
geführt werden: Zuerst wird bei der Einschichtwicklung eine Verschaltung
ausgelegt, wie sie für die höhere Polpaarzahl und die Nutzahl ideal ist. Für
N = 48, m = 3 und p = 4 ergibt sich q = 2 und folglich der Wicklungsfak-
tor aus der Durchflutung (vgl. (2.3)) bzw. (2.9) zu ξ = 0,966. Die zugehörige
Durchflutungskurve findet sich in Abb. 4.2 a). p = 2 kann erreicht wer-
den, indem eine Stern-Doppelstern-Umschaltung (in Abb. 4.1 c) und d) ist
eine Stern-Doppelstern-Umschaltung gezeigt) oder eine Dreieck-Doppelstern-
Umschaltung durchgeführt wird. Dadurch verringert sich die Windungszahl w
um 0,5 (Ser Y/Par Y) oder auf das 0,866-fache (PG30/Par Y) und ξ ergibt sich
zu 0,701. Die Durchflutungskurve für p = 2 ist in Abb. 4.2 b) dargestellt. Die
Windungszahl ist hierfür zu w(p = 4) = 2 gesetzt, wodurch sich durch eine
Stern-Doppelstern-Umschaltung w(p = 2) = 1 ergibt. Die Stromamplitude ist
Î = 1/4 A.
Oder man wählt den Ansatz einer Zweischichtwicklung, wie etwa in [39]. Bei
N = 36, m = 3 führt dies zu p = 6 in der Dreiecksverschaltung und p = 3 in der
Doppelsternverschaltung. Für p = 6 ergibt sich ξ = 1 und w = wPG30, während
sich für p = 3 ξ = 0,683 und w =

√
3/2 ·wPG30 ergibt.
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Kapitel 4 Einfluss der Polpaarzahlumschaltung

Beide Arten der Wicklungsumschaltung führen also nicht nur zu einer Pol-
paarzahländerung, sondern auch zu einer Änderung der Windungszahl w und
außerdem zu einer Verringerung des Wicklungsfaktors. Beim Auingerwick-
lungsbeispiel geschieht dies sogar für beide Polpaarzahlkonfigurationen. Für
andere Konfigurationen ist dies aber auch für Zweischichtdahlanderwicklungen
der Fall [S4, 37]. Für weitere Beispiele einer polumschaltbaren Statorwicklung
und deren Auswirkung sei auf [37] verwiesen.

4.1.2 Nutzung der Nutharmonischen

Abb. 4.3 zeigt die Durchflutungskurve Θ einer zweischichtigen Zahnspulen-
wicklung mit N = 12, m = 3, p = 4. Θ ist dabei mit einer Phasenbestromung
von

ik = Î sin
(

ωt − 2π

3
(k−1)

)

, mit k = 1,2,3 (4.4)

berechnet. Nach einer Fourieranalyse von Θ sind die ersten auftretenden
mechanischen Ordnungszahlen die 4. und die 8. Ihre Anteile an der Durchflu-
tungskurve, 4Θ und 8Θ, sind ebenfalls in Abb. 4.3 a) aufgetragen. In b) sind
die Wicklungsfaktoren der ersten vorkommenden Ordnungszahlen der Durch-
flutung Θ berechnet. Man erkennt die gleich hohen Anteile der vierten und der
achten mechanischen Ordnungszahl.
Somit erzeugt die Bestromung nicht nur eine Grundwelle mit p = 4, sondern
auch eine Oberwelle mit p= 8 mit dem gleichen Wicklungsfaktor. Nur die Ober-
wellenstreuung σo erhöht sich deutlich von 46% auf 485%, da bei der Nutzung
von p = 8 die Welle der niedrigeren zur Subharmonischen wird.
Das Prinzip, statt der eigentlichen Grundwelle höhere Harmonische auszuwäh-
len, kann auf alle Wicklungsarten angewendet werden. Insbesondere bieten sich
allerdings Nutharmonische an, da ihre Amplituden nicht noch zusätzlich zu 1/ν
gedämpft sind. Die Grundlage für die Berechnung der Nutharmonischen einer
Wicklung νNH ist [64]:

νNH = g ·N ± p, mit g ∈ N (4.5)

νNH ist hierbei eine mechanische Harmonische. Nutharmonische besitzen die
Eigenschaft, dass sie den gleichen Wicklungsfaktor wie die Grundwelle besit-
zen. Die Drehrichtung kann sich allerdings unterscheiden und die Drehzahl der
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Abbildung 4.3: a) Durchflutung Θ mit ihrer 4. und 8. Harmonischen über dem me-
chanischen Winkel b) zugehörige Wicklungsfaktoren im Spektrum der
Durchflutungswelle

Maschine n reduziert sich mit der Ordnungszahl im Vergleich zur Grundwelle
νGW:

νNH n =
νGW

νNH
· νGW n (4.6)

Das Prinzip Nutharmonische statt der ersten Harmonischen als neue Grundwelle
auszuwählen, wird etwa bei der Verniermaschine angewandt [73, 74]. Bei diesen
Maschinen wird jedoch eine feste Polpaarzahl verwendet.
Gerade für Bruchlochwicklungen und vor allem Zahnspulenwicklungen ergeben
sich viele Möglichkeiten, eine Polpaarzahländerung auch mit kleinen Verhält-
nissen der mechanischen Ordnungszahlen zu erreichen. Eine verteilte N = 36,
m = 9, p = 2, q = 1 Wicklung hingegen erzeugt beispielsweise nicht nur eine
Welle mit der Ordnungzahl 2, sondern gleichzeitig auch die Ordnungszahlen 34
und 38 mit gleichem Wicklungsfaktor. Das heißt, dass mit dieser Bestromung
eine Polpaarumschaltung von 2 auf 34 und 38 möglich wäre. Praktisch hinge-
gen wird ein solch großes Verhältnis bei einer Synchronmaschine nicht sinnvoll
sein, da auch der Rotor beide Polpaarzahlen erzeugen können muss. Dies führt
zu einem sehr kleinteiligen Aufbau des Rotors, was für mindestens eine Pol-
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Kapitel 4 Einfluss der Polpaarzahlumschaltung

Tabelle 4.1: Polpaarzahlen bei Bestromung mit verschiedenen Raumzeigern für m = 9,
N = 36 und q = 1 einer einschichtigen Ganzlochwicklung

Raumzeiger RZ1 RZ3 RZ5 RZ7

p 2 6 10 14

ξ 1 1 1 1

σo 1,02% 9,66% 29,76% 69,01%

paarzahl eine sehr geringe Flussdichtenamplitude bedeutet (vgl. insbesondere
Unterabschnitt 4.2.2).

4.1.3 Mehrphasige Wicklungen - Raumzeigerumschaltung

Wie bei der Spulenkonfigurationsänderung bieten mehrphasige Wicklungssys-
teme mehr Möglichkeiten als eine dreiphasige Wicklung. Vertauscht man bei
einer dreiphasigen Wicklung zwei Phasen, so ändert sich nur die Drehrichtung.
Dies liegt daran, dass nur ein unabhängiger Raumzeiger existiert. Der andere ist
konjugiert komplex, was eben eine Drehrichtungsänderung bedeutet.
Bei normalen Mehrphasensystemen existieren nach Abschnitt 2.2 immer (m−
1)/2 unabhängige Raumzeiger. Für Systeme mit m > 3 bedeutet dies, dass ein
Vertauschen von Phasen zu einem anderen unabhängigen Raumzeiger und da-
mit zu einer Polpaarzahländerung führt. Die Polpaarzahl wird durch die erste
vorkommende Harmonische im jeweiligen Raumzeiger bestimmt. Bei m = 5
gibt es zwei Raumzeiger und damit die erste und die dritte Harmonische. Die
Aufteilung der Harmonischen erfolgt nach Tab. 2.3.
Mit diesem Wissen lassen sich durch Bestromung der Phasen mit anderen
Raumzeigern als dem Grundwellenraumzeiger andere Polpaarzahlen berech-
nen und einprägen. Auch dies soll für die Wicklungsarten getrennt angegeben
werden, wobei der Raumzeiger mit RZx abgekürzt wird und x für die niedrigst
vorkommende Harmonische steht.

• Einschichtige Ganzlochwicklung: Die Polpaarzahl der anderen Raumzeiger
mit der Harmonischen ν ergibt sich durch

p(RZν) = ν · p(RZ1) mit ν = 1,3,5, · · · , m−2. (4.7)
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4.1 Voraussetzungen im Stator

Tabelle 4.2: Polpaarzahlen bei Bestromung mit verschiedenen Raumzeigern für m = 9,
N = 18 mit q = 1/8 und q = 1/7 bei einer Zahnspulenwicklung

Raumzeiger q = 1/8 RZ1 RZ3 RZ5 RZ7

p 8 6 4 2

ξ 0,9847 0,866 0,6428 0,342

σo 101% 46,2% 18,0% 4,16%

Raumzeiger q = 1/7 RZ1 RZ3 RZ5 RZ7

p 7 3 1 5

ξ 0,9397 0,5 0,1736 0,7661

σo 69,0% 9,66% 1,02% 29,76%

Beispielsweise folgt daraus für eine neunphasige Maschinenkonfiguration mit
N = 36, p(RZ1) = 2 und q = 1 die in Tab. 4.1 genannten Polpaarzahlen,
Wicklungsfaktoren und Oberwellenstreuungen. Die Berechnung der Wick-
lungsfaktoren erfolgt mit (2.9), die hier wegen q = 1 alle eins sind.

• Zweischichtige Zahnspulenwicklung: Die Polpaarzahl der anderen Raumzei-
ger mit der Harmonischen ν ergibt sich durch

p(RZν) =

{

ν · p(RZ1)− N·k
2 , N

2 k < ν · p(RZ1)<
N
2 (k+1)

N·(k+1)
2 −ν · p(RZ1),

N
2 (k+1)< ν · p(RZ1)<

N
2 (k+2)

(4.8)

mit k = 0,2,4, · · ·

Beispielsweise folgen daraus für m = 9, N = 18 und q = 1/8 oder q = 1/7
die in Tabelle Tab. 4.2 aufgeführten Ergebnisse.

4.1.4 Phasen-Pol-Umschaltung

In der Literatur gibt es viele Beispiele für eine Umschaltung für Asynchron-
maschinen, die als Phasen-Pol-Umschaltung bezeichnet wird [27, 68, 75].
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Allerdings stellt dies bei genauerer Betrachtung nur einen Sonderfall der Raum-
zeigerumschaltung bei mehrphasigen Wicklungen dar. Betrachtet man den
Phasenversatz bei Bildung der verschiedenen Raumzeiger (s. Abschnitt 2.2), so
fällt auf, dass es bei bestimmten Phasenzahlen Raumzeiger gibt, die sich nicht
aus allen Phasenlagen speisen. Dies ist etwa bei Neunphasigkeit der Fall. Nach
(2.20) ergibt sich der Raumzeiger der dritten Zeile zu:

RZ3 =
2
9
· [a0a3a6a0a3a6a0a3a6] ·u mit a = ei 2

9 π . (4.9)

RZ3 wird damit nur aus Phasenlagen gebildet, die um 120◦ verschoben sind, was
der Phasenzahl 3 entspricht. Aus der Umschaltung des vorherigen Beispiels mit
N = 36, p = 2, m = 9, q = 1 wird bei Nutzung des RZ3 also streng genommen
eine dreiphasige Maschine, wobei sich die Windungszahl w und q nicht ändern
und auch der Strom pro Phase gleich bleibt. Es ändert sich die Anzahl der paral-
lelen Gruppen (verdreifacht) und damit auch der Gesamtstrangstrom (ebenfalls
verdreifacht), auch wenn er so wie zuvor separat eingespeist wird. Das bedeutet
allgemein, dass sobald

a j1 = e
i 2

m1
π· j1 = e

i 2
m2

π (4.10)

einen Phasendreher ergibt, der zusätzlich zur Grundphasenzahl m1 auch einer
anderen Phasenzahl m2 entspricht, eine Phasen-Pol-Umschaltung als Sonder-
fall der Raumzeigerumschaltung erfolgen kann. Das ist dann der Fall, wenn
j1 ∈ Tm, also in der Teilermenge Tm von m1 enthalten ist. Das führt etwa auf
das Beispiel in [75] mit einer Phasenzahl von m(RZ1) = 15 mit q = 1, N = 30
und p(RZ1) = 1, das in Tab. 4.3 dargestellt ist. Die Gleichungen in (4.7) bleiben
mit verringerter Anzahl an ν gültig, da nun zusätzlich (4.10) eingehalten wer-
den muss. Um den gleichen Wicklungsfaktor zu erhalten, muss auch hier q = 1
gewählt werden.

4.2 Voraussetzungen im Rotor

Während in Abschnitt 4.1 die Voraussetzungen und Effekte für eine Ände-
rung der Polpaarzahl des Statorfelds erläutert wurden, soll hier das gleiche für
den Rotor geschehen. Es muss hierbei allerdings die Unterscheidung getrof-
fen werden, wie das Magnetfeld erzeugt werden soll. Dies ist entweder rein
über Permanentmagnete oder eine Erregerwicklung oder eine Mischform bei-
der möglich. Zuerst soll dies anhand einer PMSM, dann an einer FESM und
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Tabelle 4.3: Beispiel einer Phasen-Pol-Umschaltung bei m = 15, N = 30 und q = 1 einer
einschichtigen Ganzlochwicklung

Raumzeiger RZ1 RZ3 RZ5

m 15 5 3

p 1 3 5

ξ 1 1 1

b)

SN

a)
Stator

Rotor

N N

Rotor

SS S

Stator

τpb 
τp

Abbildung 4.4: Veranschaulichung des magnetischen Pfads für a) p = 1 und b) p = 2
nach [67]

schließlich an einer HSM gezeigt werden. Allem voran müssen diejenigen Pol-
paarzahlen, die durch den Stator erzeugt werden, auch im Rotor erzeugt werden
können. Außerdem sollte das Rotorfeld der jeweiligen Polpaarzahl möglichst
wenig andere Harmonische besitzen, um die Drehmomenterzeugung dieser Pol-
paarzahl zu maximieren.

4.2.1 Permanentmagneterregte Synchronmaschine

Bei einer PMSM wird die Polpaarzahlumschaltung über einen ummagnetisier-
baren Rotor realisiert, wie etwa in [26, 65–67] vorgeschlagen. Es müssen dafür
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mindestens so viele Einzelmagneten vorhanden sein, wie das Doppelte des
kleinsten gemeinsamen Vielfachen aller gewünschten Polpaarzahlen:

Anzahl der Einzelmagnete : 2 ·kgV{p1,p2, · · ·} (4.11)

Außerdem müssen unterschiedliche Magnetsorten verwendet werden. Diejeni-
gen Magnete, die ihre Magnetisierung nicht ändern, sollten Magnete mit hoher
Koerzitivfeldstärke und ausreichend hoher Remanenzflussdichte sein, wie etwa
NeFeB-Magnete. Diejenigen Magnete, die ihre Magnetisierung ändern, dürfen
nur eine geringe Koerzitivfeldstärke trotz hoher Remanenzflussdichte besitzen,
so dass sie allein durch die Wicklung ent- und aufmagnetisiert werden kön-
nen. Dafür bieten sich etwa AlNiCo-Magnete an. Die Leistungselektronik muss
allerdings fähig sein, kurze, starke Stromimpulse zur Ummagnetisierung auf-
zubringen [26, 65–67]. Zusätzlich ist es wichtig, dass sich die verschiedenen
Magnetsorten trotzdem sehr ähnlich verhalten, um ein möglichst konstantes Ro-
torfeld zu erhalten.
Wie bereits erwähnt, muss bei der Auslegung auf eine gute Feldführung geachtet
werden, um die Flussverläufe bei den verschiedenen Polpaarzahlen möglichst
sinusförmig zu halten. Dazu sollte, wenn möglich, die Polbedeckung τpb [39]
folgendermaßen gewählt werden:

τpb =
p1

p2
τp mit p1 < p2. (4.12)

Dies ist in Abb. 4.4 nach [67] veranschaulicht.

4.2.2 Fremderregte Synchronmaschine

Für eine Polpaarumschaltung im Rotor müssen Schalter im Erregerstromkreis
oder getrennte Stromkreise vorhanden sein, um einen Teil der Wicklung mit
umgekehrten Vorzeichen bestromen zu können und damit die Flussrichtung ab-
zuändern.
Bei einer FESM gibt es zwei Möglichkeiten, wie die Erregerwicklung eingebaut
werden kann: der Schenkel- und der Vollpolläufer. Wie diese zwei Rotorarten für
den Betrieb einer polumschaltbaren Maschine ausgelegt werden müssen, wird
ausführlich in [S4] behandelt. Hier soll daher nur eine kurze Zusammenfassung
der wichtigsten Effekte gegeben werden.
Bei einem Schenkelpolläufer müssen ebenfalls so viele Schenkelpole wie das
Doppelte des kleinsten gemeinsamen Vielfachen aller gewünschten Polpaar-
zahlen vorhanden sein (vgl. PMSM). Die Effekte der Aufteilung sollen an
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4.2 Voraussetzungen im Rotor
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Abbildung 4.5: Visualiserung eines polpaarzahlumschaltungsfähigen Schenkelpolläufers
und Vollpolläufers im Vergleich zur jeweiligen festen Polpaarzahl

einem einfachen Beispiel in Abb. 4.5 a) erläutert werden. Hierbei ist im obe-
ren Bild ein Polpaar eines Schenkelpolrotors gezeigt. Darunter befindet sich
der Aufbau, wenn auch die doppelte Polpaarzahl als die gerade realisierte er-
zeugt werden soll. Das Gesamtvolumen von Wicklung und Eisen bleiben für
beide exakt gleich. Unter Annahme der gleichen Stromdichte und des gleichen
Maximalstroms pro Leiter wird bei Aufstellung der Durchflutungskurve deut-
lich, dass sich Θmax durch Ermöglichung der höheren Polpaarzahl nun auch
bei der niedrigen Polpaarzahl halbiert. Wie bei der Statorwicklung kann aus
der Durchflutungskurve ein Wicklungsfaktor für die erste Harmonische und das
Oberwellenspektrum bestimmt werden [S4]. Die Auswirkungen der Polauftei-
lung bei einem Schenkelpolläufer mit konstanter Polpaarzahl zeigt Abb. 4.6.
Teil a) stellt die Durchflutungskurve Θ1 bei p = 1 ohne Umschaltung (zwei
Schenkel) und b) die Durchflutungskurve Θ2 bei p = 1 mit Umschaltung (vier
Schenkel) bei gleicher Bestromung und halbierter Windungszahl pro Schen-
kel dar. Durch eine Fast Fourier Transformation (FFT)-Analyse ergibt sich das
Spektrum der Durchflutungswelle ohne Umschaltung Θ̂1 in c) und das Spektrum
Θ̂2 mit Umschaltung in d). Die Amplituden Θ̂ sind auf die höchste vorkom-
mende Amplitude ohne Umschaltung Θ̂1,max normiert.
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Abbildung 4.6: Auswirkungen der Polaufteilung bei einem Schenkelpolläufer: a) Θ1 bei
p = 1 ohne Umschaltung, b) Θ2 bei p = 1 mit Umschaltung, c) Spektrum
Θ̂1 und d) Spektrum Θ̂2 der Durchflutungswellen

Als Wicklungsfaktor ξR ergibt sich dann mit der Windungszahl der Erreger-
wicklung werr und des Erregerstroms Ierr nach [S4]

ξR =
π · Θ̂1

4 ·werr · Ierr
(4.13)

ein Grundwellenwicklungsfaktor von ξR,c) = 0,842 für die Version in Abb. 4.6
c) und ξR,d) = 0,393 für die in Abb. 4.6 d). Ist auch der Anteil der Ober-
wellen im Vergleich zu Grundwelle von Interesse, so lässt sich eine Rotor-
Oberwellenstreuung σo,R analog zu der des Stators berechnen. σo,R erhält man,
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4.2 Voraussetzungen im Rotor

indem die Fläche der quadrierten Durchflutungskurve zur Fläche der quadrierten
Grundwelle berechnet wird (vgl. (2.17)):

σo,R =

∫ 2π
0 Θ2dx

πΘ̂2
1

−1 (4.14)

Je nach Breite des Schenkels, des Wicklungsbereichs und der Pollücke ergeben
sich etwas andere Amplituden und damit auch Wicklungsfaktoren. Insgesamt
lässt sich jedoch immer eine Absenkung der Durchflutungsgrundwelle auf mehr
als die Hälfte feststellen. Insbesondere kann nach [37] festgehalten werden, dass
einigermaßen sinnvolle Kombinationen für Schenkelpolmaschinen nur für ein
Verhältnis der Polpaarzahlen von 1:2 oder 1:3 möglich sind.
Beim Vollpolläufer gibt es durch die Nutung mehr Möglichkeiten ein sinusför-
migeres Feld für unterschiedliche Polpaarzahlen zu erzeugen [S4]. Damit kann
man einen verbesserten Kompromiss eines Rotors für beide Polpaarzahlen erhal-
ten. Dies ist in Abb. 4.7 für ein Beispiel mit einer umschaltfähigen Konfiguration
gezeigt. Die Durchflutungskurve der niedrigen Polpaarzahl ist in a) und die der
doppelten Polpaarzahl in b) dargestellt. Man erhält dafür die gezeigten Spek-
tren der Durchflutungswelle in c) und d). Die Umordnung der Nuten führt dazu,
dass sich die erste Harmonische der niedrigen Polpaarzahl auf das 0,729-fache
reduziert, während sie bei der hohen nur auf das 0,988-fache reduziert ist. Im
Vergleich zum Schenkelpolläufer fallen also geringere Einbußen an.

4.2.3 Hybriderregte Synchronmaschine

Darüber hinaus kann eine HSM verwendet werden. Pole, deren Orientierung
nicht geändert werden sollen, werden durch Permanentmagnete aufgebaut, die
anderen durch eine Erregerwicklung. Diese Umschaltart des Rotors wird in
[28] vorgestellt. Da sich die Umschaltung wieder auf eine Stromumkehr in
der Wicklung zurückführen lässt, wird hier nicht weiter darauf eingegangen.
Als vorteilhaft ist zu nennen, dass bei der Realisierung zweier Polpaarzahlen
keine Umschalteinrichtung in der Erregerwicklung - eine Umschaltmöglichkeit
im Sinne der Stromrichtungsumkehr ist hingegen notwendig - oder getrennte
Erregerkreise benötigt werden. Außerdem müssen keine Magnete mit geringer
Koerzitivfeldstärke verwendet werden. Aber auch hier ist es, wie bereits für die
PMSM als auch für die FESM beschrieben, unerlässlich, ein Rotorfeld mit je-
weils großer Grundwelle zu erzeugen. Die Nachteile, wenn dies nicht gelingt,
sind bei der Beschreibung des Schenkelpolaufbaus deutlich zu erkennen.
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Abbildung 4.7: Auswirkungen der Polaufteilung bei einem Vollpolläufer: a) Θ1 bei p =
1, b) Θ2 bei p = 2, c) Spektrum Θ̂1 und d) Spektrum Θ̂2 der Durchflu-
tungswellen

4.3 Fazit zur Polpaarzahlumschaltung

Zusammenfassend kann festgestellt werden, dass sehr viele Kombinationsmög-
lichkeiten auf Grund der verschiedenen Stator- und Rotorkonfigurationen zur
Erreichung der unterschiedlichen Polpaarzahlen vorhanden sind. Alle Optionen
werden auch in unterschiedlichen Veröffentlichungen vorgeschlagen. Nach Be-
trachtung dieser Optionen steht fest, dass die Anzahl der Eingriffe sowohl für
den Stator als auch den Rotor möglichst gering gehalten werden sollte. Insge-
samt ergeben sich diese Empfehlungen:

• Der Wicklungsfaktor ξ muss, um Drehmomentverringerungen zu vermeiden,
bei allen Umschaltungen hoch bleiben. Damit scheiden Statorwicklungs-
umschaltungen wie die Dahlanderwicklung aus, da sie ξ z.T. in beiden
Verschaltungen, aber mindestens immer in einer Verschaltung, um circa
30% reduzieren. Es bleiben Raumzeigerumschaltungen, die q = 1 erge-
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4.3 Fazit zur Polpaarzahlumschaltung

ben, für verteilte Wicklungen und die Nutzung der Nutharmonischen des
Wicklungsaufbaus. Unter Raumzeigerumschaltungen bilden die Phasen-Pol-
Umschaltungen eine Untermenge. Zahnspulenwicklungen fallen nicht darun-
ter, da sie bei q = 1 nur sehr geringe Wicklungsfaktoren ausbilden.

• Bei der Nutzung der Nutharmonischen und den Raumzeigerumschaltungen
mit q = 1 bleiben damit ξ und die Statorwindungszahl w konstant. Es werden
keine weiteren Schalter für die Statorwicklung benötigt. Es muss allerdings
auf die Ausbreitungsrichtung der Welle bei der jeweiligen Polpaarzahl geach-
tet werden.

• Auch Polpaarzahländerungen im Rotor sollten im Idealfall die Amplitude
der Durchflutungsgrundwelle bzw. der Flussdichtengrundwelle der gleichen
Polpaarzahl nicht beeinflussen. Negativ fällt dabei vor allem der Schen-
kelpolläufer auf, der aufgrund der Pollücke und der damit ungünstigen
Überlagerung der Durchflutung zu einer starken Verringerung im Bereich
einer Halbierung der Grundwellenamplitude führt. Vollpolläufer oder die
geschickte Anordnung bei vergrabenen Magneten, können diese negativen
Auswirkungen dämpfen und sind daher als vorteilhafter hervorzuheben.

Nachteilig bei der Polpaarzahlumschaltung bleibt, dass die Ummagnetisierung
der Maschine eine gewisse Zeitdauer benötigt. Bei FESMs muss dafür die Zeit-
dauer, die sich aus der Zeitkonstanten τe ergibt (s. (4.15)), für die Umschaltung
berücksichtigt werden. Da die Erregerinduktivität Lde zumeist ziemlich groß ist,
um den Fluss mit weniger Strom ie erzeugen zu können, ist die Zeitkonstante
relativ groß.

ie(t) =
uerr

Re
+ ce · e−

t
τe =

uerr

Re
+ ce · e−

Re
Lde

t
(4.15)

Des Weiteren ist Re der Widerstand der Erregerwicklung, uerr die Erregerspan-
nung und ce eine Proportionalitätskonstante. Die maximal benötigte Zeitdauer
lässt sich nach oben abschätzen. Wenn zugrunde gelegt wird, dass für den ge-
genwärtigen Magnetisierungszustand die volle Erregerspannung benötigt wird
und nach der Ummagnetisierung ebenso, dann folgt der Strom in der Erreger-
wicklung einem PT1-Verhalten. Das bedeutet, dass 99% des Endwerts nach 5τe

erreicht sind. Für einen beispielhaften Erregerstromkreis mit Lde = 0,36 H und
Re = 3 Ω ergibt sich 5τe = 0,6 s. Zu berücksichtigen ist, dass eine höhere zu
Verfügung stehende Spannung zu einer Verkürzung der Zeitdauer führt.
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Kapitel 4 Einfluss der Polpaarzahlumschaltung

Während der Umladung ergibt sich eine Zugkraftunterbrechung oder sie führt
zu kurzzeitigen hohen Drehmomentschwankungen bei gleichzeitigem Einbruch
des mittleren Moments. Die Umschaltung ist somit vergleichbar mit einem
Gangwechsel bei einer Verbrennungskraftmaschine. Auch die Ummagnetisie-
rung der Magnete benötigt Zeit und verringert zusätzlich die Fähigkeit zur
Drehmomenterbringung im Stator. Dieser muss nämlich zusätzlich den Umma-
gnetisierungsstrom aufbringen. Ebenfalls wird die Auslegung durch den Einsatz
ummagnetisierbarer Magnete komplizierter. Einerseits steigt damit immer die
Gefahr einer unbeabsichtigten Entmagnetisierung und andererseits sollte die
Charakteristik der unterschiedlichen Magnetsorten in ihrem Verhalten beispiels-
weise hinsichtlich der Temperatur und der Flusserzeugung sehr ähnlich sein. Die
Nichtbeachtung bzw. Abweichungen in der Charakteristik können zu einem un-
gleichmäßigen Rotorfeld führen.
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5
Rechenverfahren

Im Kapitel Rechenverfahren sollen die Verfahren vorgestellt werden, mit denen
die Effekte, die in den letzten Kapiteln für die Mehrphasigkeit, Spulenkon-
figurationsänderungen und Polpaarzahlumschaltung identifiziert wurden, für
Synchronmaschinen evaluiert werden können. Auf Grund der Vielzahl an
möglichen Auslegungen bieten sich für eine allgemeine Aussage zu den Aus-
wirkungen auf die Maschine analytische Berechnung an. Die Ergebnisse dieser
Berechnung werden dann im zweiten Schritt mit numerischen Verfahren durch
beispielhafte Auslegungen gestützt. Auch dazu ist ein Berechnungstool nö-
tig, das dies zu leisten vermag. Daher werden im ersten Teil dieses Kapitels
grundlegende Formeln der Synchronmaschine erläutert und mithilfe der Para-
meterebene [36] gezeigt, wie die Drehmoment-Drehzahl-Charakteristik einer
Maschine auf nur zwei unabhängige Parameter reduziert werden kann. Um nun
die Mehrphasigkeit, Spulen- und Polpaarumschaltung einbeziehen und in der
korrekten Relation zueinander darstellen zu können, wird im darauffolgenden
Abschnitt die Parameterebene dahingehend erweitert. Im letzten Abschnitt wird
das numerische Berechnungstool für Synchronmaschinen vorgestellt.
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Kapitel 5 Rechenverfahren

5.1 Beschreibung der Synchronmaschine als

Parameterebene

Aufbau, Grundlagen und Herleitungen zur Berechnung der Synchronmaschine
sind ausführlich in [38, 39, 64] erläutert. In diesem Abschnitt soll, ausge-
hend von den dynamischen Systemgleichungen, die Parameterebene abgeleitet
werden, um die Basis für die analytischen Berechnungen für Mehrphasigkeit,
Spulenumschaltung und Polpaarumschaltung zu bilden.
In seiner Dissertation stellte Soong [36] die Parameterebene als allgemeingülti-
ges Aussagekriterium für die Drehoment-Drehzahl-Charakteristik von PMSMs
und synchronen Reluktanzmaschinen vor. Durch [76] wurde noch die FESM in
die Beschreibung aufgenommen. Unabhängig von äußeren Randbedingungen,
wie der Drehzahl, lässt sich das Verhalten von Maschinen in der Feldschwä-
chung, bezüglich des Grunddrehzahlmoments, etc. bewerten. [36] zeigte, dass
unter gewissen Näherungen dieses Verhalten allein durch zwei unabhängige
Parameter bestimmt wird. Diese spannen dann die Parameterebene auf. Somit
bietet die Parameterebene ein mächtiges Werkzeug zur Berechnung und zum
Vergleich verschiedener Maschinendesigns, ohne eine genaue Auslegung zu
verlangen. Da in der Parameterebene Designs auf sich selbst normiert werden,
können Maschinen, die sich stark in Größe, Leistungsklasse und Drehzahlbe-
reich unterscheiden, verglichen werden.
Für ihre Herleitung werden die dynamischen Systemgleichungen im d-/q-
System dargestellt, das sich für die Betrachtung von Synchronmaschinen be-
währt hat. Durch Raumzeigerbildung (s. Abschnitt 2.2) werden die Stränge der
Maschine umgerechnet und anschließend durch eine Vektordrehung mit dem
Rotorlagewinkel in ein rotorfestes Bezugssystem überführt [45, 77]. Die Trans-
formation ist hier amplitudeninvariant durchgeführt (s. Abschnitt 2.2).
Die dynamischen Systemgleichungen für die Synchronmaschine lauten [78]:

ud = R · id +
dψd

dt
−ω ·ψq (5.1)

uq = R · iq +
dψq

dt
+ω ·ψd (5.2)

M =
m

2
· p
(
ψd · iq −ψq · id

)
−MFe −MReib −MStreu (5.3)
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(5.1) und (5.2) geben die Spannungen an den Maschinenklemmen in d-/q-
Richtung, ud und uq, an, während (5.3) das Drehmoment M der Maschine
berechnet. R ist der Strangwiderstand, ω die elektrische Statorkreisfrequenz und
ψd bzw. ψq ist die Flussverkettung in d- respektive in q-Richtung. Vom inne-
ren Moment der Maschine werden das Reibmoment MReib, in dem Lager- und
Luftreibung zusammengefasst sind, die Magnetstreuung, umgerechnet auf ein
Verlustmoment MStreu, und die auf die mechanische Seite in ein Verlustmoment
umgerechneten Eisenverluste MFe abgezogen [79].
Sind die Flussverkettungen ψd,q(id,iq) und Verlustmomente bekannt, so kann
das Drehmoment-Drehzahl-Verhalten der Maschine berechnet werden. Dafür
ist allerdings eine vollständige Auslegung (zumeist auch Fertigung der Ma-
schine) notwendig. Das Ziel ist aber, die Zusammenhänge aufzugliedern und
schnell berechen- und darstellbar zu machen. Dazu müssen Parameter, die das
Verhalten der Maschine beeinflussen, auf ein Minimum reduziert werden. Dies
führt zu einer signifikanten Beschleunigung der Berechnungen und verhindert
eine Überlagerungen der Ergebnisse durch andere Effekte, resultierend aus
ungleichen Auslegungsgüten der verschiedenen Vergleichsmaschinen, z.B. in
Material, Kühlung, Konstruktion, etc.
Die Parameterebene [36] vermag eben genau dies zu leisten, indem es das
Drehmoment-Drehzahl-Verhalten einer Maschine ausschließlich in Abhängig-
keit von nur zwei unabhängigen Parametern beschreibt. Dazu müssen folgende
Annahmen und Vereinfachungen getroffen werden[36, 80]:

• Die Maschine wird als verlustlos angenommen. Der Strangwiderstand und
Verlustanteile wie Eisenverluste, Reibverluste, etc. werden zu Null gesetzt.

• Es wird eine Grundwellenmaschine berechnet. D.h. höhere Harmonische wer-
den nicht in die Berechnungen miteinbezogen und die Maschine wird mit
sinusförmigen Größen betrieben.

• Die Kreuzverkopplung[78] wird vernachlässigt. ψd ist damit nur noch von id
und ψq nur noch von iq abhängig.

• Materialeigenschaften werden als linear angenommen. Damit fallen Sätti-
gungseffekte, wie etwa im Eisenblech, und temperaturabhängige Veränderun-
gen des Permanentmagnetflusses weg.

• Die Betrachtung der Maschine findet im stationären Zustand statt, d.h. dass
die Ableitungen nach der Zeit in den Spannungsgleichungen verschwinden.
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Die Gleichungen für die Synchronmaschine (5.1)-(5.3) können damit und mit

ψq = Lq · iq (5.4)

ψd = Ld · id +ψrot (5.5)

ψrot = ψPM oder ψrot = ψerr = Lde · Ierr (5.6)

folgendermaßen umgeschrieben werden:

ud =−ω ·Lq · iq (5.7)

uq = ω ·Ld · id +ω ·ψrot (5.8)

M =
m

2
· p
(
ψrot · iq +

(
Ld −Lq

)
iq · id

)
. (5.9)

Durch die Annahme der Linearität werden die Flussverkettungen mit einem dem
Strom proportionalen Term beschrieben, den Induktivitäten Ld und Lq. ψrot steht
für den verketteten Fluss, der durch den Rotor erzeugt wird. Für PMSMs ist dies
der verkettete Fluss der Permanentmagnete, ψPM, und für FESMs wird dafür der
verkettete Fluss der Erregerwicklung mit ψerr mit dem Erregerstrom Ierr und der
Erregerinduktivität Lde eingesetzt [76].
Für die Parameterebene werden im nächsten Schritt die vorkommenden Grö-
ßen in (5.7)-(5.9) nach [36, 81] normiert. Strom und Spannung werden auf ihre
Strangmaximalwerte (amplitudeninvariante Transformation) IB bzw. UB bezo-
gen. Damit ergeben sich die normierten Ströme id,q∗ und die Spannungen ud,q∗

zu:

ud,q∗ = ud,q/UB mit 0 ≤ u∗ =
√

u2
d∗ +u2

q∗ ≤ umax∗ = 1 (5.10)

id,q∗ = id,q/IB mit 0 ≤ i∗ =
√

i2d∗ + i2q∗ ≤ imax∗ = 1 (5.11)

Die anderen Größen werden ihrerseits jeweils durch folgende Bezugswerte nor-
miert, wobei die normierten Größen im Gegensatz zu unnormierten Größen mit
Kleinbuchstaben bezeichnet werden:
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5.1 Beschreibung der Synchronmaschine als Parameterebene

• Für die elektrische Eingangsleistung ist die Bezugsgröße

Pel,B = m/2 ·UB · IB. (5.12)

Es ergibt sich damit die normierte elektrische Eingangsleistung pel∗ . Der Vor-
faktor entsteht aufgrund der amplitudeninvarianten Transformation. Da die
Maschine verlustlos ist, entspricht pel∗ der normierten mechanischen Leis-
tung pmech∗ .

• Für die elektrische Scheinleistung ist die Bezugsgröße

SB = Pel,B, (5.13)

womit sich die normierte Scheinleistung s∗ ergibt.

• Für die elektrische Winkelgeschwindigkeit ist die Bezugsgröße ΩB. ΩB ent-
spricht dabei der Winkelgeschwindigkeit im Eckpunkt der Maschine, wenn
diese durch das maximale Moment pro Ampere (Maximum Torque per
Ampere) (MTPA)-Verfahren [82] mit Maximalstrom die Maximalspannung
erreicht. Es ergibt sich damit die normierte Winkelgeschwindigkeit ω∗.

• Für den verketteten Fluss ist die Bezugsgröße

ΨB =UB/ΩB. (5.14)

Es ergibt sich damit der normierte verkettete Fluss ψ∗ =
√

ψ2
d∗ +ψ2

q∗ .

• Für das Drehmoment ist die Bezugsgröße

MB = m/2 · p ·ΨB · IB. (5.15)

Es ergibt sich damit das normierte Drehmoment t∗.

• Für die Induktivität ist die Bezugsgröße

LB = ΨB/IB. (5.16)

Es ergibt sich damit die normierte Induktivität l∗.
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Wird nur der motorische Bereich einer Maschine betrachtet, liegen alle normier-
ten Größen (bis auf ψ∗, ω∗ und l∗) im Bereich von 0 bis 1. Im Eckpunkt ergibt
sich außerdem, dass durch die Ansteuerung der Maschine mit MTPA

i∗ = u∗ = s∗ = ω∗
!
= 1 und pel∗ = t∗ = cosϕ (5.17)

gilt. Für eine ideale Maschine, die rein theoretischer Natur bleibt, ist cosϕ = 1
und damit sind auch das Moment t∗ im Grunddrehzahlbereich und die Leistung
pel∗ ab dem Eckpunkt gleich eins. Für das Verhältnis zwischen lq∗ zu ld∗ , das die
Reluktanzfähigkeit einer Maschine beschreibt, wird der Parameter der Schenk-
ligkeit ζ eingeführt.

ζ =
lq∗

ld∗
=

Lq

Ld
(5.18)

Die Gleichungen (5.1)-(5.3) können damit zu [36, 76]:

ud∗ =−ω∗ζ ld∗ iq∗ (5.19)

uq∗ = ω∗ld∗ id∗ +ω∗ψrot∗ (5.20)

t∗ = ψrot∗ iq∗ − (ζ −1)ld∗ id∗ iq∗ (5.21)

umgeschrieben werden. Auch hierbei steht ψrot∗ bei PMSMs für ψPM∗ und bei
FESMs für ψerr∗ , wobei ψerr∗ im Gegensatz zu ψPM∗ zwischen Null und ψerr,max∗

einstellbar ist.
Diese Normierung ermöglicht einen Vergleich unterschiedlichster Maschi-
nen, da der Eckpunkt damit immer auf der normierten elektrischen Drehzahl
ωeck∗ = 1 liegt. Er kann folgendermaßen berechnet werden:

ωeck∗ =
1

√
(
ζ ld∗ iq∗

)2
+(ld∗ id∗ +ψrot,max∗)

2
(5.22)

mit ψrot,max∗ =

{
ψPM∗ , für PMSMs

ψerr,max∗ , für FESMs

Mit der MTPA - Vorschrift kann unter zu Hilfenahme von (5.10) und (5.11) die
Drehzahl-Drehmoment-Kennlinie berechnet werden. [36] zeigt, dass die Motor-
gleichungen nur noch zwei unabhängige Parameter besitzen, ψPM∗ (bzw. ψerr∗
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[80]) und ζ , und dass ld∗ aus diesen beiden durch eine biquadratische Gleichung
berechnet werden kann.
ψPM∗ bzw. ψerr∗ und ζ spannen also eine Parameterebene auf, in der die Motor-
kennlinien berechnet werden können. Dies ist in Abb. 5.1 a) für verschiedene
Beispiele von (ψ∗,ζ )-Tupeln für PMSMs und in Abb. 5.1 b) für FESMs dar-
gestellt. Beachtet werden muss, dass im Gegensatz zur PMSM, bei der die
Reluktanzachse und die Erregerachse um 90◦ verschoben sind, bei der FESM
beide aufeinanderliegen [81]. Dies führt dazu, dass Ld ≥ Lq und damit für ζ
nicht wie bei der PMSM ζ ≥ 1, sondern 0 < ζ ≤ 1 gilt. Damit Abb. 5.1 b) ent-
sprechend Abb. 5.1 a) lesbar ist, ist ζ−1 auf der y-Achse aufgetragen. In blau
ist jeweils das normierte Drehmoment t∗ und in rot die normierte Leistung p∗
gezeigt. Gestrichelt dargestellt sind die Charakteristiken der idealen Maschine
für umax∗ und imax∗ .
Auffällig beim Vergleich zwischen den Ergebnissen zwischen PMSMs und
FESMs ist, dass bei der FESM das Feldschwächvermögen durch die einstellbare
Erregung deutlich erhöht worden ist. Das Grunddrehzahlmoment ist allerdings
bei der PMSM höher. Durch die Normierung entspricht nämlich das gleiche
ψrot∗ und ζPMSM = ζ−1

FESM nicht den gleichen Induktivitäten der verschiedenen
Maschinentypen, sondern einer geringeren Induktivität der FESM.

5.2 Erweiterte Parameterebene

Für die Berechnung der verschiedenen Einflüsse von Mehrphasigkeit, Spulen-
konfigurationsänderung und Polpaarzahlumschaltung ist eine weitere Anpas-
sung der Parameterebene notwendig.
Die klassische Parameterebene normiert jedes Design auf sich selbst. Soll je-
doch die Änderung der Spulenkonfiguration oder eine Änderung der Phasenzahl
einer bestimmten Maschine abgebildet werden, um genau diese Auswirkun-
gen abzuschätzen, so ist die separate Normierung auf jedes Design nicht mehr
sinnvoll. Dies kann der Abb. 5.2 entnommen werden. Die Maschine wird bei
gleichem umax und imax betrieben, allerdings sind die zwei Spulen pro Phase
einmal seriell und einmal parallel verschaltet. Das Maschinendesign bleibt sonst
gleich. Wird die Parameterebene nun klassisch berechnet, so kann jeweils sehr
gut das Grunddrehzahlverhalten der beiden Verschaltungen als auch das Feld-
schwächverhalten miteinander verglichen werden.
Wie allerdings in Kapitel 3 beschrieben, hat die parallel geschaltete Maschine
einen anderen Eckpunkt und ein geringeres Moment als die seriell verschaltete
Maschine. Dies ist aus Abb. 5.2 a) nicht ersichtlich. Eine Aussage, inwieweit
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Abbildung 5.1: Normierte Leistungs(pmech∗ ) - Drehmoment(t∗) - Kennlinien in der Para-
meterebene für a) PMSMs (vgl. [E2]) und b) FESMs
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Abbildung 5.2: a) Normierte Drehmoment-Drehzahl-Kennlinien mit serieller und paral-
leler Verschaltung in der klassischen Parameterebene, b) Verhältnisse der
Kurven zueinander in der erweiterten Parameterebene

eine Umschaltung sinnvoll ist, lässt sich daher alleine mit der Parameterebene
nicht treffen. Normiert man allerdings die Maschinen nicht jeweils auf sich
selbst, sondern auf eine Basismaschine, so erhält man die Abb. 5.2 b), die die
Verhältnisse zwischen Drehmoment und Drehzahl korrekt abbildet. Dieser Weg
wurde auch in [31, 61, 62] angefangen zu beschreiben und in [E2, E3] fortge-
führt.

5.2.1 Verhältnisfaktoren zum Basisdesign

Um Änderungen in der Spulenkonfiguration, in der Phasenzahl und in der
Polpaarzahl einzubeziehen, sind also Faktoren einzuführen, die das Verhält-
nis zum Basisdesign angeben, auf das normiert wird. Im Kapitel 2, Kapitel 3
und Kapitel 4 wurde gezeigt, welche Maschinenparameter sich durch Mehrpha-
sigkeit, Spulenkonfigurationsänderungen und Polpaarzahlumschaltung ändern
bzw. ändern können. Diese sind nun zu identifizieren und ihr Einfluss in den
Maschinengleichungen zu berücksichtigen [E3].
Danach verursacht ...

• ... die Spulenkonfigurationsänderung eine Änderung in der effektiven Strang-
windungszahl w.

• ... die Mehrphasigkeit eine Erhöhung der Phasenzahl m im Vergleich zu drei-
phasigen Systemen. Außerdem führt sie zusätzlich bei gleicher Nut- und
Polpaarzahl zu einer Änderung der Durchflutungskurve. Sie verursacht da-
mit eine Anpassung des Wicklungsfaktors ξ und der Oberwellenstreuung σo.
Die Ausnutzung der Zwischenkreisspannung kann über die Bezugsspannung
UB eingerechnet werden.
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• ... die Polpaarzahlumschaltung ein anderes p. Zusätzlich führt sie je nach Um-
schaltungsweise zu einer Abweichung in ξ , m, σo und w auf der Statorseite
und eine Änderung der Amplitude der Grundwellenflussdichte des Rotors ξR

und des Oberwellenanteils σo,R der Rotorluftspaltflussdichte. Zusätzlich ver-
ringert sich durch eine Erhöhung von p der Anteil des Gesamtflusses der pro
Pol durch Stator und Rotor fließt. Damit kann das Statorjoch entsättigt oder
schmaler gebaut werden.

Da die Parameterebene nur Grundwellenmaschinen berechnet, können die er-
höhten Oberwellenanteile, σo und σo,R, nicht dargestellt und daher nicht in die
Beurteilung einbezogen werden. Die Sättigung ist in der Parameterebene eben-
falls nicht berücksichtigt. Mögliche Entsättigungseffekte des Statorjochs durch
ein höheres p werden daher im ersten Schritt vernachlässigt. Allerdings gibt es
bereits in [36] Ansätze, um die Sättigung bei Maschinen einzukalkulieren. Dies
ist aber tatsächlich erst bei genauerer Kenntnis eines Maschinendesigns (Blech-
sorte, etc.) sinnvoll. Deswegen soll diese Erweiterungsmöglichkeit hier nicht
weiter betrachtet werden.
Alle Umschaltungen können durch die Parameter w, ξ , m, p und ξR beschrieben
werden. Diese müssen nun in den Formeln (5.19), (5.20) und (5.21) berück-
sichtigt werden. Dazu werden die Abhängigkeiten der Induktivitäten und der
Rotorflussverkettung herangezogen:

• Falls alle Phasen symmetrisch und die Kopplungen zwischen den Phasen
identisch sind, so gilt folgende Formel für die Induktivitäten in d- und q-
Achse [39]:

Ld,q =
m

2
µ0Cd,q

1
δ

τplFe
w2ξ 2

p
(5.23)

wobei δ den Luftspalt, τp die Polteilung, lFe die aktive Eisenlänge und Cd
und Cq das Verhältnis der Flussdichtenamplitude zur Durchflutung in d- bzw-
q-Achse beschreiben. Es wird angenommen, dass sich Cd,q nicht ändern,
während eine Polumschaltung stattfindet. Dies ist vertretbar, wenn ein gleich-
mäßiger Luftspaltabstand gewährleistet und die Anordnung der Pole passend
gewählt ist. Das bedeutet, dass die absoluten Induktivitäten Ld,q der folgenden
Proportionalität gehorchen:

Ld,q ∝ m ·w2 ·ξ 2 · 1
p2 (5.24)

72



5.2 Erweiterte Parameterebene

• Der Permanentmagnetfluss ψPM kann nach [39] folgendermaßen berechnet
werden:

ψPM =
2
π

wξ B̂PMτplFe (5.25)

B̂PM stellt die Amplitude der Flussdichte des Permanentmagneten dar. ψPM

ist damit proportional zu

ψPM ∝ w ·ξ · 1
p

(5.26)

Wird nun stattdessen die FESM betrachtet, so ist ψerr wie folgt zu berechnen

ψerr = Lde · Ierr (5.27)

mit Ierr als Erregerstrom und Lde als Erregerspuleninduktivität. Diese wird
wiederum durch

Lde =
2
π

µ0Cp
1
δ

τplFe
w ·ξ ·werr

2p
(5.28)

berechnet. Wirkt durch die Polpaarzahlumschaltung bei einer FESM ein
anderer Wicklungsfaktor des Rotors ξR, so kann dies über einen zusätz-
lichen Faktor einbezogen werden. Cp bezeichnet ebenfalls wie Cd,q den
Polformungskoeffizienten. Da die Erregerwicklungszahl werr der Formel
werr = 2 · p · wp genügt, wobei wp die Windungszahl einer Erregerspule
ist, kann die Proportionalität von ψerr,max geschrieben werden als:

ψerr,max ∝ w ·ξ ·wp ·Cp ·
1
p

(5.29)

Wird eine FESM polumschaltbar ausgeführt, so ändert sich die Windungszahl
der Erregerspule nicht und bleibt somit für die Berechnung konstant. Damit
gilt für diesen Ansatz:

ψerr,max ∝ w ·ξ ·Cp ·
1
p

(5.30)
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Tabelle 5.1: Faktoren, die die normierten Induktivitäten und normierten Flussverkettun-
gen für die Aufstellung der erweiterten Parameterebene ändern

Faktor Änderung in Berechnung Bedingung

kw der effektiven Strangwindungszahl w/wb wb ≥ w

kξ dem Wicklungsfaktor ξ/ξb ξb ≥ ξ

kp der Polpaarzahl pb/p pb ≤ p

km der Phasenzahl m/mb mb ≥ m

Somit sind die Abhängigkeiten, mit denen die Formeln der Parameterebene er-
weitert werden, bekannt. Diese Abhängigkeiten werden in Faktoren überführt,
die den tatsächlichen Wert auf den Basiswert normieren. Der Basiswert wird so
gewählt, dass dieses Verhältnis immer zwischen 0 und 1 liegt. Es ergeben sich
folgende Faktoren, die in Tab. 5.1 aufgeführt sind. [ ]b bezeichnet dabei den
jeweiligen Basiswert, auf den normiert wird (z.B. die Basisphasenzahl mb).
Bei der Polpaarzahlumschaltung im Rotor kann ebenfalls die Grundwellenam-
plitude verändert werden. Es ergibt sich zusätzlich der Faktor krot, der bei der
FESM durch die Veränderung des Wicklungsfaktors der Erregerspulendurch-
flutung entsteht und bei der PMSM durch eine Absenkung der Grundwellen-
flussdichtenamplitude. Dies kann etwa durch eine ungünstige Anordnung der
Magnete verursacht werden.
krot beschreibt die Änderung im Wicklungsfaktor des FESM-Rotors

krot =
ξrot

ξrot,b
, mit ξrot,b ≥ ξrot (5.31)

oder die Änderung von B̂PM des PMSM-Rotors

krot =
B̂PM

B̂PM,b
, mit B̂PM,b ≥ B̂PM. (5.32)

Cp kann der Übersichtlichkeit halber ebenfalls in den Faktor krot einbezogen
werden, da auch er Einfluss auf die Grundwelle hat.
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5.2 Erweiterte Parameterebene

5.2.2 Gleichungen der erweiterten Parameterebene

Wie bereits erläutert, sind diese Umrechnungen bereits größtenteils in [E3] be-
schrieben. Mit Einführung der Faktoren können die Gleichungen (5.19), (5.20)
und (5.21) umgeschrieben werden:

ud∗ =−k2
wk2

ξ k2
pkm ω∗ζ ld∗ iq∗ (5.33)

uq∗ = k2
wk2

ξ k2
pkm ω∗ld∗ id∗ + kwkξ kpkrot ω∗ψrot∗ (5.34)

t∗ =
kwkξ kpkrot ψrot∗ iq∗ − k2

wk2
ξ k2

pkm (ζ −1)ld∗ id∗ iq∗

kpkm
, (5.35)

wobei ψrot∗ für FESMs ψerr∗ und für PMSMs ψPM∗ entspricht. ψrot∗ und ζ
wird dann nur ausgehend vom Basisdesign, wie in Abschnitt 5.1 beschrie-
ben, berechnet. Auch ld∗ ergibt sich dann daraus. Die Ansteuerung nach dem
MTPA-Verfahren muss dann aber für jede Konfiguration berechnet werden. Die
Kreisfrequenz im Eckpunkt einer Konfiguration ωeck,k∗ ergibt sich zu

ωeck,k∗ =
kp

√
(

k2
wk2

ξ
k2

pkm ζ ld∗ iq∗
)2

+
(

k2
wk2

ξ
k2

pkm ld∗ id∗ + kwkξ kpkrot ψrot,max∗
)2

mit ψrot,max∗ =

{
ψPM∗ , für PMSMs
ψerr,max∗ , für FESMs

(5.36)

Diese ist damit bereits auf das Verhältnis der mechanischen Eckfrequenz um-
gerechnet. So können die Kennlinien besser verglichen werden als über die
elektrische Frequenz.
Wird die Phasenzahl einer Maschine verändert, so muss beachtet werden, dass
für die gleiche maximale Leistung die Spannung oder der Strom angepasst
werden muss (vgl. (5.12)). Es kann entweder die Spulenwindungszahl bei
gleichzeitiger Verringerung des Spulenstroms erhöht werden (die Stromdichte
pro Spule bleibt konstant) oder die effektive Strangwindungszahl wird verrin-
gert und damit auch die Spannung der Maschine:
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Bleibt die effektive Strangwindungszahl w konstant, bedeutet dies:

imax∗(km) =
imax∗(km = 1)

km
mit umax∗(km = 1) = umax∗(km) (5.37)

Ergibt sich hingegen w = wb/km , bedeutet dies:

umax∗(km) =
umax∗(km = 1)

km
mit imax∗(km = 1) = imax∗(km) (5.38)

Obwohl sich die Gesamtzahl der Parameter im Vergleich zur ursprünglichen
Parameterebene erhöht, ist es mit der erweiterten Parameterebene dennoch
möglich die Effekte der verschiedenen Optionen (Mehrphasigkeit, Spulenkon-
figuration, Polpaarzahl) schnell und zuverlässig zu berechnen. Es müssen keine
neuen Designs bestimmt werden, sondern einzig die Verhältnisse der Designs
zueinander. Diese sind aber, wie beschrieben, durch die eingeführten Faktoren
bekannt.

5.3 Numerische Berechnung

Die Gleichungen der erweiterten Parameterebene spielen ihren Vorteil auf
Grund ihrer schnellen Berechnungs- und damit Aussagefähigkeit aus. Für eine
Überprüfung der Ergebnisse, besonders bezüglich der getroffenen Annahmen
und Vereinfachungen, ist eine numerische Berechnung unerlässlich. In diesem
Abschnitt soll beschrieben werden, wie das Berechnungstool hierfür aufgebaut
ist.
Dieses entstand im Rahmen der Forschungstätigkeit von Dr.-Ing. Patrick Win-
zer ([81]) und wurde im Zuge dieser Arbeit für die zusätzlichen Anforderungen
angepasst und erweitert. Da die Hauptberechnungsaspekte und die Wirkweise
in [81] bereits ausführlich erläutert sind, findet hier nur ein kurzer Abriss des
grundlegenden Programmteils statt. In Abb. 5.3 wird der grobe Aufbau des
Programms gezeigt. Wie in [81] liegen dieser Arbeit Radialflussmaschinen
zugrunde. Es ist damit ausreichend 2D-FEM-Berechnungen anzustellen. Da-
für wird das Programm Flux 2D von Altair (ehemals Cedrat) genutzt [D1].
Dies wird von einer überlagerten Matlab-Instanz [D2] angesteuert. Durch die
Vorgabe verschiedener Stromamplituden und Stromwinkel werden in Flux 2D
Vektorpotentiale errechnet. Außerdem werden über die Bertotti-Formel [83] di-
rekt im numerischen Berechnungsprogramm Eisenverluste berechnet und an
Matlab übergeben. In Matlab werden die Ergebnisse zu Flussverkettungen
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Abbildung 5.3: Strukturbild des Aufbaus der Toolkette zur numerischen Berechnung des
Wirkungsgradkennfelds nach [81]

weiter verrechnet, in das d-/q-System transformiert und danach speicherplatz-
optimiert aufgearbeitet. Damit wird eine Kennfeldberechnung initialisiert, die
über eine Optimierung erst die Drehmoment-Drehzahl-Maximalkennlinien und
danach die Betriebspunkte innerhalb der Kennlinien wirkungsgradoptimal [84]
angesteuert berechnet. Die Gesamtheit der Verluste aus Reib-, Eisen- und Kup-
ferverlusten wird dazu für jeden Punkt minimiert. Ebenfalls ist eine Ansteuerung
nach MTPA möglich. Als Ergebnis wird ein Wirkungsgradkennfeld geplottet.
Für das ursprüngliche Tool sind allerdings nur dreiphasige Systeme mit fester
Sternverschaltung vorgesehen. Um mehrphasige Systeme berechnen zu können,
muss die Berechnung der Flussverkettung ins d-/q-System angepasst werden.
Die Transformation der Raumzeiger findet nach (2.20) statt. Die Berechnung
der Maschine als Grundwellenmaschine wird beibehalten. Damit wird nur der
Raumzeiger berechnet und eingeprägt, der die vorgesehene Polpaarzahl im Sta-
tordrehfeld erzeugt (vgl. Unterabschnitt 4.1.3). Die anderen Raumzeiger werden
nicht betrachtet.
Hinzu kommen die Spulenkonfigurationsänderungen. Dazu wird die Maschine
an den Motorklemmen betrachtet und ihr Verhalten auf eine serielle Sternver-
schaltung umgerechnet. Die Verschaltung in Flux 2D entspricht im Gegensatz
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a) b)

Abbildung 5.4: Phasenversatz γpv zwischen inneren und äußeren Strömen: a) m = 3 ein
Phasenversatzwinkel; b) m = 9 vier mögliche Phasenversatzwinkel, je
nach Phasenverschaltung

dazu aber der realen Verschaltung der verschiedenen Spulenkonfigurationen.
Dies bedeutet, dass der Wicklungswiderstand Rs entsprechend

Rs,Yu =

(
wx

wY

)2

Rs (5.39)

auf den wirksamen Sternstrangwiderstand Rs,Yu umgerechnet werden muss. Die
Ströme müssen, da die Stromquellen außerhalb der Polygonverschaltung liegen,
im Gegensatz zu den inneren Fluss- und Stromgrößen einen zusätzlichen Pha-
senversatz aufweisen. Die Winkel können aus dem Verkettungsfaktor ermittelt
werden (s. Unterabschnitt 3.1.2). Dies ist in Abb. 5.4 verdeutlicht. Beträgt der
Winkel zwischen den verketteten Phasen γx, so ergibt sich der Phasenversatz γpv

zu

γpv =
π − γx

2
. (5.40)

Das Vorzeichen von γpv wird durch die Richtung der Phasenfolge bestimmt:

• Mathematisch positive Reihung der Phasen (z.B. U,W,V): γpv > 0

• Mathematisch negative Reihung der Phasen (z.B. U,V,W): γpv < 0

Auch in Vieleckverschaltungen bleibt die Betrachtung einer Grundwellenma-
schine erhalten. Verluste, die durch Oberschwingungen im Strom entstehen,
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weil sich z.B. in einer Vieleckschaltung die Nullkomponente ausbildet, wer-
den nicht berechnet. Dies gilt ebenfalls für Verluste, die durch die Taktung des
Stromrichters in der Wicklung entstehen.
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6
Analyse der

Einflussmöglichkeiten

In den letzten Kapiteln wurden die Voraussetzungen, der Einfluss und die
Berechnung der Mehrphasigkeit, der Spulenkonfigurationsänderungen und der
Polpaarzahlumschaltung beschrieben. In diesem Kapitel sollen die Auswirkun-
gen dieser Optionen auf die Drehmoment-Drehzahl-Kennlinien und damit auf
die Ausnutzung einer Maschine untersucht werden. Unter der Ausnutzung ei-
ner Maschine wird hierbei der erreichbare Betriebsbereich einer Maschine bei
einer Scheinleistung insbesondere im Vergleich zur idealen Maschine verstan-
den. Dies wird anhand der in Abschnitt 5.2 vorgestellten analytischen und der
in Abschnitt 5.3 vorgestellten numerischen Methoden durchgeführt. Das Kapitel
ist so aufgebaut, dass Mehrphasigkeit, Spulenkonfiguration und Polpaarzahlum-
schaltung getrennt nacheinander betrachtet werden. Zuerst werden innerhalb
einer Option Randbedingungen für den Vergleich aufgestellt. Dann werden
mit der erweiterten Parameterebene aus Abschnitt 5.2 die Veränderungen an
Drehmoment-Drehzahl-Kennlinien berechnet und das Verhalten getrennt nach
PMSM und FESM kategorisiert. Schließlich wird für ein Designbeispiel eine
numerische Berechnung nach Abschnitt 5.3 durchgeführt und damit die Be-
rechnungen der erweiterten Parameterebene plausibilisiert. Das Kapitel endet
mit einem Fazit zur Wirksamkeit der Ausnutzungserhöhung durch die verschie-
denen Optionen.
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Kapitel 6 Analyse der Einflussmöglichkeiten

6.1 Mehrphasigkeit

Die Zielsetzung dieses Abschnitts besteht darin, die Effekte einer Erhöhung der
Phasenzahl aufzuzeigen. Es werden folgende Randbedingungen für den Ver-
gleich festgelegt:

• Es werden nur normale Mehrphasensysteme betrachtet. Für den beispielhaf-
ten Fall wird als höherphasiges System nach [E1] m = 9 gewählt und mit
m = 3 verglichen.

• Die maximale Eingangsleistung aus dem Zwischenkreis wird konstant ge-
halten. Das bedeutet, dass für eine konstante Leistung der Strom pro Phase
reduziert und die Spulenwindungszahl wsp entsprechend erhöht werden muss.
Alternativ können der Strom und die Wicklung beibehalten werden. Dafür
muss die Spannung aber abgesenkt werden. Die maximale Stromdichte in
einer Nut wird dadurch für alle Phasenzahlen konstant gehalten. Die Span-
nungsausnutzung ist für beide Phasenzahlen gleich (Abschnitt 2.3).

• Es werden nur Schenkligkeitswerte bis ζ = 4 für PMSMs bzw. ζ−1 = 4 für
FESMs (vgl. Abb. 5.1) betrachtet. Der Grund liegt darin, dass die meisten
Maschinendesigns keine höheren Werte aufgrund von Sättigungs- bzw. Ent-
sättigungseffekten erreichen (s. [36, 81]).

• Für die Betrachtung wird eine Maximaldrehzahl von ωend∗ = 4 festgelegt.
Alle Anwendungen liegen innerhalb dieses Drehzahlbereichs [85, D3].

• Für den Vergleich wird eine Maschine mit N = 36, p = 2 und verteilter Wick-
lung gewählt. Dies führt zu ξ (m = 9) = 1 und ξ (m = 3) = 0,96, wobei kξ =
0,96 auch in etwa dem Verhältnis der Wicklungsfaktoren für eine Zahnspu-
lenwicklung mit N = 36 und p = 17 entspricht (kξ = 0,9524/0,9924 ≈ 0,96).

6.1.1 Ergebnisse der Parameterebenenberechnung

Die Ergebnisse der erweiterten Parameterebene werden nun anhand der Fälle,
die auftreten können, erst für die PMSM und dann für die FESM aufgezeigt.
∆GSM,m bezeichnet den Betriebsbereich bezogen auf den Gesamtbereich der
neunphasigen Grundkonfiguration, der durch die Umschaltung von neun- auf
dreiphasig zusätzlich bei einem Maschinendesign erreicht werden kann. Ist
∆GSM,m > 0 steigt also die Ausnutzung eines Maschinendesigns durch die
Umschaltung und kann damit im Vergleich zum Betriebsbereich der Grund-
konfiguration beziffert werden. Schnittpunkt 1 und Schnittpunkt 2 sind die
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Schnittpunkte der Drehmomentkurven der verschiedenen Phasenzahlen und
werden im folgenden Unterabschnitt näher erläutert.
Die zusätzlich erreichbare Fläche im Drehmoment-Drehzahl-Diagramm
∆GSM,m, die durch eine Umschaltung der Phasenzahlen erreicht werden kann,
kann durch

∆GSM,m =

∫ Schnittpunkt2
Schnittpunkt1 t∗(m = 3)dω∗−

∫ Schnittpunkt2
Schnittpunkt1 t∗(m = 9)dω∗

∫ ωend∗
0 t∗(m = 9)dω∗

(6.1)

berechnet werden.

Ergebnisse der PMSM

Beim Vergleich der Ergebnisse fällt auf, dass genau drei unterschiedliche Fälle
je nach (ψPM∗ -ζ )-Tupel eintreten können, wobei das Grunddrehzahlmoment
von m = 9 immer höher als m = 3 ist. Die Drehzahl-Drehmoment-Kennlinien
der

• m = 3 und m = 9 Designs besitzen einen Schnittpunkt, ab dem das Moment
bei m = 3 höher als das bei m = 9 ist.

• m= 3 und m= 9 Designs besitzen zwei Schnittpunkte, wobei ab dem zweiten
Schnittpunkt das Moment bei m = 9 wieder höher als das bei m = 3 ist.

• m = 3 und m = 9 Designs berühren sich nur, d.h. das Moment von m = 9 ist
immer höher oder gleich dem von m = 3.

In Abb. 6.1 wird aus jedem Bereich beispielhaft ein (ψPM∗ -ζ )-Tupel ausgewählt
und die Kennlinien von m = 9 und m = 3 gezeigt.
In Abb. 6.1 a) besitzen die Kennlinien einen Schnittpunkt, in Abb. 6.1 b) zwei
Schnittpunkte und in Abb. 6.1 c) nur noch einen Berührpunkt. Es fällt allerdings
auf, dass selbst beim Schneiden der Kennlinien der Gewinn durch ein Umschal-
ten auf m = 3 sehr gering ist.
Diese Bereiche selbst sind in Abb. 6.2 a) in Abhängigkeit von ψPM∗ und ζ vi-
sualisiert. In Bereich 1SP schneiden sich die Kennlinien einmal, in Bereich 2SP
gibt es zwei Schnittpunkte und Bereich BP berühren sich beide Kennlinien, ohne
sich zu schneiden.
Die Abweichung der Grunddrehzahldrehmomente t∗(m = 3)/t∗(m = 9) ist in
Abb. 6.3 a) aufgetragen. Sie bewegt sich erwartbar zwischen k2

ξ und kξ - je
nachdem, ob das Moment nur durch Reluktanz oder nur durch den Permanent-
magnetfluss erzeugt wird (vgl. (5.35)). Die Werte dazwischen ergeben sich aus
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Abbildung 6.1: Drehmoment-Drehzahl-Charakteristiken von PMSMs, bei denen m = 3
und m = 9 a) einen Schnittpunkt, b) zwei Schnittpunkte oder c) einen
Berührpunkt besitzen
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Abbildung 6.2: Bereiche eines Schnittpunkts (1SP), zweier Schnittpunkte (2SP) und ei-
nes Berührpunkts (BP) der Drehmoment-Drehzahlkennlinien von m = 3
und m = 9 bei a) PMSMs und bei b) FESMs

Mischformen der einzelnen Anteile. ψPM ist damit um 4,2% größer als bei m= 3
mit

ψPM(m = 3)−ψPM(m = 9)
ψPM(m = 3)

·100% (6.2)
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und die Induktivitäten, Ld,q, sind um 8,5% im Vergleich zu m = 3 vergrößert.
ζ bleibt als Verhältnis der Induktivitäten hingegen gleich. Das bedeutet, dass
sowohl das maximale synchrone Moment als auch das maximale Reluktanzmo-
ment gesteigert wurden. Wegen der quadratischen Abhängigkeit vergrößert sich
das Reluktanzmoment allerdings mehr. Durch die MTPA-Optimierung führt
dies zu etwas größeren iq(ω < ωeck) und im Betrag verringerten id(ω < ωeck)
im Grunddrehzahlbereich für m = 3 im Vergleich zu m = 9. Durch die verbes-
serte Kopplung bei m= 9 wird auch die Gegenspannung in der Maschine erhöht.
Das führt zu einem früheren Eintreten in den Konstantspannungsbereich und da-
mit zu einem geringeren Eckpunkt als bei m = 3. Das Kennlinienverhalten wird
dadurch verändert.
Wie in Abschnitt 5.1 beschrieben, eignet sich die Parameterebene nach [36]
ohne die Erweiterung besonders zur Feststellung des Kennlinienverhaltens. Wer-
den die drei- und neunphasigen Designtupel jeweils auf sich selbst normiert,
so führt dies zwangsläufig dazu, dass sich dreiphasige Designs, da ζ konstant
bleibt, in ψPM∗ im Vergleich zu neunphasigen Designs unterscheiden. Durch
(5.14) wird bei höherer Eckdrehzahl, aber gleicher Bezugsspannung, auch die
Bezugsflussverkettung kleiner. Damit verschiebt sich in der Originalparameter-
ebene ein m = 3-Design zu höheren normierten ψPM∗ -Werten bei konstantem ζ
(vgl. Abb. 5.1). Besonders um den Bereich eines (ψPM∗ -ζ )-Tupels mit großem
Constant Power Speed Range (CPSR) nahe einer unendlichen Maximaldrehzahl
wird es nur Berührpunkte oder zwei Schnittpunkte geben. Der Bereich mit dem
größten CPSR liegt etwa bei mittleren ψPM∗ und verschiebt sich mit steigendem
ζ zu etwas geringeren ψPM∗ -Werten (s. Abb. 6.4).
Wird der Gewinn ∆GPMSM,m mit (6.1) berechnet, so ergibt sich Abb. 6.6 a).
Das bedeutet, dass der Zusatzbereich durch m = 3 relativ gering ist und sich
größtenteils unter 2% bewegt.

Ergebnisse der FESM

Auch bei der FESM gilt, dass das Grunddrehzahlmoment je nach Zusammen-
setzung des Moments aus Reluktanz und Erregerfluss bei der dreiphasigen
Maschine nur ein zwischen k2

ξ -tel und kξ -tel des Grunddrehzahlmoments der
neunphasigen Maschine erreicht (siehe Abb. 6.3 b)). Wie bei der PMSM er-
geben sich drei Fälle, wie die Drehmoment-Drehzahl-Kennlinien von drei- zu
neunphasig liegen können:

• m = 3 und m = 9 besitzen einen Schnittpunkt, ab dem das Moment bei m = 3
höher als das bei m = 9 ist.
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Abbildung 6.3: Drehmomentabweichung in Abhängigkeit des verketteten Flusses und
der Schenkligkeit im Grunddrehzahlbereich von m = 3 zu m = 9 a)
PMSM b) FESM
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Abbildung 6.4: Konstantleistungsbereich (CPSR) bezogen auf die Eckdrehzahl einer
PMSM in der (ψPM∗ ,ζ )-Ebene

• m= 3 und m= 9 Designs besitzen zwei Schnittpunkte, wobei ab dem zweiten
Schnittpunkt das Moment bei m = 9 wieder höher als das bei m = 3 ist.

• m = 3 und m = 9 Designs berühren sich nur, d.h. das Moment von m = 9 ist
immer höher oder gleich dem von m = 3.

Zwei Design-Tupel sind hier ebenfalls aus den verschiedenen Bereichen heraus-
gegriffen und in Abb. 6.5 a) für einen Schnittpunkt und b) für einen Berührpunkt
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Abbildung 6.5: Drehmoment-Drehzahl-Charakteristiken zweier FESMs, bei denen m =
3 und m = 9 a) einen Schnittpunkt oder b) einen Berührpunkt besitzen

dargestellt. Auf die Darstellung eines zweiten Schnittpunktes wird verzichtet, da
die Kennlinien entgegen einer guten Sichtbarkeit zu nahe beieinander liegen.
Die beschriebenen Bereiche sind allerdings anders geformt und der Ort des
Schnittpunkts liegt an anderer Stelle als bei der PMSM. Die Bereiche der
Schnitt- und Berührpunkte sind in Abb. 6.2 b) gezeigt. Ab ψerr∗ = 0,8 gibt es
beispielsweise nur noch einen Berührpunkt, aber keinen Schnittpunkt der Kur-
ven mehr. Dies liegt an der durch den anpassbaren Erregerfluss verbesserten
Feldschwächbarkeit der FESM.
Die Ursachen dafür sind äquivalent zur PMSM und treten lediglich auf Grund
der verbesserten Feldschwächbarkeit bei anderen (ψerr∗ -ζ )-Tupeln auf.
Abb. 6.6 b) zeigt, dass sich auch ∆GFESM,m (berechnet nach (6.1)) zu anderen
(ψerr∗ ,ζ )-Tupeln verschiebt, sich der maximal erreichbare Gewinn aber nicht
unterscheidet. Da die FESM ideal feldschwächbar ist, gibt es - wie bei Abb. 6.5
b) zu sehen - bei größeren ψerr∗ keinen Vorteil der niedrigeren Phasenzahl mehr.

6.1.2 Vergleich mit der numerischen Berechnung

Mit dem in Abschnitt 5.3 beschriebenen Tool wird ein PMSM-Design in drei-
als auch in neunphasiger Ausführung numerisch berechnet. Für beide Phasen-
zahlen ist der gleiche Stator und Rotor gewählt. Die Maschinendesigns für m= 3
und m = 9 mit der entsprechenden Wicklung sind in Abb. 6.7 dargestellt und
[E1] entnommen. Für die neunphasige Maschine wird der Phasenstrom und die
Spulenwindungszahl angepasst, sodass sowohl die effektive Strangwindungs-
zahl als auch die Stromdichte pro Spule für drei- und neunphasig konstant
bleiben. Die Ansteuerwerte der Maschine sind in Tab. 6.1 aufgelistet.
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Abbildung 6.6: Gewinn ∆GSM,m durch eine Phasenzahländerung bei ωend∗ = 4 mit
~kξ = { 1 ; 0,96 } für a) eine PMSM und b) eine FESM in Abhängigkeit
des verketteten Flusses und der Schenkligkeit

a) b)

Abbildung 6.7: PMSM-Maschinendesigns für a) m = 3 und b) m = 9 nach [E1]

Abb. 6.8 a) zeigt die Maximalkennlinien für m = 3 und für m = 9 mit gleicher
Spannungsausnutzung. Das mittlere Drehmoment steigt um 4,9% im Grund-
drehzahlbereich. Wird die Maschine in der Parameterebene dargestellt, so ergibt
sich ψPM∗ ≈ 0,57 und ζ ≈ 2.1 Der Designpunkt ist in Abb. 6.2 a) und in Abb. 6.3
a) als schwarzes x eingetragen. Das Ergebnis plausibilisiert damit die Ergebnisse

1Da das Maschinendesign sättigt und daher nichtlinear ist, kann ohne zusätzliche Einberechnung
der Sättigung nur ein mittlerer Wert für ψPM∗ und ζ über der Gesamtkennlinie angegeben wer-
den.
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Tabelle 6.1: Maschinendaten (vgl. [E1])

dreiphasige PMSM neunphasige PMSM

p 2 2

q 3 1

UDC 400 V 400 V

û 230 V 230 V

î 226,2 A 75,4 A

w 36 36

aus Unterabschnitt 6.1.1: Die für das (ψPM∗ ,ζ )-Tupel analytisch berechnete
Drehmomentabweichung beträgt nach Abb. 6.3 a) 0,948. Numerisch mit der
Berücksichtigung von Verlusten und Sättigung liegt der Wert bei 0,951. Nach
der analytischen Berechnung liegt das (ψPM∗ ,ζ )-Tupel (vgl. Abb. 6.2) so, dass
die Kennlinien sich für m = 3 und m = 9 gerade nicht noch zweimal schneiden.
Die Differenz der Drehmomente ab dem Schnittpunkt ist allerdings sehr gering
und liegt maximal bei 0,47% bezogen auf t∗(m = 3) in diesem Betriebspunkt:

max
{

t∗(m = 3)− t∗(m = 9)
t∗(m = 3)

·100%
}

. (6.3)

Numerisch berühren sich die zwei Kurven für m = 3 und m = 9 bei gleicher
Spannungsausnutzung beinahe, schneiden sich aber nicht. Aufgrund der nicht
berücksichtigten Verluste und der Sättigung in der Analytik sind die Ergebnisse
für die Bestimmung des Verhaltens hinreichend genau. In [E1] ist zusätzlich das
Ergebnis für die Inkreisausnutzung bei SVPWM des ersten Raumzeigers darge-
stellt. Dort dominiert durch die höhere Spannungsausnutzung die neunphasige
Maschine die dreiphasige auch deutlich im Feldschwächbereich. Werden dar-
über hinaus die Gesamtverluste beider Phasenzahlen durch

∆PV =
PV(m = 9)−PV(m = 3)

PV(m = 9)
·100% (6.4)
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Abbildung 6.8: a) Maximalmoment der neunphasigen Maschine (m= 9) und der dreipha-
sigen Maschine (m = 3) über der Drehzahl b) relative Verlustabweichung
der neunphasigen Maschine im Vergleich zur dreiphasigen Maschine
nach [E1]

verglichen (Abb. 6.8 b)), so schneidet die neunphasige bis zur halben Maximal-
drehzahl besser ab als die dreiphasige. Es ist eine Verlustreduktion von über
10% für die neunphasige Konfiguration im Grunddrehzahlbereich feststellbar.
Erst ab etwa einem Viertel des Feldschwächbereichs verursacht die dreiphasige
Maschine bis zu 6% weniger Verluste. Dies hat zwei Ursachen:

• Erstens besitzt die neunphasige Maschine einen verbesserten Grundwellen-
wicklungsfaktor und damit ein höheres Drehmoment im Grunddrehzahlbe-
reich. Das bedeutet, dass für den gleichen Betriebspunkt bei der dreiphasigen
Maschine mehr Strom gestellt werden muss, was die Verluste erhöht.

• Zweitens ist die Feldschwächbarkeit der neunphasigen Maschine durch den
erhöhten Reluktanzanteil verbessert. Das bedeutet, dass trotz früherem Ein-
tritt in den Feldschwächbereich prinzipiell ein geringerer Anteil an nicht
drehmomentbildendem Strom für die Feldschwächung gestellt werden muss.
Der spätere Eintritt der dreiphasigen Maschine in den Feldschwächbereich
kann jedoch nicht vollständig kompensiert, aber verringert werden. Dies hat
zur Folge, dass ab einer gewissen Drehzahl weniger Strom für einen Betrieb-
spunkt der dreiphasigen Konfiguration gestellt werden muss.
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6.2 Spulenumschaltung

Die Zielsetzung dieses Abschnitts besteht darin, die Effekte von Spulenkonfigu-
rationsänderungen aufzuzeigen. Es werden folgende Randbedingungen für den
Vergleich festgelegt:

• Es wird für die analytische Berechnung ein breites Spektrum von kw mit
kw =

{ 3
4 ,

1
2 ,

2
5 ,

1
3

}
betrachtet.

• Als Basis für die numerische Berechnung dient wiederum eine Maschine mit
p = 2 und N = 36. Da mehr Umschaltungen bei einer höheren Phasenzahl
durchgeführt werden können, wird nur die Phasenzahl neun betrachtet. Hier-
bei wird kw nach Abschnitt 3.1 und Unterabschnitt 5.2.1 berechnet.

• Die maximalen Strom- und Spannungsgrenzen des speisenden Stromrichters
werden für die Umschaltung konstant gehalten.

• Die Betrachtung der einzelnen Konfigurationen findet rein stationär statt.

• Auch hier werden nur Schenkligkeitswerte bis ζ = 4 für PMSMs bzw.
ζ−1 = 4 für FESMs betrachtet.

• Für die Analyse wird eine Maximaldrehzahl von ωend∗ = 4 festgelegt.

6.2.1 Ergebnisse der Parameterebenenberechnung

Die Ergebnisse der erweiterten Parameterebene werden nun anhand der Fälle,
die auftreten können, erst für die PMSM und dann für die FESM aufgezeigt. Der
Gewinn ∆GSM,w, der durch eine Umschaltung der Spulenkonfiguration erreicht
werden kann, kann durch

∆GSM,w =

∫ Schnittpunkt2
Schnittpunkt1 t∗(kw)dω∗−

∫ Schnittpunkt2
Schnittpunkt1 t∗(kw = 1)dω∗

∫ ωend∗
0 t∗(kw = 1)dω∗

(6.5)

berechnet werden.

Ergebnisse der PMSM

Es sind durch die Spulenkonfigurationsänderung drei verschiedene Ergebnis-
möglichkeiten identifizierbar, die beispielhaft in Abb. 6.9 durch bestimmte
ψPM∗ -ζ -Tupel und kw repräsentiert werden. Durch die Änderung kann
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Abbildung 6.9: Drehmoment-Drehzahl-Kennlinien der PMSM bei einer Spulenumschal-
tung

• keine Verbesserung erzielt werden, da die Drehmoment-Drehzahl-Kurve der
Umschaltung nach Abb. 6.9 c) komplett innerhalb der anderen Kurve liegt.

• kaum eine Verbesserung erzielt werden, da sich entweder die Kennlinien erst
bei einer Drehzahl nahe der maximalen Kreisfrequenz ωend∗ nach Abb. 6.9 a)
scheiden oder sie sich zweimal bei nahe beieinander liegenden Drehzahlen
schneiden.

• eine große Verbesserung erzielt werden, da es nur einen Schnittpunkt der
Kurven gibt, der sich nicht nahe der Enddrehzahl befindet, und der Kennli-
nienverlauf beider Kurven ähnlich ist (s. Abb. 6.9 b)).

Beim Vergleich der verschiedenen Ergebnisse fällt auf, dass nicht nur die Wahl
des (ψPM∗ -ζ )-Tupels ausschlaggebend ist, sondern auch die Wahl der jeweili-
gen Umschaltung in Bezug auf die Maximaldrehzahl ωend∗ . Je nach kw werden
unterschiedliche Charakteristiken verursacht. Dies ist ebenfalls in Abb. 6.11 a)
und Abb. 6.11c) ersichtlich. Dort ist ∆GPMSM,w nach (6.5) für~kw =

{
1, 1

2

}
und

~kw =
{

1, 1
3

}
aufgetragen. Je nach kw kann auch bei kleinen (ψPM∗ -ζ )-Tupeln

ein Gewinn erreicht werden.
Die Ursache für das unterschiedliche Kennlinienverhalten kann wiederum aus
der Parameterebene abgeleitet werden (vgl. Unterabschnitt 6.1.1). Ein veränder-
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Abbildung 6.10: Auswirkungen auf normiertes ψPM∗ durch kw bei ζ = 2 mit a) ψPM∗

über kw und b) nicht normiertes Drehmoment über kw

tes kw führt bei gleichem ψPM zu einem anderen Kennlinienverhalten, weil sich
dadurch ψPM∗ bei gleichbleibendem ζ ändert. Abb. 6.10 zeigt dies in a). In b)
ist die Abhängigkeit des nicht normierten Drehmoments von kw bei ansteigen-
dem ψPM dargestellt. Durch die veränderte Eckdrehzahl wird diese Kennlinie
allerdings im Vergleich zur Basiskennlinie mit kw = 1 in der erweiterten Para-
meterebene in x-Achsenrichtung gestreckt. Dadurch bilden sich je nach kw und
ψPM∗ -ζ -Tupel unterschiedliche Schnittpunkte oder Berührpunkte aus.

Ergebnisse der FESM

Auch bei der FESM sind durch die Spulenkonfigurationsänderung drei verschie-
dene Ergebnismöglichkeiten identifizierbar, die beispielhaft in Abb. 6.12 durch
bestimmte ψerr∗ -ζ -Tupel und kw repräsentiert werden. Durch die Änderung kann

• keine Verbesserung erzielt werden, da die Drehmoment-Drehzahl-Kurve der
Umschaltung nach Abb. 6.12 a) komplett innerhalb der anderen Kurve liegt.

• kaum eine Verbesserung erzielt werden, da sich entweder die Kennlinien
erst bei einer Drehzahl nahe der maximalen Kreisfrequenz ωend∗ nach
Abb. 6.12 b) scheiden oder sie sich zweimal bei nahe beieinander liegenden
Drehzahlen schneiden.

• eine große Verbesserung erzielt werden, da es nur einen Schnittpunkt der
Kurven gibt, der sich nicht nahe der Enddrehzahl befindet, und der Kennli-
nienverlauf beider Kurven ähnlich ist (s. Abb. 6.12 c)).

Deutlich zu erkennen ist wieder das unterschiedliche Verhalten von FESM zu
PMSM. Während Abb. 6.9 b) für gleiche Eingangsparameter einen Gewinn
durch die Umschaltung liefert, verbessert sich bei Abb. 6.12 a) nichts. Dadurch,
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Abbildung 6.11: Gewinn ∆GSM,w durch Spulenkonfigurationsänderung bei ωend∗ = 4 für
a) eine PMSM und b) eine FESM mit jeweils~kw = {1,1/2} und für c)
eine PMSM und d) eine FESM mit jeweils~kw = {1,1/3}

dass bei der FESM die Feldschwächung ideal verläuft, haben auch Designs mit
großem ψerr∗ einen Feldschwächungsverlauf mit 1/ω∗. Damit liegen die Kurven
der Umschaltungen aufeinander und schneiden sich nicht. Analog zur PMSM
kann allerdings trotzdem die Ursache für die drei Ergebnismöglichkeiten zu
einem ansteigenden ψerr∗ bei kleinerem kw und konstantem ζ bei gleicher Ba-
sisflussverkettung zurückgeführt werden.
Außerdem fällt auf, dass die Grunddrehzahlmomente für das gleiche ψerr∗ und
ζ geringer als bei der PMSM sind (vgl. Abb. 6.9 c) und Abb. 6.12 b)), was in
der anderen Lage der Reluktanzachse zur Erregerachse begründet liegt.
Insgesamt lässt sich feststellen, dass eine Spulenumschaltung bei einer FESM
geringere Vorteile als bei einer PMSM besitzt. Abb. 6.11 b) und Abb. 6.11 d)
zeigen ∆GFESM,w nach (6.5) für~kw = {1,1/2} und~kw = {1,1/3}. Nur bei~kw =
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Abbildung 6.12: Drehmoment-Drehzahl-Kennlinien der FESM bei einer Spulenum-
schaltung

{1,1/2} und ψerr∗ ≤ 0,5 und ζ−1 ≤ 3 lassen sich Gewinne erzielen, wobei sich
diese erst hin zu kleineren Werten beider steigern. Damit sinkt allerdings die
Ausnutzung der bereitgestellten Stromrichterscheinleistung rapide ab.

6.2.2 Vergleich mit der numerischen Berechnung

Mit dem in Abschnitt 5.3 beschriebenen Tool wird eine PMSM in neunpha-
siger Ausführung numerisch berechnet. Alle Umschaltungen, wie sie nach
Abschnitt 3.1 möglich sind, werden dargestellt. Für das FEM-Design wird
das Tupel ψPM∗ = 0,66 und ζ = 4 ausgewählt [E2]. Die Maschine wird
so ausgelegt, dass sie im ungesättigten Bereich diese geforderten Werte er-
reicht. Um bei der Maschine alle Umschaltungen sehen zu können, wird
hier abweichend ωend∗ = 9 gewählt. Der Faktor kw kann dabei die Werte
kw = {1; 0,684; 0,532; 0,5; 0,395; 0,347; 0,342; 0,266; 0,197; 0,174} an-
nehmen.
In Abb. 6.13 ist das Maschinendesign gezeigt und in Tab. 6.2 werden einige
Daten aufgeführt [E2].
Die Ergebnisse aus der numerischen Berechnung sind in Abb. 6.14 a) aufge-
zeigt. Der Vergleich zwischen analytischer und numerischer Berechnung wurde
bereits in [E2] durchgeführt. Dabei ließ sich kein signifikanter Unterschied aus-
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Tabelle 6.2: Maschinendaten [E2]

Daten Wert

Îmax 12A

max. ûs 83,8V

wb 18

N 36

p 2

q 1

ψPM∗ 0,66

ζ 4
Abbildung 6.13: PMSM-Maschinendesign

für verschiedene Spulen-
konfigurationen [E2]

machen und die Kurven sind beinahe deckungsgleich. Da für den numerischen
Vergleich ωend∗ = 9 gewählt wurde, zeigt sich außerdem, dass sich umso mehr
Umschaltungen lohnen können, je größer das geforderte Verhältnis zwischen
Maximal- und Eckdrehzahl ist.
Durch die Umschaltung kann zusätzlich der Wirkungsgrad gesteigert werden.
Dies ist exemplarisch für einen Vergleich zwischen der seriellen Sternkonfi-
guration und einer Umschaltung zwischen ihr und der PG50-Konfiguration in
Abb. 6.14 b) gezeigt. Durch den späteren Eintritt der Polygonkonfiguration in
die Feldschwächung, kann die Verlustleistung ab ca. 3500 1

min deutlich redu-
ziert werden. Maximal ergibt sich nur noch ein Drittel der Verlustleistung in der
Sternverschaltung.

6.3 Polpaarzahlumschaltung

Die Zielsetzung dieses Abschnitts besteht darin, die Effekte der Polpaarzahlum-
schaltung aufzuzeigen. Da die Polpaarzahlumschaltung zu vielen Parameterän-
derungen gleichzeitig führen kann, werden für die Analyse nur Veränderungen
betrachtet, die kw und kξ in etwa konstant lassen. Die Betrachtung der Änderun-
gen in kw und kξ wurde bereits in Abschnitt 6.1 und Abschnitt 6.2 durchgeführt.
Damit beschränkt es sich hier auf die Auswirkungen von kp.
Es werden folgende Randbedingungen für den Vergleich festgelegt:

96



6.3 Polpaarzahlumschaltung

0 7000 14000
0

20

40a) b)

0 2500 5000

-150

-100

-50

0

Abbildung 6.14: a) Drehmoment-Drehzahl-Kennlinien der numerischen Berechnung
nach [E2] und b) Vergleich der Verlustleistung der seriellen Sternkon-
figuration mit einer Umschaltung von Seriell-Stern auf Seriell-Polygon
PG50

• Von der Anzahl an Möglichkeiten für den Stator soll nur die Phasen-Pol-
Umschaltung betrachtet werden, da nach Abschnitt 4.1 w und ξ dort konstant
bleiben.

• Als Basis für den Vergleich dient eine Maschine mit 36 Nuten und verteilter
Einschichtwicklung. Die Umschaltung erfolgt damit zwischen m = 9, p = 2
und m = 3, p = 6 mit konstantem w und ξ = 1. Es ergibt sich kp = {1,1/3}.
Sonst muss nichts angepasst werden.Der Strom pro Spule und die zu Verfü-
gung stehende Spannung werden nicht abgeändert, so dass ein Faktor km nicht
benötigt wird. Die Anzahl der parallelen Gruppen ändert sich damit um den
Faktor drei zwischen den Umschaltungen.

• Die maximalen Strom- und Spannungsgrenzen des speisenden Stromrichters
werden für die Umschaltung konstant gehalten. Die Spannungsausnutzung
der verschiedenen Phasenzahlen wird als gleich angesetzt.

• Die Betrachtung der einzelnen Konfigurationen findet rein stationär statt.

• Auch hier werden nur Schenkligkeitswerte bis ζ = 4 für PMSMs bzw.
ζ−1 = 4 für FESMs betrachtet.

• Nach (5.35) wird der synchrone Anteil am Drehmoment durch eine andere
Polpaarzahl nicht verändert, der Reluktanzanteil sinkt hingegen mit einer Ver-
größerung der Polpaarzahl. Dies gilt dann, wenn bereits keine Sättigung bei
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der niedrigsten Polpaarzahl auftritt oder alle Designs gleichermaßen in der
Sättigung betrieben werden. Führt nämlich eine höhere Polpaarzahl zu ei-
ner Entsättigung der Flusspfade, so nehmen die Induktivitäten wieder zu und
damit auch der Anteil des Reluktanzmoments. In der Parameterebenenbe-
trachtung wird der letzte Fall nicht betrachtet.

Für die Auswirkungen einer anderen Statorpolpaarzahlumschaltung - mittels
Dahlanderschaltung - sei auf [E3] verwiesen. Dort werden auch die einzelnen
Ursachen der Kennlinienveränderungen getrennt voneinander aufgezeigt. Die
Ursache der Kennfeldspreizung liegt in dem gezeigten Beispiel für die Pol-
paarzahlumschaltung in der Windungszahl- und Wicklungsfaktoränderung der
Dahlanderumschaltung aber nicht in der Polpaarzahländerung.

6.3.1 Ergebnisse der Parameterebenenberechnung

Die Ergebnisse der erweiterten Parameterebene werden nun anhand der Fälle,
die auftreten können, erst für die PMSM und dann für die FESM aufgezeigt. Der
Gewinn ∆GSM,p, der durch eine Umschaltung der Polpaarzahl erreicht werden
kann, kann durch

∆GSM,p =

∫ Schnittpunkt2
Schnittpunkt1 t∗(kp)dω∗−

∫ Schnittpunkt2
Schnittpunkt1 t∗(kp = 1)dω∗

∫ ωend∗
0 t∗(kp = 1)dω∗

(6.6)

berechnet werden.

Ergebnisse der PMSM

Bei der betrachteten Phasen-Pol-Umschaltung sind durch die Polpaarzahlände-
rung vier verschiedene Ergebnismöglichkeiten identifizierbar, die beispielhaft in
Abb. 6.15 durch bestimmte (ψPM∗ -ζ )-Tupel und kp repräsentiert werden. Durch
die Änderung kann

• keine Verbesserung erzielt werden, da die Drehmoment-Drehzahl-Kurve der
Umschaltung komplett innerhalb der anderen Kurve liegt oder die Schnitt-
punkte der Kurven zu nahe beieinander liegen (s. Abb. 6.15 b)).

• kaum eine Verbesserung erzielt werden, da sich die Kennlinien nach
Abb. 6.15 a) zweimal bei nahe beieinander liegenden Drehzahlen schneiden.
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Abbildung 6.15: Drehmoment-Drehzahl-Kennlinien von PMSMs für eine Phasen-Pol-
Umschaltung mit ~km =~kp = {1,1/3} für unterschiedliche (ψPM∗ -ζ )-
Tupel

• eine große Verbesserung erzielt werden, da es nur einen Schnittpunkt der
Kurven gibt, der sich nicht nahe der Enddrehzahl befindet, und der Kennli-
nienverlauf beider Kurven ähnlich ist (s. Abb. 6.15 d)).

• eine Verbesserung erzielt werden, für die allerdings keine Umschaltung, son-
dern nach Abb. 6.15 c) nur das Design mit dem kleinsten kp nötig ist.

Man kann feststellen, dass Polpaarzahländerungen nur dann einen ausnutzungs-
steigernden Effekt erzeugen, wenn ψPM∗ klein ist. Prinzipiell lässt sich noch
festhalten, dass kp nicht zu groß gewählt werden sollte, um eine Spreizung der
Kennlinien zu erreichen. Bei relativ gutem CPSR sollte er aber auch nicht zu
klein werden.
Der Grund für das Verhalten von Abb. 6.15 a) liegt in ζ = 1. Dies bedeutet,
dass nur ein synchrones Moment vorhanden ist. Dieser Drehmomentanteil bleibt
bei einer Polpaarzahländerung konstant. Wird die Kreisfrequenz im Eckpunkt
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Abbildung 6.16: Gewinn ∆GSM,p durch Umschaltung auf höherpolige Maschine durch

Phasen-Pol-Umschaltung bei ωend∗ = 4 von p = 2 auf p = 6 mit~kp =
{1,1/3} für a) eine PMSM und b) eine FESM

ωeck,k∗ maßgeblich durch ψPM∗ (bzw. ψrot,max∗ ) bestimmt, so ändert sie sich
kaum.

ωeck,k∗ =
1

√
√
√
√
√
√




kp · ζ

︸︷︷︸

≈1

·ld∗ · iq∗
︸︷︷︸

≈1






2

+



ld∗ · id∗
︸︷︷︸

≈0

+ψrot,max∗





2

=
1

√
(
kp · ld∗

)2
+(ψrot,max∗)

2
(6.7)

Liegen ψrot,max∗ und ld∗ in einer ähnlichen Größenordnung, so tritt der Fall
Abb. 6.15 c) ein.
Abb. 6.16 a) zeigt den Gewinn ∆GPMSM,p nach (6.6) bei dieser Umschaltung.
Eine Verbesserung kann vor allem bei kleinen ψPM∗ und ζ erreicht werden. Es
ist allerdings zu beachten, dass die größten Verbesserungen in dem Bereich von
Abb. 6.15 c) liegen. D.h. die kleinere Polpaarzahl ist dort der größeren hinsicht-
lich des maximalen Drehmoments bei einer Drehzahl immer oder fast immer
unterlegen.
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Abbildung 6.17: Drehmoment-Drehzahl-Kennlinien von FESMs für eine Phasen-Pol-
Umschaltung mit ~km =~kp = {1,1/3} für unterschiedliche (ψerr∗ -ζ )-
Tupel

Ergebnisse der FESM

Auch bei einer FESM sind mittels einer Phasen-Pol-Umschaltung durch die Pol-
paarzahländerung vier verschiedene Ergebnismöglichkeiten identifizierbar, die
beispielhaft in Abb. 6.17 durch bestimmte (ψerr∗ -ζ )-Tupel und kp repräsentiert
werden. Durch die Änderung kann

• keine Verbesserung erzielt werden, da die Drehmoment-Drehzahl-Kurven
nach Abb. 6.17 a) aufeinander liegen.

• eine Verbesserung erzielt werden, da sich die Kennlinien nach Abb. 6.15 b)
schneiden, aber dann mit kleinem Drehmomentunterschied parallel zueinan-
der verlaufen.

• eine große Verbesserung erzielt werden, da es nur einen Schnittpunkt der
Kurven gibt, der sich nicht nahe der Enddrehzahl befindet, und der Kennli-
nienverlauf beider Kurven ähnlich ist (s. Abb. 6.17 d)).

• eine Verbesserung erzielt werden, für die allerdings keine Umschaltung, son-
dern nach Abb. 6.17 c) nur das Design mit dem kleinsten kp nötig ist.
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Abbildung 6.18: Design einer Phasen-Pol-umschaltbaren FESM mit Vollpolläufer a)
neunphasig mit p = 2 und b) dreiphasig mit p = 6 [S4]

Abb. 6.16 b) zeigt im Vergleich zu Abb. 6.16 a), dass eine Polpaarumschaltung,
wenn nur kp als sich ändernder Parameter angenommen wird, bei der FESM
lohnenswerter als bei der PMSM ist. Der für eine Verbesserung bei einer Um-
schaltung wählbare Designbereich (ψerr∗ -ζ ) ist bei FESMs größer. Allerdings
gilt auch hier, dass ψerr∗ ≈ 0,3 sein muss, um bei einem gewählten ζ den höchst-
möglichen Gewinn GFESM,p nach (6.6) zu erreichen.

6.3.2 Vergleich mit der numerischen Berechnung

Mit den Erkenntnissen aus Unterabschnitt 6.3.1 soll für die numerische Berech-
nung eine polumschaltbare FESM betrachtet werden. Diese hat zusätzlich den
Vorteil, dass die Polpaarzahlumschaltung allein durch eine Änderung der Strom-
richtung in den betroffenen Spulen erreicht werden kann.
Für den Aufbau einer FESM wurde ein Vollpolläufer gewählt, da sich dort bes-
ser die zwei unterschiedlichen Polpaarzahlen darstellen lassen (s. Abschnitt 4.2).
Die Auslegung des FEM-Designs für die FESM entstammt [S4] und besitzt
als Optimierungsziel eine Drehmomentschwankungsverringerung beider Pol-
paarzahlen. Ungeachtet dessen kann auch hierbei nicht mehr die jeweils ideale
Verteilung der Rotordurchflutung für p = 2 bzw. p = 6 gewählt werden. Das
zur Darstellung beider Polpaarzahlen optimierte Rotordesign und die Bestro-
mungsrichtung sowohl im Rotor als auch im Stator sowie die Phasenlage sind
für p = 2, m = 9 und p = 6, m = 3 in Abb. 6.18 gezeigt.
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Abbildung 6.19: a) Drehmoment-Drehzahl-Kurven für die Phasen-Pol-umschaltbare
Maschine aus Abb. 6.18 und b) Verlustleistungsvergleich zwischen den
zwei Konfigurationen (vgl. [S4])

Vor allem für p = 6 führt diese zu beiden Polpaarzahlen fähige Anordnung
zu einem mit einer großen Subharmonischen behafteten Rotorfeld, die der
niedrigeren Polpaarzahl, p = 2, entspricht. Diese Asymmetrie, die durch die
unterschiedliche Formung der Pole für p = 6 herrührt, macht sich daher auch in
den induzierten Spannungen der Statorspulen bemerkbar. Während dieser Fluss
nichts zum Drehmoment beiträgt, aber die Grundwelle der Rotordurchflutung
Ψerr,max absinken lässt, führt die höhere induzierte Spannung zu einem schnel-
leren Erreichen der Eckdrehzahl. Dies lässt sich erkennen, wenn die Ergebnisse
der FEM ausgewertet werden. Die maximalen Drehmoment-Drehzahl-Kurven
sind in Abb. 6.19 a) für beide Polpaarzahlen gezeigt. Das FESM-Design liegt
nach der Normierung in der Parameterebene bei ψerr∗ ≈ 0,48 und ζ ≈ 2.2 An-
statt dass, wie zu erwarten, durch eine alleinige Änderung von kp zwar das
Grunddrehzahlmoment von p = 6 absinkt, aber die Eckdrehzahl ansteigt, ist zu
beobachten, dass insgesamt die Maximalleistung der Maschine zurückgeht. Dies
spiegelt sich auch im Verlustleistungsvergleich in Abb. 6.19 b) wieder. Auch hier
ist es nicht sinnvoll zwischen den Polpaarzahlen zu wechseln, da das Design mit
der niederen Polpaarzahl in allen Betriebspunkten dominierend ist.
Die Auslegung des Rotors einer Synchronmaschine, der für zwei Polpaarzah-
len nutzbar ist, ist also von integraler Bedeutung für die Leistungsfähigkeit und

2Wieder kann durch die Sättigung nur ein gemittelter Wert über den Betriebsbereich angegeben
werden.
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Sinnhaftigkeit der Polpaarzahlumschaltung. Dies untermauert die Angaben aus
Kapitel 4.

6.4 Fazit der einzelnen Maßnahmen

In diesem Kapitel wurden allgemein die Potentiale der verschiedenen Maß-
nahmen, Mehrphasigkeit, Spulenkonfigurations- und Polpaarzahlumschaltung,
aufgezeigt. Die Ergebnisse wurden mit den in Abschnitt 5.2 aufgestellten For-
meln generiert und jeweils mit einer numerischen Berechnung verglichen. Dabei
konnte gezeigt werden, dass vor allem die Mehrphasigkeit (ohne Umschaltung)
bei Synchronmaschinen und die Spulenkonfigurationsänderung insbesondere
bei PMSMs Potentiale für eine höhere Ausnutzung in einem großen Design-
bereich von (ψPM∗ ,ζ ) bieten. Gerade die Spulenkonfigurationsänderung ist
hinsichtlich der vielen Verschaltungsmöglichkeiten höchst flexibel in der An-
wendung. Die Anzahl der benötigten Umschaltungen profitiert insbesondere
von großen Verhältnissen zwischen Maximal- und Eckdrehzahl. Je größer sie
gefordert wird, desto mehr Umschaltungen können sinnvoll sein (s. Unterab-
schnitt 6.2.2).
Bei der Polpaarzahlumschaltung ist unter Vernachlässigung der Sättigung in der
analytischen Berechnung die FESM bei den gegebenen Randbedingungen vor-
teilhafter. Die FESM mit einfacherer Polpaarzahlumschaltung im Rotor bietet
zwar Potential, ist aber sehr anfällig bezüglich der abgeänderten Rotordurch-
flutung und somit des Rotorfelds. Anstelle der Verbesserung eines Designs
durch die Polpaarzahländerung hinsichtlich Wirkungsgrad und Drehmoment-
Drehzahl-Charakteristik kann es sein, dass beide Designs verschlechtert werden.
Das Rotorfeld muss nämlich dann zu beiden Polpaarzahlen passen (s. [S4]). Au-
ßerdem ist die Polpaarzahlumschaltung aufgrund ihrer benötigten Änderung im
Rotor und Stator bei Synchronmaschinen sehr unflexibel und auf wenige Kon-
figurationen festgelegt. (Insbesondere sind damit immer nur zwei verschiedene
Polpaarzahlen pro Rotor sinnvoll.)
Nachfolgend soll sich deshalb auf mehrphasige PMSMs mit Spulenkonfigurati-
onsänderungen konzentriert werden.
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7
Bewertungsmethodik für ein

optimales Design

Die Auswahl der sinnvoll möglichen Spulenkonfigurationen und der Phasen-
zahl für eine Umschaltung ist nach Kapitel 6 essentiell. Nur bei bestimmten
Verhältnissen, z.B. der Windungszahlen, kann bei gegebenen Voraussetzun-
gen eine Erweiterung in der Drehmoment-Drehzahl-Charakteristik erfolgen.
Unter Hinzunahme der Beschränkung des Kurzschlussstroms und der induzier-
ten Spannung bei einem gegebenen Verhältnis von ωend∗/ωeck∗ soll in diesem
Kapitel gezeigt werden, wie eine Bewertung und damit eine Auswahl eines
Designbereichs erfolgen kann. In Kapitel 6 wurde bereits eine Bewertung einge-
führt, die allerdings nur das Verbesserungspotential eines festen Designs durch
eine Umschaltung wiedergibt. Soll aber das Optimum im gesamten (ψ,ζ )-
Raum hinsichtlich der besten Ausnutzung der Scheinleistung für gegebenen
Randbedingungen durch ein (ψ,ζ ,kx)-Tupel ermittelt werden, so werden an-
dere Kriterien, die dies miteinbeziehen, benötigt. Zwei werden im Folgenden
vorgestellt, die dies in einer Kennzahl zusammenfassen und bewertbar machen.
Da auch die Leistungselektronik durch die Mehrphasigkeit verändert wird bzw.
der Aufwand durch eine zusätzliche Umschalteinrichtung bei der Spulenum-
schaltung steigt, wird eine Abschätzung hierfür eingeführt. Abschließend wird
das Ergebnis mit einer Maschine und Leistungselektronik verglichen, denen ein
Hochsetzsteller vorgeschaltet ist. Wie gezeigt werden wird, ist das Maschinen-
verhalten bei der Spulenumschaltung zur Spannungs- und Stromänderung durch
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einen Hochsetzsteller vergleichbar. Im Folgenden wird zuerst die Einbindung
der Randbedingungen in die Parameterebene und die erweiterte Parameterebene
vorgestellt. Dann werden die Bewertungskriterien dargelegt und exemplarisch
angewendet. Für die Abschätzung des Gesamtsystems wird danach eine Flä-
chenabschätzung angestellt und die Ergebnisse mit dem Hochsetzsteller in
Relation gesetzt. Alle Formeln werden in diesem Kapitel nur noch mit ψPM∗

angegeben (vgl. Abschnitt 6.4). Wie nach Kapitel 5 kann ψPM∗ auch hier durch
ψerr,max∗ ersetzt werden, falls FESMs betrachtet werden sollten.

7.1 Randbedingungen

Bei der Auslegung von PMSMs sind vor allem zwei Bedingungen wichtig,
die es auf Grund ihres sicherheitskritischen Verhaltens einzuhalten gilt. Dies
sind die Beschränkungen des Kurzschlussstroms isc∗ und der induzierten Span-
nung bei Maximaldrehzahl uind,max∗ [E3, E4]. Durch eine zu hohe induzierte
Spannung wird der Zwischenkreis aufgeladen und kann dadurch die Durch-
bruchspannung der Halbleiter ubr übersteigen. Dies führt zu einer Zerstörung
der Leistungshalbleiter. Ist der Kurzschlussstrom zu hoch, so kann das erzeugte
Moment größer als das maximale Drehmoment werden, für das der Antriebs-
strang ausgelegt ist. Außerdem muss der Strom beschränkt sein, damit die durch
ihn verursachte Verlustwärme den Motor oder die Leistungselektronik nicht
beschädigt. Beide Randbedingungen können nach [E3] in die Parameterebene
einberechnet werden und verringern den Bereich der wählbaren Designtupel.
In Abb. 7.1 ist die Verringerung des (ψPM∗ ,ζ )-Raums für eine beispielhafte
Beschränkung von isc∗ in a) und uind,max∗ in b) dargestellt. Als Grundlage der
Berechnung dienen (5.19) und (5.20). Der Kurzschlussstrom kann durch zu null
Setzen beider Gleichungen bestimmt werden. Da der Statorwiderstand in der
Parameterebene vernachlässigt ist, ergibt sich isc∗ zu [E3]

isc∗ =
ψPM∗

ld∗
. (7.1)

Wird in (5.19) und (5.20) der Strom zu Null gesetzt, kann die maximale indu-
zierte Spannung bestimmt werden. Diese wird bei der Maximaldrehzahl ωend∗

des Motors errechnet.

uind,max∗ = ωend∗ψPM∗

√

2
(

1− cos
(

m−1
m

π

))

(7.2)
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Abbildung 7.1: Einschränkungen des maximalen Grunddrehzahlmoments durch a) isc∗ ≤
imax∗ oder b) uind,max∗(ωend∗ = 3) ≤ 1,6 · umax∗ < ubr∗ . Der nicht mehr
nutzbare Designraum ist rot schraffiert (vgl. [E3]).

Die erhöhte Rückspeisefähigkeit für mehrphasige Maschinen ist bereits in Ab-
schnitt 2.4 beschrieben.
Soll nun der Kurzschlussstrom den Maximalstrom nicht überschreiten,
isc∗ ≤ imax∗ , oder gilt eine normierte Maximaldrehzahl von drei und ein sicherer
Bereich bis zur Durchbruchspannung der Halbleiter bis zum 1,6-fachen der Ma-
ximalspannung uind,max∗(ωend∗ = 3)≤ 1,6 ·umax∗ < ubr∗ , so ergibt sich Abb. 7.1.
Deutlich ist zu erkennen, wie die beiden Randbedingungen das erreichbare
Grunddrehzahlmoment für eine gewählte Scheinleistung stark einschränken.
Für die erweiterte Parameterebene werden die Gleichungen (5.33) und (5.34)
folgendermaßen angepasst. Der Kurzschlussstrom in Abhängigkeit von kw, kξ ,
kp, km und krot ergibt sich zu isc,k∗ [E3] mit

isc,k∗ =
krot

kmkwkξ kp

ψPM∗

ld∗
. (7.3)

Für die maximale induzierte Spannung, uind,k, in Abhängigkeit von kw, kξ , kp,
km und krot gilt [E3]

uind,k∗ = kwkξ ωend∗ krotψPM∗

√

2
(

1− cos
(

m−1
m

π

))

. (7.4)

107



Kapitel 7 Bewertungsmethodik für ein optimales Design

(7.3) zeigt, dass der Kurzschlussstrom sinkt, wenn die Polpaarzahl p verringert
wird. Er nimmt außerdem ab, wenn die Windungszahl w, der Wicklungsfaktor
ξ und die Phasenzahl m erhöht werden. Umgekehrt verhält es sich mit der indu-
zierten Spannung uind,k∗ . Nach (7.4) verringert sich uind,k∗ nur, wenn w, ξ und
m kleiner werden (vgl. Unterabschnitt 3.1.2). Dieses gegenläufige Verhalten,
das bei der Berücksichtigung beider Bedingungen zu einem unbefriedigenden
Kompromiss führt, kann durch die Wahl geeigneter Umschaltparameter und
Leistungselektronik kompensiert werden. Die Einschränkungen des Designbe-
reichs, die in Abb. 7.1 gezeigt werden, fallen dadurch geringer aus. Wird z.B.
angenommen, dass automatisch in eine Konfiguration mit den kleinsten w, ξ
und m geschaltet wird, wenn die Leistungselektronik passiv ist, so kann ψPM∗

oder ωend∗ wieder größer gewählt werden. Wird in den Kurzschluss geschaltet,
so muss auch die Konfiguration gewählt werden, die die höchsten w, ξ und m
und das kleinste p besitzt.

7.2 Einführung der Bewertungskriterien

Durch die vielen verschiedenen Fälle von kx, die Tupel an (ψPM∗ ,ζ ) und die
Maximaldrehzahl ωend∗ ergibt sich für t∗(ω∗) ein vieldimensionaler Lösungs-
raum. Für die schnelle Verarbeitung der Ergebnisse ist es daher ratsam, diesen
zu verringern. Dies kann durch die Zuweisung einer Kennzahl für t∗(ω∗)|~kx

ge-

schehen.~kx gibt hierbei die Gesamtzahl von allen möglichen Konfigurationen
wieder, die für ein Design durch Umschaltungen verwendet werden sollen. Das
erste Kriterium für die Kennzahlberechnung bewertet die Gesamtfläche unter
der erhaltenen Gesamtdrehzahl-Drehmoment-Kurve. Es wird nachfolgend Be-
triebsbereichskriterium genannt [E2]. Zweitens kann die positive bzw. negative
Abweichung von einer gegebenen Leistungskurve beziffert werden. Es wird
nachfolgend Leistungskriterium genannt. Beide sollen nun näher beschrieben
werden.

7.2.1 Betriebsbereichskriterium

Dieses Kriterium berechnet den Betriebsbereich eines Motorkonzepts mit ver-
schiedenen Umschaltungen kx. Durch die Konfigurationen ergibt sich ein maxi-
males Moment tmax∗(ω∗,~kx) über der Drehzahl ω∗:

tmax∗(ω∗,~kx) = max
{

t∗(ω∗,~kx(1)), t∗(ω∗,~kx(2)), · · ·
}

. (7.5)
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end
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Abbildung 7.2: a) Betriebsbereich Am und maximales Moment tmax∗(ω∗,~kw) mit
~kw =

{
1 , 1

2 , 1
4

}
b) idealer Betriebsbereich Am,ideal und ideales Dreh-

moment tideal∗ verglichen mit tmax∗(ω∗,~kw) nach [E2]

Die durch die Maschine erreichbaren motorischen Betriebspunkte liegen unter
und auf der tmax∗(ω∗,~kx)-Kurve. Die Fläche, die dadurch eingeschlossen wird,
kann somit als möglicher Betriebsbereich der Maschine bezeichnet werden.
Durch die Berechnung des Betriebsbereichs Am kann mit Hilfe des Vergleichs
mit dem Betriebsbereich einer idealen Maschine eine Aussage über die Ausnut-
zung der Scheinleistung der Maschine getroffen werden.
Am wird durch

Am =
∫ ωend∗

0
tmax∗(ω∗,~kx)dω∗ (7.6)

berechnet. ωend∗ bezeichnet die maximale Drehzahl, bei der der Motor noch
betrieben werden soll. Ein Beispiel für die Berechnung von Am ist in Abb. 7.2 a)
gegeben. Die gezeigte Maschine besitzt drei Konfigurationen mit~kw =

{
1, 1

2 ,
1
4

}
.

Durch die Berechnung des Betriebsbereichs einer idealen Maschine mit Am,ideal,
für die das ideale Drehmoment tideal∗

tideal∗(ω∗) =

{
1, ω∗ = 0 · · ·1
1

ω∗
, ω∗ > 1

(7.7)
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und damit

Am,ideal =
∫ ωend∗

0
tideal∗(ω∗)dω∗ (7.8)

gilt, wird Am auf das maximal Erreichbare bezogen und damit vergleichbar. Der
ideale Betriebsbereich ist in Abb. 7.2 b) gezeigt. Der normierte Betriebsbereich,
Amn, berechnet sich damit zu

Amn =
Am

Am,ideal
=

∫ ωend∗
0 tmax∗(ω∗,~kx)dω∗
∫ ωend∗

0 tideal∗(ω∗)dω∗
(7.9)

und bildet das Betriebsbereichskriterium.

7.2.2 Leistungskriterium

Eine weitere Möglichkeit zur Bestimmung einer Kennzahl ist das Leistungskri-
terium Apn. In ähnlicher Form wurde dies bereits in [E2] vorgestellt. Dafür wird
ebenfalls wie in Unterabschnitt 7.2.1 tmax∗(ω∗,~kx) bestimmt. Außerdem wird
eine Vergleichsdrehzahl-Drehmoment-Kurve tvgl∗(ω∗) aufgestellt. Diese kann,
wie in [E2], die ideale Drehmoment-Drehzahl-Kurve oder auch eine beliebige
Anforderungskurve etwa mit konstanter Leistung ab der Eckdrehzahl sein. In
Abb. 7.3 a) ist beispielhaft eine tmax∗(ω∗,~kx) und eine Vergleichskurve tvgl∗(ω∗)
eingezeichnet.
tvgl∗(ω∗) kann aus der nicht normierten Drehmoment-Drehzahl-Anforderung
bestimmt werden. Dazu werden die Gleichungen nach Abschnitt 5.1 angewandt.
Für die Berechnung des Leistungskriteriums selbst wird die Differenz zwischen
tmax∗(ω∗,~kx) und tvgl∗(ω∗) gebildet und danach die minimale Abweichung zwi-
schen beiden ermittelt.

Apn = min
{

tmax∗(ω∗,~kx)− tvgl∗(ω∗)
}

(7.10)

Dies ist dann die Kennzahl des Leistungskriteriums. Wird Apn von tmax∗(ω∗,~kx)
abgezogen, so ergibt sich eine neue Drehmoment-Drehzahl-Charakteristik
tApn(ω∗,~kx), die gerade immer die Leistungsbedingung pvgl∗ erfüllt. Dies ist in
Abb. 7.3 b) dargestellt. Das bedeutet, dass ein Design mit tmax∗ , je nachdem, ob
Apn positiv oder negativ ist, bei geringerer oder größerer Scheinleistung betrie-
ben werden kann, um die geforderte Leistung immer zu erfüllen.
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Abbildung 7.3: a) Beispielhafte tmax∗(ω∗,~kx)- und tvgl∗(ω∗)-Kurven inklusive des Leis-
tungskriteriums Apn und tApn∗ b) zugehörige Leistungskurven

Tabelle 7.1: Betrachtete Maschinendesigns für den Vergleich in Abschnitt 7.2.3

m kξ Konfigurationen kw

3 0,96 Ser-Par, Y-∆ 1; 1√
3
; 1

2 ; 1
2
√

3

9 1 Ser-Par, Y-4 PG 1; 0,684; 0,532; 0,5; 0,395; · · ·
0,347; 0,342; 0,266; 0,197; 0,174

7.2.3 Anwendung des Betriebsbereichskriteriums

Als Beispiel soll in diesem Kapitel eines der beiden vorgestellten Krite-
rien, das Betriebsbereichskriterium, angewendet werden. Hierbei wird auf [E3]
zurückgegriffen, um das Verhalten von mehrphasigen Maschinen mit umschalt-
baren Spulenkonfigurationen zu beschreiben. Als Vergleich wird eine Maschine
gewählt, die sowohl drei- als auch neunphasig mit konstanter Polpaarzahl
betrieben werden kann. In Tab. 7.1 sind die Werte der Designs angegeben. Bei-
spielsweise kann sich dahinter eine Maschine mit 36 Nuten und Polpaarzahl
2 verbergen (vgl. Kapitel 3). Dass sich die Anzahl der Parallelschaltungen trotz
höherer Anzahl an Spulen pro Phase bei der dreiphasigen Maschine mit gleicher
Polpaarzahl nicht gegenüber m= 9 erhöht, kann ebenfalls über Kapitel 3 berech-
net werden. Voraussetzung ist die Bedingung der Kreisstromfreiheit, wenn die
Maschine ideal symmetrisch und ohne Toleranzen aufgebaut ist.
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Abbildung 7.4: ∆Amn,rel bei gleicher Spannungsausnutzung ohne die Einbeziehung zu-
sätzlicher Randbedingungen in der (ψPM∗ ,ζ )-Ebene

Die Maximaldrehzahl soll ωend∗ = 6 betragen und die Spannungsausnutzung ist
für beide Phasenzahlen gleich. Wird nun jeweils für m = 3 und m = 9 in der
Seriellkonfiguration Amn berechnet und die prozentuale Abweichung ∆Amn,rel
mit

∆Amn,rel =

(
Amn(m = 9)
Amn(m = 3)

−1
)

·100% (7.11)

erstellt, so entsteht Abb. 7.4. Sie unterstreicht die Ergebnisse des Kapitel 6.
Werden wie hier noch keine Einschränkungen wie eine Beschränkung der
induzierten Spannung oder des Kurzschlussstroms getroffen, dominiert das
neunphasige Design im Kriterium beinahe vollständig das dreiphasige. Nur in
Bereichen mit ζ ≤ 1,8 und 0 < ψPM∗ ≤ 0,68 wird das dreiphasige Design um
bis zu 1% besser.
Der Gewinn ∆Amn,rel für ζ = 1 und bis zu mittlerem ψPM∗ ist also am geringsten,
während er mit steigendem ζ und höherem ψPM∗ bis zu einer gewissen Grenze
zunimmt. Der Verlauf liegt nahe des Endes des maximalen CPSR-Bereichs bei
höheren ψPM∗ -Werten (vgl. Abb. 6.4). Werden noch die Einschränkungen für
den Kurzschlussstrom und die Spannung mit

isc,max∗ ≤ imax∗

uind,max∗ ≤ 1,3 ·umax∗
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Abbildung 7.5: Amn,max von m = 9 - jeweils in blau - verglichen mit m = 3 - jeweils in
rot - unter Einbezug von uind,max∗ oder isc,max∗ in a), von uind,max∗ in b)
und von uind,max∗ und isc,max∗ in c) (vgl. [E3])

eingerechnet, so ergibt sich Abb. 7.5 a). Hierbei ist auf der y-Achse Amn aufge-
tragen und zwar für das jeweils nach den Randbedingungen maximal mögliche
ψPM,max∗ . Für die Einbeziehung von isc,max∗ ist das maximal mögliche Amn für
m = 9 größer als für m = 3. Bei der Berücksichtigung von uind,max∗ ändert sich
dies bei ζ ≤ 1,96. Da die induzierte Spannung bei m = 9 größer als bei m = 3
ist, ist ψPM,max∗(m = 3)> ψPM,max∗(m = 9). Da in der Darstellung nur die Ma-
ximalwerte aufgetragen sind, ist auch

Amn(ζ ≤ 1,96)|uind,max∗ (m = 3)> Amn(ζ ≤ 1,96)|uind,max∗ (m = 9). (7.12)

Werden nun alle Umschaltungsmöglichkeiten nach Tab. 7.1 berücksichtigt, so
ergibt sich Abb. 7.5 c). Auch hierfür wurde das jeweils maximal mögliche
ψPM,max∗ bei einem ζ ausgewählt. Wird nun uind,max∗ einberechnet, ergibt sich
durch die geringere Rückspeisung der Konfiguration mit kw << 1 eine höheres
ψPM,max∗ . Dies ist unter der Bedingung statthaft, wenn der sichere Zustand der
Umschalteinrichtung die Konfiguration mit dem kleinsten kw ist. Für isc,max∗ er-
gibt sich dahingehend kein Unterschied, da wie in Abschnitt 7.1 erläutert, isc∗

abnimmt, wenn kw größer wird. Insgesamt kann so durch m = 9 beinahe die
ideale Ausnutzung erreicht werden.
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7.3 Abschätzung des Aufwands

Über die Kriterien lässt sich bereits eine Aussage zum Verhalten des Motors
treffen. Allerdings wird dort nicht berücksichtigt, wie sich das Systemver-
halten aus Leistungselektronik, Umschalteinrichtung und Maschine verändert.
Ein verbessertes Maschinenverhalten durch einen erhöhten Aufwand auf der
Stromrichterseite zu egalisieren oder gar ins Gegenteil umzukehren, kann nicht
Zielsetzung eines optimierten Antriebskonzepts sein. Daher wird in diesem Ka-
pitel ein Ansatz eingeführt, mit dem sich vielversprechende Designkonzepte
bestehend aus Umschaltkombination und (ψPM∗ ,ζ )-Tupel identifizieren lassen.
Dieses Vorgehen lässt sich auch auf eine Maschine mit Leistungselektronik und
vorgeschaltetem Hochsetzsteller anwenden. Damit können dann die Ergebnisse
verglichen werden.
Der Grundgedanke des Ansatzes besteht darin, dass durch Vorgabe einer ein-
zuhaltenden Leistung, Designs aus der Parameterebene entweder mehr oder
weniger Scheinleistung benötigen, um die Anforderungskurve gerade zu er-
füllen. Durch den Zusammenhang der Scheinleistung mit dem Bauraum der
Maschine kann dieser abgeschätzt werden. Für die Leistungselektronik dient
eine Berechnung der benötigten Halbleiterfläche als Abschätzung des Auf-
wands. Durch die Ergebnisse können damit zum einen der Bauraumbedarf und
zum anderen über den Flächen- und Materialbedarf Kosten geschätzt werden.
Eine Möglichkeit, dies zu tun, ist in [E4] vorgestellt.

7.3.1 Abschätzung des Motors

Für die Berechnung werden die Eckdrehzahl, die Scheinleistung und damit die
Spannungs- und Stromanforderungen der Referenz festgelegt. Die Verluste wer-
den hierbei nicht betrachtet.
Zuerst wird ein Bewertungskriterium für die Bewertung des Referenzmo-
tors aufgestellt: entweder Apn oder Amn. Beide Male wird eine Drehzahl-
Drehmoment-Kurve erzeugt, die in die erweiterte Parameterebene normiert
wird. Falls die zu suchenden optimalen Betriebsbereiche die Eckdrehzahl nicht
an der gleichen Stelle haben sollen, kann die Referenzkurve gestreckt oder ge-
staucht werden. Danach wird das Bewertungskriterium für die Motordesigns mit
kx berechnet und mit der Referenz verglichen. Ist das Kriterium größer als das

114



7.3 Abschätzung des Aufwands

der Referenz, so wird die Scheinleistung s∗ entsprechend reduziert. Sonst ist die
Vorgehensweise genau umgekehrt.

Apn,mn(kx)> Apn,mn(Referenz) ⇒ Reduktion von s∗
Apn,mn(kx)< Apn,mn(Referenz) ⇒ Steigerung von s∗

Für die Abschätzung des Bauraums der Maschine wird die Zylindermantelfläche
der Bohrung herangezogen. Nach [39] ist der Zusammenhang zwischen innerer
Scheinleistung Psi und des Bauraums

Psi =
π2
√

2
ξ ·A ·B ·D2

i · lfe ·n0. (7.13)

Durch Auflösen des Strombelags A und Annahme der gleichen Bemessungs-
drehzahl n0 und der gleichen Flussdichte B ergibt sich eine Abhängigkeit der
Scheinleistung von

Psi ∝ π ·Di · lfe. (7.14)

Das bedeutet, dass die eine Änderung der Scheinleistung proportional einer
Änderung in der Zylindermantelfläche π ·Di · lfe ist. Durch eine Änderung der
normierten Scheinleistung s∗ kann daher das gewünschte Kriterium genau ein-
gehalten werden. Der Zusammenhang zur Referenzscheinleistung sref∗ und des
Kriteriums ist:

s∗ =
Amn

Amn(Referenz)
· sref∗ (7.15)

s∗ =
tmax∗(ωeck∗)−Apn

tmax∗(ωeck∗)
· sref∗ (7.16)

7.3.2 Abschätzung der Leistungselektronik

Der Leistungsfaktor cos(ϕ), die Spannung u und der Strom i im Eckpunkt, wel-
che zur Auslegung der Leistungselektronik benötigt werden, ergeben sich aus
der Rücktransformation der erweiterten Parameterebene. Es werden die abgeän-
derten Daten aus der Maschinenabschätzung des Abschnitts zuvor verwendet.
Für die Abschätzung der benötigten Halbleiterfläche, die maßgeblich die Kosten
bestimmt, wird die Methode nach [86] verwendet. Dafür werden flächenspezi-
fische Halbleitermodelle aufgestellt, die sich in ihrer Größe skalieren lassen.
Dabei wird in [86] gezeigt, dass die Verluste eines Halbleiters eine Abhän-
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gigkeit zur zugehörigen Halbleiterfläche besitzen. Je nach Art des Halbleiters
(IGBT, MOSFET, Diode) und der Verluste (Durchlass- oder Schaltverluste)
lassen sich Fit-Funktionen aufstellen. Dies ist beispielsweise im einfachsten
Fall der Durchlassverluste eines MOSFETs Pcond eine lineare Abhängigkeit
vom Kanalwiderstand RDS(on). Dieser ist umgekehrt proportional zum Nenn-
Drain-Strom IDN des MOSFETs (Proportionalitätsfaktor r′DS) bei proportionaler
Abhängigkeit der Halbleiterfläche AMOSFET von IDN. Damit ergibt sich:

Pcond = RDS(on) · I2
eff (7.17)

RDS(on) = r′DS ·
1

IDN
(7.18)

AMOSFET =
IDN

JMOS
mit JMOS = 2,919

A
mm2 (7.19)

Die Stromdichte ist dabei JMOS und Ieff der Effektivstrom durch die Halbleiter.
Die weiteren Fit-Funktionen sind ausführlich in [86] dargelegt und sollen hier
nicht näher beschrieben werden.
Diese ermöglichen es dann, nicht nur mit diskreten, bereits existierenden Halb-
leiterbaugrößen zu rechnen, sondern auch die für eine Problemstellung exakt
benötigte Halbleiterfläche zu eruieren.
Sind die Verluste aller Bauelemente für eine Fläche berechnet, wird über
die Annahme von wassergekühlten Modulen und dem flächenproportionalen
Übergangswiderstand vom Halbleiter zum Kühlmedium die Temperatur am
Halbleiter (Sperrschichttemperatur TJ) ermittelt. Die Größe der Halbleiter (und
dadurch die Verluste) wird dann solange angepasst, bis eine festgesetzte Grenze
der Sperrschichttemperatur nicht mehr überschritten wird. Damit ist dann die
für diesen Anwendungsfall benötigte Halbleiterfläche ermittelt [86].
Das gesamte Vorgehen für die Evaluierung ist in Abb. 7.6 visualisiert.

7.3.3 Auswirkung des Hochsetzstellers auf die

Maschinencharakteristik

Der Hochsetzsteller soll in dieser Arbeit im Vergleich zur Spulenkonfigura-
tionsänderung für eine Beispielanwendung betrachtet werden. Dadurch, dass
er ebenfalls die Spannungs- und Stromverhältnisse über einer Spule ändern
kann, führt er zu einer vergleichbaren Modifikation der Drehmoment-Drehzahl-
Charakteristik. Auch hierfür müssen mehr Halbleiter als in einem System ohne
Hochsetzsteller verwendet werden. Daher bietet es sich an, den Aufwand bzw.
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Referenz Randbedingungen
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Erweiterte Parameterebene
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Abbildung 7.6: Methodik für die Evaluierung des Aufwands für Maschine und Leis-
tungselektronik

das Potential eines Maschinendesigns mit Hochsetzsteller im Vergleich zur
Abänderung in der Maschine durch Mehrphasigkeit und Spulenkonfigurations-
änderungen zu betrachten.
Der Aufbau eines Hochsetzstellers selbst ist in Abb. 7.7 a) und die Anordnung
für eine Topologie mit Hochsetzsteller ist in Abb. 7.8 b) dargestellt. Werden die
Verluste im Steller selbst vernachlässigt, so ist die Eingangsleistung Pe gleich
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Abbildung 7.7: a) Aufbau eines Hochsetzstellers b) Betriebsbereichsgewinn (blau schraf-
fiert) durch einen Hochsetzsteller mit konstanter maximaler Eingangs-
leistung für kw = 1 bis kw = 0,5, ψPM∗ = 0,9 und ζ = 2

der Ausgangsleistung Pa mit der Eingangsspannung uDC1, dem Eingangsstrom
iDC1 und der Ausgangsspannung uDC2 und dem Ausgangsstrom iDC2:

Pe = uDC1 · iDC1
!
= uDC2 · iDC2 = Pa. (7.20)

Für die Berechnung der Maschine mit Hochsetzsteller ist keine gesonderte
Erweiterung der Parameterebene notwendig. Wie bereits aus der Leistungsglei-
chung (7.20) ersichtlich, verändert der Steller, wenn er verlustlos angenommen
wird, nur das Strom-Spannungsverhältnis. Wie bereits in Kapitel 3 beschrieben,
kann dies in die Windungszahl überführt werden, wobei dann Maximalstrom
und -spannung konstant bleiben. Während bei der Spulenumschaltung der Fak-
tor kw, der die Änderung der Verhältnisse angibt, nur diskrete Werte annehmen
kann, ist er beim Hochsetzsteller von kw = 1 bis zur Stellgrenze 0 < kw ≤ 1
kontinuierlich änderbar.
Als Sicherheitsrandbedingung muss außerdem gelten, dass beim Ausfall der
Ansteuerung die maximal induzierte Spannung der Maschine die Halbleiter-
bauelemente nicht zerstören kann. Die Beschränkung liegt beim Hochsetzsteller
beim Wert der maximalen Spannung uDC2, da hierauf auch die Halbleiterbauele-
mente ausgelegt sein müssen. Ansonsten kann die Berechnung der induzierten
Spannung und des Kurzschlussstroms genau gleich wie bei Änderungen in der
Maschine selbst ablaufen. Für den Kurzschlussstrom wird wie bei der Spulen-
umschaltung kw = 1 für die Berechnung herangezogen.
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Um die Wirkungsweise des Hochsetzstellers noch zu verdeutlichen, ist die Be-
triebsbereichserweiterung für ein (ψPM∗ -ζ )-Tupel in Abb. 7.7 b) gezeigt. Die
Stellgrenze bei ψPM∗ = 0,9 und ζ = 2 ist zu kw = 0,5 gewählt, was einer
maximalen Spannungsübersetzung von zwei entspricht. Die neue maximale
Drehmoment-Drehzahl-Charakteristik tmax∗ ist mit einer blauen Linie darge-
stellt. Deutlich ist zu erkennen, wie durch den Hochsetzsteller die Drehmoment-
Drehzahlcharakteristik von höheren Momenten hin zu niedrigeren, aber auch zu
höheren Eckdrehzahlen, verschoben wird. Je nach Ausgangsdesign kann auch
hierbei ein größerer oder kleinerer Gewinn -die Fläche ist blau eingefärbt- er-
reicht werden.

7.3.4 Ergebnisse des Vergleichs zwischen mehrphasiger

Spulenumschaltung und einem Hochsetzsteller

Für den Vergleich wird die Eingangsleistung mit den maximalen Strom- und
Spannungswerten nicht verändert. Sie ist für beide zu vergleichenden Systeme
(dargestellt in Abb. 7.8) gleich. Auch die Spannungsausnutzung wird für das
dreiphasige als auch das neunphasige System als gleich angenommen. Der
erhöhte Aufwand in der Signalverarbeitung und der Regelung bei einer mehr-
phasigen spulenkonfigurationsänderbaren Maschine wird ebenso wenig wie das
Zusatzgewicht, -volumen und die Kosten der Drosseln für den Hochsetzsteller
betrachtet.
Als maximales Spannungsverhältnis des Hochsetzstellers wird zwei gewählt.
Dieses kann über die Verlustleistungsgleichungen abgeschätzt werden. Mit den
Schaltverlusten Psw|T,D für IGBT bzw. Diode beim Hochsetzsteller [87]

Psw|T,D = fsw ·E|onoff,err ·
(

iDC1

iref

)1

·
(

uDC2

uref

)1,3···1,4
(7.21)

ergibt sich für eine Verdopplung der Ausgangsspannung uDC2 zur Eingangs-
spannung die 2,5- bis 2,6-fache Schaltverlustleistung. Die Schaltfrequenz fsw

bleibt dabei konstant. Auch die Ein-/Ausschaltenergien E|onoff,err und die Re-
ferenzwerte für Strom iref und Spannung uref ändern sich wegen des gleichen
Bauteils nicht. Damit bleibt für das Verhältnis der Schaltverlustleistungen ohne
und mit maximaler Hochsetzstellung der Spannung, Psw(uDC2)

Psw(uDC1)
, nur

Psw(uDC2)

Psw(uDC1)
=

(
uDC2

uDC1

)1,3···1,4
(7.22)
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Abbildung 7.8: Aufbau der Systeme im Vergleich zum Referenzdesign, einer dreiphasi-
gen PMSM mit Drehstrombrückenschaltung, a) neunphasige PMSM mit
umschaltbarer Spulenkonfiguration und b) dreiphasige PMSM mit zu-
sätzlichem Hochsetzsteller

übrig. Durch den Exponenten des Spannungsverhältnisses erhöhen sich die Ver-
luste ungleich stärker als die Ausgangsspannung.
Zusätzlich wird ein dreiphasig versetzter Hochsetzsteller betrachtet, damit der
Aufwand der Drossel verkleinert und die Effizienz des Stellers erhöht werden
kann [88].
Für den Vergleich wird von einem Traktionsmotor als Zentralantrieb für einen
Kleinwagen ausgegangen. Als Referenz dient hierbei ein kommerziell verfüg-
bares Produkt der Firma Brusa „HSM1-6.17.12“ mit zugehörigem Stromrichter
„DMC 524“[D3]. Damit ergibt sich Tab. 7.2 zur Einstellung der Parameter für
den Vergleich. Für die Drehstrombrücken sind jeweils IGBTs und Dioden ver-
wendet worden. Die Umschalteinrichtung für die Spulenkonfigurationsänderung
erzeugt im Vergleich zu den Drehstrombrücken nur Durchlassverluste auf Grund
der sehr geringen Schaltfrequenz. Um den Anteil in den Durchlassverlusten
durch die Knickspannung der IGBTs zu umgehen, sind hier MOSFETs gewählt
worden. Die Daten der Halbleiter für den Vergleich sind in Abschnitt A.5 auf-
gelistet.
Werden nun die Verfahren aus Unterabschnitt 7.3.1 und Unterabschnitt 7.3.2 mit
den Daten aus Abschnitt A.5 angewandt, so ergeben sich die folgenden Pareto-
fronten für die Scheinleistungsabsenkung der Motordesigns und auf deren Basis
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7.3 Abschätzung des Aufwands

Tabelle 7.2: Daten für den Vergleich einer mehrphasigen spulenumschaltbaren PMSM
mit einer dreiphasigen Maschine mit Drehstrombrücke und vorgeschaltetem
Hochsetzsteller

Daten Variable Werte

Zwischenkreisspannung uDC 400 V

Verhältnis Maximal- zu Eckdrehzahl nmax/neck 3,5

Maximal erlaubte ind. Spannung uind,max∗ 1,2 ·umax∗

Phasenzahl b. Hochsetzsteller-Motor mDC 3

Wicklungsfaktor b. Hochsetzsteller-Motor kξ |DC 0,96

Stellgrenze des Hochsetzstellers max
{

uDC2
uDC1

}

2

Windungsfaktoren für Hochsetzsteller ~kw|DC 1 · · ·0,5

Phasenzahl f. Spulenkonfigurationen mspk 9

Wicklungsfaktor f. Spulenkonfigurationen kξ |spk 1

Spulenkonfigurationen ~kw|spk {1;0,778}

Kriterium Apn -

Zielleistung pvgl∗(ω∗ ≥ 1) 0,526

mit u, i und cos(ϕ) die benötigte Halbleiterfläche. Die Absenkung der Schein-
leistung führt zur Verringerung der Zylindermantelfläche. Das Ergebnis ist in
Abb. 7.9 dargestellt. In der oberen Zeile ist die Absenkung der Scheinleistung
der Maschine (s∗/sref∗ ) und in der unteren Zeile ist die Änderung der Halblei-
terfläche im Vergleich zum Basisdesign gezeigt.
Der nutzbare Designraum des Hochsetzstellers (s. Abb. 7.9 a)) ist in diesem Fall
größer als für die Spulenkonfigurationsänderung (s. Abb. 7.9 b)). Es können
durch die kontinuierliche Einstellung und den größeren Bereich von kw höhere
induzierte Spannungen zugelassen werden. Die Halbleiter müssen aber auch auf
min{kw} ausgelegt sein. Damit sind größere ψPM∗ beim Design möglich. Aller-
dings ist es bei der neunphasigen Maschine bereits bei geringeren ψPM∗ möglich,
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Abbildung 7.9: Ergebnisse bezüglich der Scheinleistungsänderung bei a) dem Hochsetz-
steller, b) der höheren Phasenzahl mit Spulenkonfigurationsänderung und
bezüglich der Flächenänderung der Halbleiter bei c) mit dem Hochsetz-
steller, d) mit der Umschalteinrichtung

das Bewertungskriterium zu erfüllen, ohne die Scheinleistung selbst zu vergrö-
ßern.
Die optimale Konfiguration der Maschine liegt bei ψPM∗ = 0,22 und ζ = 4 für
die spulenumschaltbare Maschine. Es ergibt sich eine Verringerung der Schein-
leistung und damit der Mantelfläche auf 83% des Basisentwurfs (s. Abb. 7.9
b)). Im gleichen ψPM∗ ,ζ -Designpunkt erreicht die Maschine mit Hochsetzsteller
eine Mantelflächenreduktion auf 86% des Basisentwurfs (s. Abb. 7.9 a)). Trotz
der kontinuierlichen Umschaltfähigkeit bis kw = 0,5 bleibt das neunphasige
Design mit einer Umschaltung hier der Maschine mit Hochsetzsteller überle-
gen. Da wie beschrieben in diesem Vergleich höhere ψPM∗ für die Maschine
mit Hochsetzsteller möglich sind, liegt die optimale Maschinenkonfiguration
bei ψPM∗ = 0,29 und ζ = 4 und einer Mantelflächenreduktion auf 81% des
Basisentwurfs. Durch die Wahl eines höheren ψPM∗ kann also die Zylinder-
mantelfläche im Vergleich zur Spulenkonfigurationsänderung weiter verbessert

122



7.4 Fazit

werden. Eine Erhöhung über ψPM∗ = 0,29 zeigt hingegen für dieses Anwen-
dungsbeispiel keine Vorteile mehr. Die mögliche Scheinleistungsverringerung
nimmt sogar wieder ab.
Für die optimalen Maschinenkonfigurationen wird allerdings die 1,66-fache
Halbleiterfläche im Vergleich zum Basisdesign für die spulenumschaltbare Ma-
schine benötigt (s. Abb. 7.9 d)). Der Aufwand bewegt sich zwischen dem 1,63-
und dem 1,66-fachen des Basisdesigns. Dies wird vor allem durch die Um-
schalteinrichtung verursacht, die einen zusätzlichen Anteil im Aufwand erzeugt.
Abb. 7.9 c) zeigt allerdings, dass für die Maschine mit Hochsetzsteller über
das Doppelte der Halbleiterfläche der spulenumschaltbaren Maschine benötigt
wird, obwohl der die Verringerung der Zylindermantelfläche sehr ähnlich ist.
Bei ψPM∗ = 0,29 und ζ = 4 beträgt die benötigte Halbleiterfläche das 3,39-fache
des Basisdesigns.
Das bedeutet, dass die neunphasige, spulenumschaltbare Maschine für dieses
Anwendungsbeispiel insgesamt ein besseres Kosten-Nutzen-Verhältnis besitzt
als die Maschine mit Hochsetzsteller. Bei einer vergleichbaren Reduktion der
Zylindermantelfläche wird nur die halbe Halbleiterfläche benötigt. Trotzdem
erkauft auch die spulenumschaltbare Maschine ihre Vorteile für die Maschine
durch einen erhöhten Aufwand in der Leistungselektronik. Der Einsatz der Um-
schaltung wird also erst wirtschaftlich, wenn die Kosteneinsparungen durch
einen kleineren Bauraum der Maschine größer sind als die zusätzlichen Auf-
wände in der Leistungselektronik oder die Einhaltung des Bauraums sonst nicht
erfüllt werden kann. Auch wenn das Maschinendesign bereits fest steht und
es nur eingeschränkt modifiziert werden kann, aber die Anforderungen an die
Leistungskurve nicht erfüllt, kann z.B. durch eine Umschaltung der Spulenkon-
figuration die Leistungsanforderung trotzdem erfüllt werden.

7.4 Fazit

Die in diesem Kapitel vorgestellte Methodik befähigt zur Bewertung von
Systemkonzepten, bestehend aus Maschine, Stromrichter und Umschalteinrich-
tung und/oder Hochsetzsteller. Es können für vorgegebene Randbedingungen
Design-Bereiche identifiziert werden, in denen diese Konzepte einfachen Kon-
figurationen aus dreiphasiger Maschine mit Drehstrombrückenschaltung über-
legen sein können. Die abschließende Bewertung kann allerdings immer erst
über einen vollständigen Auslegungsprozess nachgeprüft werden, da für die
Konzeptbewertung einige Vereinfachungen getroffen werden müssen. Trotz-
dem lassen sich darüber Konzepte einerseits bereits im Vorhinein ausschließen,
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ohne einen aufwändigen Auslegungsprozess begonnen haben zu müssen. An-
dererseits können gezielt Maschinendesigns für eine numerische Auslegung
ausgewählt werden.
Im gewählten Beispiel für den Vergleich einer dreiphasigen Maschine mit
Hochsetzsteller und einer neunphasigen Maschine mit zwei verschiedenen Spu-
lenkonfigurationen ist ersichtlich, dass sich beide Konzepte hinsichtlich der
Verringerung der Zylindermantelfläche lohnen können, beide aber eine Erhö-
hung der Halbleiterfläche benötigen. Vorteilhafter zeigt sich hier jedoch die
Maschine mit umschaltbarer Spulenkonfiguration. Dies ist allerdings stark ab-
hängig von den benötigten Randbedingungen.
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8
Prototyp und Prüfstand

Dieses Kapitel stellt den Prototyp, der im Rahmen der Arbeit entstanden ist,
und den Prüfstand vor, auf dem dieser vermessen wurde. Dazu wird zuerst auf
die Zielsetzung des Prototyps eingegangen: Da die Auswirkungen der Mehr-
phasigkeit und der Spulenkonfiguration untersucht werden sollen, muss der
Prototyp mindestens zwischen zwei Phasenzahlen umschaltbar sein. Außerdem
soll die Änderung der Spulenkonfiguration innerhalb eines Stranges und zwi-
schen verschiedenen Phasenverschaltungen möglich sein. Alle Konfigurationen
sollen zusätzlich sowohl im Grunddrehzahl- als auch im Feldschwächbereich
vermessbar sein. Nach der Auswahl des Prototyps, der die Anforderung erfüllt,
wird sein Aufbau gezeigt. Anschließend wird der Prüfstand vorgestellt. Dieser
Abschnitt gliedert sich in den Aufbau des Prototypenstromrichters, den Aufbau
der Signalverarbeitung, der Regelung der Maschine und der Messeinrichtung.
Am Ende des Kapitels wird die Messgenauigkeit des Aufbaus diskutiert.

8.1 Prototyp der umschaltbaren PMSM

Im Rahmen der Arbeit wurde ein analytisches Werkzeug geschaffen, mit dem
die Auswirkungen von Mehrphasigkeit, Polpaarzahl- und Spulenumschaltung
berechnet werden können. Darüber hinaus ist es damit möglich, Potentiale für
die einzelnen Maßnahmen abzuschätzen. Wie in Abschnitt 6.4 dargelegt, soll
sich der Prototyp auf eine PMSM mit Mehrphasigkeit und Spulenumschaltung
beschränken.
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8.1.1 Zielsetzung

Die Zielsetzung des Prototyps muss also eine Validierung der analytischen und
numerischen Berechnung der Mehrphasigkeit und der Spulenumschaltung sein.
Damit sollen die in Kapitel 5 und Kapitel 6 aufgestellten Berechnungen va-
lidiert werden. Da eine Umschalteinrichtung nicht vorhanden und ein Aufbau
nicht Hauptaugenmerk war, wird Kapitel 7 nicht in die Validierung einbezogen
werden. Denn zusätzlich bedeutete dies einen erheblichen Mehraufwand in der
Prototyperstellung, weil mehrere Maschinen aufgebaut und vermessen hätten
werden müssen.
In [E1] wurde bereits die Neunphasigkeit als vielversprechendste Mehrphasig-
keit in einer ersten Abschätzung aus Kosten und Nutzen identifiziert. Um sowohl
m = 3 als auch m = 9 in einer Maschine untersuchen zu können, muss gelten:

• Die Polpaarzahl für m = 3 muss der für m = 9 entsprechen, damit der Rotor
nicht abgeändert werden muss.

• Die Spulenwindungszahl muss identisch sein und alle Neunphasenanschlüsse
müssen erreichbar sein, damit der Stator von m = 3 auf m = 9 nicht gewech-
selt werden muss.

• Der vorige Punkt führt dazu, dass die Skalierung vom dreiphasigen auf das
neunphasige System über eine Verringerung der Zwischenkreisspannung bei
gleichem Spulenstrom zu geschehen hat.

• Das Nut-Polzahlverhältnis muss außerdem bei beiden Phasenzahlen ein sym-
metrisches Spannungssystem gewährleisten (Abschnitt 2.1).

• Die Motoren sollen rüttelkraftfrei sein; daher wird N als gerade angesetzt
[43].

Diese Bedingungen führen auf die Nutzahlen N = 18 und N = 36, wenn die
Suche auf die zwei geringst möglichen Nutzahlen reduziert werden soll. Denn
mit steigender Nutzahl steigt auch die Anzahl der Spulen an, deren Spulenen-
den herausgeführt werden sollen. Um den Verschaltungsaufwand im Prototyp
selbst zu minimieren, ist daher eine geringere Nutzahl vorteilhaft. Die verschie-
denen Konfigurationen sind dann in Tab. 8.1 für die verteilte Wicklung und in
Tab. 8.2 für Bruchlochwicklungen aufgeführt. Dabei sind nur die Konfiguratio-
nen berücksichtigt, die die höchsten Wicklungsfaktoren bei einer Nutzahl und
Wicklungsart ergeben.
Für die verteilte Einschichtwicklung ergibt q = 1 immer den höchsten Wick-
lungsfaktor; aus den gegebenen Randbedingungen bedeutet das, dass m = 9
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8.1 Prototyp der umschaltbaren PMSM

Tabelle 8.1: Mögliche Prototypendesigns bei einer verteilten Wicklung

N und m p q ξ Par Konfiguration

N = 18, m = 3 1 3 0,96 nur Seriell (Ser)

N = 18, m = 9 1 1 1 nur Seriell (Ser)

N = 36, m = 3 2 3 0,96 eine Parallelkonfiguration (Par)

N = 36, m = 9 2 1 1 eine Parallelkonfiguration (Par)

Tabelle 8.2: Mögliche Prototypendesigns bei einer Bruchlochwicklung

N und m p yp q ξ Par Konfiguration

N = 18, m = 3 4 2 0,75 0,9452 eine Par

N = 18, m = 3 8 1 0,375 0,9452 eine Par

N = 18, m = 9 4 2 0,25 0,9848 eine Par

N = 18, m = 9 8 1 0,125 0,9848 eine Par

N = 36, m = 3 17 1 0,353 0,9524 eine Par

N = 36, m = 9 17 1 0,118 0,9924 eine Par

ein q = 1 und m = 3 ein q = 3 zugeordnet werden muss. Für eine Zahnspu-
lenwicklung, die einen Sonderfall der Bruchlochwicklung darstellt, wird der
Wicklungsfaktor maximal, wenn p = N/2− 1 gilt. Von allen möglichen Kon-
figurationen liegt q damit am nächsten bei 1/m (vgl. Unterabschnitt 2.1.2).
Außerdem sollen Parallelschaltungen von Spulen untersucht werden. Die An-
zahl an möglichen Vieleckkonfigurationen hängt hingegen nur von der Pha-
senzahl ab. Damit scheidet N = 18 mit verteilter Wicklung laut Tab. 8.1 aus.
Zusätzlich muss der Prototyp ein Drehmoment-Drehzahl-Verhalten zeigen, das
bis zur ausgelegten mechanischen Maximaldrehzahl alle Spulenkonfigurationen
sowohl im Grunddrehzahl- als auch im Feldschwächbereich abbilden kann. So
lassen sich zufriedenstellend alle getätigten Berechnungen überprüfen.
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Abbildung 8.1: Flussverkettungskennfelder a) in d- und b) in q-Richtung für die dreipha-
sige Maschine in serieller Sternverschaltung in Abhängigkeit der Ströme

Aus den übrigen Optionen wird nun nach ökonomischen Gesichtspunkten und
der Verfügbarkeit einer Maschine mit offenen Spulenenden die passende aus-
gewählt. Dies führt zu N = 36 und p = 17 und der im Folgenden vorgestellten
Maschine.

8.1.2 Vorstellung des Motors

Nach den im vorigen Kapitel vorgelegten Überlegungen, wird hier der ausge-
wählte Prototypmotor vorgestellt. In Tab. 8.3 finden sich die dazugehörigen
Daten. Der schematische Maschinenschnitt ist in Abb. 8.2 a) dargestellt. Die
fertig aufgebaute Maschine mit den herausgeführten Wicklungen für die Ver-
schaltung in den unterschiedlichen Konfigurationen ist in Abb. 8.2 b) gezeigt.
Mit den Strom- und Spannungseingangsdaten verhält sich die Maschine in ihrem
Betriebsbereich annähernd linear und zeigt auch kaum Effekte hinsichtlich der
Kreuzverkopplung [78]. Die Flussverkettungskennfelder in d- und q-Richtung
für die dreiphasige Maschine sind in Abb. 8.1 gezeigt. Die Maschine besitzt in-
nerhalb der mechanischen Spezifikation eine endliche Drehzahl ωend auf Grund
der Spannungs- und Stromgrenze.
Damit können dann Wirkungsgradkennfelder aller drei- und neunphasigen Kon-
figurationen im kompletten motorischen Betriebsbereich vermessen werden.
Diese und deren Maximaldrehmoment-Drehzahl-Kennlinien können dann mit
den Ergebnissen der numerischen und analytischen Berechnung verglichen wer-
den, welche im Kapitel 9 gezeigt werden.
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8.2 Prüfstandsaufbau

Tabelle 8.3: Prototypdaten

Daten Wert m = 3 Wert m = 9

Nutzahl N 36

Polpaarzahl p 17

Lochzahl q 0,3529 0,1176

Wicklungsfaktor ξ 0,9524 0,9924

Oberwellenstreuung σo 142,6% 123,5%

eff. Phasenstrom (Ser Y) 10,5 A

max. Zwischenkreisspannung UDC,max 74,3 V

Eisenlänge lFe 25 mm

Statorinnendurchmesser Di 168,3 mm

Maximaldrehzahl maxPar/PG {ωend} 1135 min−1 1319 min−1

8.2 Prüfstandsaufbau

Der Prüfstandsaufbau lässt sich anhand der Prinzipskizze in Abb. ?? a) erläu-
tern. Die Lastmaschine (LAM) wird durch einen Umrichterschrank gespeist,
der direkt ans Drehstromnetz angeschlossen ist. Über ein Active Front End
(AFE) wird in dem LAM-Umrichterschrank das Dreh- in ein Gleichspannungs-
system überführt. An dem Gleichspannungszwischenkreis ist wiederum eine
Drehstrombrücke angeschlossen, die direkt den Motor versorgt. Der Aufbau des
Prüfstands wird in [89] genauer vorgestellt, wobei für die vorliegende Arbeit
Prüfstand zwei genutzt wurde. Die LAM wird Drehzahl geregelt und ist über
Kupplungen und eine Drehmomentmesswelle von Manner [D4] mit dem Pro-
totyp (Prüflingsmaschine (Device under Test) (DUT)) verbunden. Ein Resolver
[D5] auf der DUT-Welle misst die Rotorlage und die Drehzahl des Prototyps.
Durch die externe Verkabelung am B-Lagerschild des Prototyps kann eingestellt
werden, welche Konfiguration bei welcher Phasenzahl vermessen werden soll (s.
Abb. 8.2 b) und Abb. 8.5 b)). An den Phasenklemmen ist der Prüflingsstromrich-
ter angeschlossen, in dem drei Drehstrombrückeneinschubmodule verbaut sind.
Somit stehen dort neun Halbbrücken zur Verfügung. Je nach Phasenzahl wird
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a) b)

Abbildung 8.2: a) Schematischer Maschinenschnitt des Prototyps und b) fertig aufgebau-
ter Prototyp mit herausgeführten Spulenenden

nur ein oder es werden alle drei Stromrichter verwendet. Die Stromrichter wer-
den von einer Gleichspannungsquelle gespeist, die in diesem Aufbau durch ein
rückspeisefähiges Netzteil bereit gestellt wird [D6]. Die Signalverarbeitung und
Regelung erfolgt über eine am Institut selbst entwickelte Plattform [E5]. Der
DUT-Stromrichter, die Signalverarbeitungsplattform und die Regelung werden
im Folgenden noch genauer vorgestellt. Ebenfalls werden die Messeinrichtung
und die verfügbare Messgenauigkeit erläutert.

8.2.1 Elektronik und Elektrik

In Abb. 8.5 c) ist der DUT-Stromrichterschrank gezeigt und in Abb. 8.5 d) das
bidirektionale Netzteil, das Yokogawa WT 3000 und der Prüfstandsrechner mit
dem auf ihm laufenden Monitorprogramm zur Regelung des Stromrichters und
des Prototyps.

Stromrichter

Die Maximalleistung einer Stromrichterplattform, die für den Aufbau des
DUT-Stromrichterschranks verwendet wird, beträgt etwa 30 kW. Drei solcher
Stromrichterplatinen sind in Abb. 8.5 c) mittig eingebaut zu sehen. Als Module
sind die SiC-Module CCS050M12CM2 von Cree verbaut, die eine Sperrspan-
nung von 1200 V, einen maximalen Dauerkollektorgleichstrom von 50 A und
einen RDSon von 1200 mΩ besitzen. Außerdem werden Stromsensoren von Sen-
sitec (CMS3050) und ACPL-C87A Spannungssensoren verwendet, sodass der
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8.2 Prüfstandsaufbau

Ausgangsphasenstrom pro Halbbrücke, die Zwischenkreisspannung und jeweils
die Spannungen vom Halbbrückenausgang zum negativen Zwischenkreispoten-
tial erfasst werden.

Signalverarbeitung, Ansteuerung und Regelung

Als Signalverarbeitungssystem wird ein am Institut entwickeltes DSP-System
verwendet [E5]. In diesem Abschnitt werden die wichtigsten Aspekte noch-
mals kurz zusammengefasst. Das Kernstück des Systems ist die DSP-Platine,
auf der sich der digitale Signalprozessor (DSP) TMS320C6748 von Texas
Instruments befindet. Über eine USB-Verbindung lassen sich beliebige Pro-
gramme auf den Prozessor laden und vom PC aus steuern. Außerdem verfügt
er über einen Busanschluss, wobei er als Bus-Master fungiert. An das Bus-
system können dann modular andere Komponenten hinzugefügt werden. Für
den DUT-Stromrichteraufbau sind das konkret: eine Hochleistungsmodulator-
karte (HMK), drei Signalanpassungskarten, fünf AD-Wandlerkarten und eine
Resolverkarte. Der Field Programmable Gate Array (FPGA) auf der HMK er-
rechnet aus dem vom DSP berechneten Aussteuergrad die Gatesignale und leitet
diese an die Gatetreiber auf den Stromrichterplatinen weiter. Außerdem sind
Sicherheitsfunktionen wie Verriegelungszeiten, Freigaben, etc. auf der HMK
implementiert. Die Signalanpassungskarten sind für die Anpassung der Kom-
munikationsspannungslevel nötig und heben z.B. 3,5V der FPGA-Logik auf 5V
für das DSP-System an. Die AD-Wandlerkarten besitzen jeweils ein IC mit
vier Eingangskanälen für die Analog-Digital-Signalwandlung. Damit können
im Stromrichterschrank insgesamt 20 Analogsignale gemessen und als Digi-
talsignale an die DSP-Karte zurückgegeben werden. Gemessen werden neun
Ströme, neun Spannungen, die Zwischenkreisspannung und das Drehmoment.
Die Resolverkarte wurde in einer Bachelorarbeit am Institut entwickelt [90]. Der
ausgewählte IC AD2S1210 wandelt das Lagesignal in ein 16Bit-Wort bei einer
maximalen Drehzahl von 9375 min−1.
Für die Kommunikation des DSPs mit dem PC steht ein am Institut entwickel-
tes Monitorprogramm auf Basis von LabView zur Verfügung [E5]. Damit lässt
sich der DSP ansteuern und es lassen sich Programme laden. Diese Programme
können über eine adaptierte Matlab Simulink Erweiterung für den DSP direkt
aus Matlab Simulink Projekten erstellt werden.
Die Regelung, die für diesen Prototyp implementiert wurde, ist eine einfache
lineare PI-Regelung mit Anti-Windup [91]. Diese ist für den Prototyp ausrei-
chend, da die Induktivitäten nur sehr gering von den d- und q-Strömen abhängen
(vergleiche Abb. 8.1). Abb. 8.3 zeigt das Regelschema für den neunphasigen
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Abbildung 8.3: Regelschema der rotororientierten neunphasigen Regelung

Betrieb mit dem Grundwellenraumzeiger. Die Regelparameter sind nach dem
Betragsoptimum bestimmt. Wird die Maschine dreiphasig betrieben, so wird nur
die Transformation entsprechend abgeändert und die Regelparameter werden an
die jeweilige Maschinenkonfiguration angepasst.

8.2.2 Messeinrichtung

Die Messungen sind in zwei Bereiche aufgegliedert. Zum einen werden die elek-
trischen Größen für die Regelung direkt auf den Stromrichterplatinen gemessen.
Dies garantiert eine schnelle, verzögerungsarme und sichere Regelung. Die
Vermessung der Verlust- und Wirkungsgradkennfelder der Maschine geschieht
hingegen mit dem Yokogawa WT3000 [D7] und der daran angeschlossenen Pe-
ripherie. Dies stellt sicher, dass die Messgenauigkeit sehr hoch ist und genau
bestimmt werden kann. Die maximale Abweichung ∆rel tritt in der Verlustleis-
tung auf und kann über die durch die Messgenauigkeit der elektrischen und
mechanischen Leistung bestimmt werden. Der maximale Fehler in beiden Leis-
tungen kann in jedem Betriebspunkt nach oben (Pel,max, Pmech,max) und nach
unten (Pel,min, Pmech,min) bestimmt werden. Dadurch ergibt sich eine minimale
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Abbildung 8.4: Maximale Messunsicherheit der Verlustleistung ∆rel für die dreiphasige
Maschine in serieller Sternverschaltung

und eine maximale Verlustleistung (PV,min, PV,max) und der maximale Fehler
∆rel:

PV,max = Pel,max −Pmech,min (8.1)

PV,min = Pel,min −Pmech,max (8.2)

∆rel =
PV,max −PV,min

PV,max
·100% (8.3)

Die Messgenauigkeit der mechanischen Leistung im Eckpunkt des Prototyps bei
der dreiphasigen seriellen Sternverschaltung liegt bei 99,76% und bei der elek-
trischen Leistung bei 99,83%. Die Messunsicherheit ist in Abb. 8.4 bezüglich
der Verlustleistungsabweichung aufgetragen.
Zu den Peripheriegeräten gehören Ultrastab-LEM-Wandler [D8] für die Strom-
messung der Stränge, die Manner-Drehmomentmesswelle [D4] und die Span-
nungsmessbox von Yokogawa. Die Temperatur der Maschine wird durch einen
Pt1000, der in der Statorwicklung verbaut ist, überwacht. Seine Werte werden
über das QuantumX-Messinstrument von HBM [D9] ausgelesen. Der Wider-
stand der Stränge wird über das Sefelec Milliohmmeter [D10] gemessen. Über
die bereits beschriebene Drehzahlerfassungskarte wird der Rotorlagewinkel und
die Drehzahl für die Regelung ausgewertet. Vor der ersten Kennfeldregelung
muss der Offsetwinkel γ0 des Lagewinkels bestimmt werden. Die Vorgehens-
weise dafür ist [78] entnommen. γ0 ist korrekt eingestellt, wenn sich im Leerlauf
bei Umkehr der Drehrichtung der Maschine das Vorzeichen der Spannung in q-
Richtung ändert und der Betrag gleich bleibt. Gleichzeitig darf sich dabei die
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Abbildung 8.5: a) Schematischer Aufbau des Prüfstands mit b) der DUT auf dem Prüf-
stand (vgl. [E4]), c) dem DUT-Stromrichter (vgl. [E4]) und d) dem
Prüfstandsrechner mit Yokogawa WT3000 und DC-Netzteil

Spannung in d-Richtung nicht ändern. Dies wird bei verschiedenen Drehzah-
len durchgeführt, wobei sich durch den Anstieg der Eisenverluste bei höheren
Drehzahlen auch der Betrag der d-Spannung erhöht.

Leistungsmessung bei m = 9

Die elektrische Leistungsmessung mit dem Yokogawa WT 3000 kann bei drei-
phasigen Konfigurationen vollständig durchgeführt werden, da jeweils drei
Strom- und Spannungseingänge vorhanden sind. Neunphasig kann hingegen
auch nur ein Dreiphasensystem gemessen werden und nicht die komplette Ein-
gangsleistung. Da die Maschine allerdings symmetrisch aufgebaut ist, kann auch
aus einem gemessenen System auf die Gesamtleistung geschlossen werden. Um
die Aussage zu validieren, wird im Eckpunkt der neunphasigen seriellen Stern-
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Tabelle 8.4: Ergebnis der m = 9-Vermessung im Eckpunkt

Messung Pel,1 Pel,2 Pel,3 ∑x Pel,x 3Pel,1

Pel 339,966 W 336,003 W 339,185 W 1015,2 W 1019,9 W

verschaltung jedes Dreiphasensystem einzeln vermessen und mit dem Ergebnis
der Leistung, die aus einem Einzelsystem berechnet wird, verglichen. Das Er-
gebnis ist in Tab. 8.4 aufgelistet. Die Abweichung zwischen der Aufnahme der
einzelnen Dreiphasensysteme ∑x Pel,x zu 3Pel,1 liegt bei 0,46% und damit ge-
nau in der Messgenauigkeit des Systems. Daraus folgt, dass die Messung eines
Systems ausreichend für die Errechnung der Gesamteingangsleistung ist.
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9
Validierung

In diesem Kapitel werden die Ergebnisse der Prüfstandsmessungen vorgestellt.
Damit lassen sich die zuvor gezeigten Methoden und Rechengänge validieren.
Im Kapitel werden die beiden Maßnahmen, Mehrphasigkeit und die Änderung
der Spulenkonfiguration, getrennt voneinander untersucht.

9.1 Mehrphasigkeit

Zuerst sollen die Effekte der Mehrphasigkeit berechnet, vermessen und vali-
diert werden. Dazu wird nur die serielle Sternverschaltung sowohl drei- als auch
neunphasig betrachtet. Analytisch werden nach Abschnitt 5.2 die Maximalkenn-
linien berechnet und in der numerischen Berechnung Abschnitt 5.3 zusätzlich
noch die Wirkungsgradkennfelder bestimmt. Für die Vermessung wurde bei
m = 9 die höhere Grundwellenaussteuerung durch den ersten Raumzeiger (vgl.
Abschnitt 2.3) zugelassen. Dessen ungeachtet kann durch die Validierung der
höheren DC-Spannungsausnutzung auch die einer geringeren abgedeckt wer-
den. Die Simulationsergebnisse für die gleiche Spannungsausnutzung sind in
Abschnitt A.7 gezeigt.

9.1.1 Berechnungsergebnisse

Die Ergebnisse der Berechnung werden getrennt in analytische, worunter die
erweiterte Parameterebene fällt, und numerische Berechnung vorgestellt.

137



Kapitel 9 Validierung

Berechnung der Parameterebene

Für die analytische Berechnung wird zuerst die Maschine mit ihren Parame-
tern normiert. Die Permanentmagnetflussverkettung ΨPM, die Schenkligkeit ζ ,
die Induktivität in der direkten Achse Ld, der Maximalstrangstrom I und die
Zwischenkreisspannung UDC genügen dafür. Dies führt auf die Grundparame-
ter der Maschine von ψPM = 0,9326 und ζ = 1,0165 (das Basisdesign stellt
bei der Berechnung die neunphasige Maschine in serieller Sternverschaltung
dar). Die Parameter sind in Tab. 9.1 aufgelistet. Aufgrund der Beschaffenheit
des Prototyps ist der Statorstrangwiderstand relativ groß. Dadurch ist der Span-
nungsabfall über einem Strang im Vergleich zur Gesamtstrangspannung nicht
mehr zu vernachlässigen, wie es in Kapitel 5 angenommen wird. Der Span-
nungsabfall beträgt nämlich etwa ein Viertel der Gesamtspannung im Eckpunkt
des Prototyps. Der Widerstand kann allerdings problemlos in die vorigen Be-
rechnungen eingefügt werden. Über (5.1) und (5.2) im stationären Fall

ud = R · id −ωψq (9.1)

uq = R · iq +ωψd (9.2)

kann, da die Ansteuerung aus (5.33) und (5.34) bekannt ist, die Kreisfrequenz
im Eckpunkt unter Berücksichtigung des Strangwiderstands ω0,R berechnet wer-
den.

ω0,R =
−b+

√
b2 −4a · c
2a

(9.3)

a = ψ2
d +ψ2

q

b = 2R ·
(
iqψd − idψq

)

c =
(
R2 · i2 −u2)

Mit Hilfe von (9.3) kann der normierte Widerstand angegeben werden:

rnorm =
−b+

√
b2 −4c

2
(9.4)

b = 2
ω0,R

ω0

(
id∗ · iq∗ · lq∗ + iq∗ (ld∗ · id∗ +ψPM∗)

)

c =

(
ω0,R

ω0

)2((
lq∗ iq∗

)2
+(ld∗ id∗ +ψPM∗)2

)

−1
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9.1 Mehrphasigkeit

Tabelle 9.1: Parameter des Prototyps für die Analytik

Parameter ψPM ζ Ld i UDC ψPM∗

Wert 0,029 Vs 1,0165 0,756 mH 10,5 A 24,77 V 0,9326
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Abbildung 9.1: a) Beispiel für die Verkippung der Spannungsellipse durch nicht ver-
nachlässigbare Statorwiderstände b) Spannnungsellipse, Stromkreis und
Trajektorie des Ellipsenmittelpunkts für den Prototyp

Der normierte Widerstand rnorm muss ab Erreichen der Kreisfrequenz im Eck-
punkt ω0,R in der Ansteuerung der Maschine berücksichtigt werden, da sich,
wie in Abb. 9.1 a) beispielhaft gezeigt, die Spannungsellipse verkippt und ihr
Mittelpunkt nicht mehr auf der q-Achse liegt. Für eine Spannungsellipse ist die
Hauptachse gestrichelt eingezeichnet. Die angepassten Daten für die Parameter-
ebene sind in Tab. 9.2 aufgeführt.
In Abb. 9.1 b) sind die Spannungsellipse und der Stromkreis für den Prototyp
mit m = 9 in serieller Sternverschaltung gezeigt. Dort verändert sich die Ellipse
zum Kreis, da Ld ≈ Lq. Außerdem liegt der Mittelpunkt der Spannungsellipse
auf einem Halbkreis in Abhängigkeit der Drehzahl.
Mit (5.33), (5.34), (5.35), (9.4) und Tab. 9.2 können die Drehmoment-Drehzahl-
Charakteristiken von m = 3 und m = 9 des Prototyps in serieller Sternver-
schaltung berechnet werden. Die Kennlinien sind in Abb. 9.2 dargestellt. Die
Eckdrehzahl und das Maximalmoment sind für die seriellen Sternverschaltun-
gen analytisch errechnet und die analytischen Kennlinien damit entnormiert
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Tabelle 9.2: Daten des Prototyps in der Parameterebene

ψPM∗ ζ rnorm

m = 9 höhere Spannungsausnutzung 0,9326 1,0165 0,1934
m = 9 gleiche Spannungsausnutzung 0,9326 1,0165 0,2109
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0

17,5

35a)

0 100 200 300 400 500

b)

Abbildung 9.2: Analytische Berechnung der Drehmoment-Drehzahl-Kurve für m = 3
und m = 9 a) mit höherer Spannungsausnutzung für m = 9 oder b) glei-
cher Spannungsausnutzung.

worden. Abb. 9.2 a) zeigt die neun- und dreiphasigen Kennlinien bei erhöhter
Spannungsausnutzung der neunphasigen Konfiguration, während im Vergleich
dazu in Abb. 9.2 b) die Kennlinien bei gleicher Spannungsausnutzung auf-
getragen sind. Es ist ersichtlich, dass das Grunddrehzahlmoment durch den
verbesserten Wicklungsfaktor bei m = 9 im Vergleich zu m = 3 gesteigert wer-
den kann. Für dieses Design ist der Feldschwächbereich aber nur bei höherer
Zwischenkreisspannungsausnutzung der neunphasigen Maschine im Vergleich
zur dreiphasigen verbessert.

Numerische Berechnung

Die Motorgeometrie wird mit den gegebenen Materialeigenschaften in Flux 2D
aufgebaut und dann simuliert (vgl. Abschnitt 5.3). In Abb. 9.3 sind die Ergeb-
nisse der numerischen Berechnung für eine höhere Spannungsausnutzung bei
m = 9 dargestellt (vgl. für die gleiche Spannungsausnutzung Abschnitt A.7).
Abb. 9.3 a) zeigt das Wirkungsgradkennfeld der dreiphasigen und Abb. 9.3
b) der neunphasigen Verschaltung. Wie bereits in den Drehmoment-Drehzahl-
Kennlinien der analytischen Berechnung erkennbar, erreicht die neunphasige
Maschine im gesamten Drehzahlbereich ein höheres Drehmoment als die drei-
phasige. Durch die verbesserte elektromagnetische Kopplung von Stator und
Rotor (höheres ξ ) benötigt die neunphasige Maschine weniger Strom im Grund-
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Abbildung 9.3: Simulierte Wirkungsgradkennfelder der seriellen Sternverschaltung von
a) drei- und b) neunphasig bei höherer Spannungsausnutzung von m = 9.
c) Relative Abweichung der Verlustleistung ∆rel,Pv der neunphasigen
seriellen Sternverschaltung im Vergleich zur dreiphasigen (höhere Span-
nungsausnutzung m = 9) d) Anteil der Kupferverluste Pcu an den Ge-
samtverlusten PV bei m = 3 (Ser Y).

drehzahlbereich, um den gleichen Betriebspunkt zu erreichen. Dies verringert
entscheidend die Kupferverluste. Außer im unteren Teillastbereich sind die Kup-
ferverluste dominierend im Vergleich zu den anderen Verlustanteilen (siehe
Abb. 9.3 d)). Im Feldschwächbereich wird die Dominanz der Kupferverluste
noch deutlicher. Auch hier kann die neunphasige Maschine im Vergleich zur
dreiphasigen durch den späteren Eintritt in den Feldschwächbereich punkten.
Um die Unterschiede in den Wirkungsgradkennfeldern noch genauer bewerten
zu können, wird noch die Verlustleistungsabweichung ∆rel,Pv für den relativen
Vergleich beider Wirkungsgradkennfelder berechnet:

∆rel,Pv =
PV(m = 9)−PV(m = 3)

PV(m = 9)
·100% (9.5)
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Das heißt, dass in Abb. 9.3 c) alle Bereiche mit einem negativen Vorzeichen
von der neunphasigen Maschine dominiert werden. Die neunphasige Maschine
verursacht dort bei gleicher mechanischer Ausgangsleistung weniger Verluste
als die dreiphasige. Damit ist der Wirkungsgrad in allen gemeinsamen Betriebs-
punkten besser. Die Ursache dafür, dass sich die Verlustleistungsabweichung
im Grunddrehzahlbereich von hohen Drehmomenten zu niedrigen reduziert,
liegt an dem sinkenden Anteil der Kupferverluste an den Gesamtleistungsver-
lusten (vgl. Abb. 9.3 d)). Mit steigender Drehzahl im Grunddrehzahlbereich
nehmen Reib- und Eisenverluste zu; während die Reibverluste unabhängig von
der Phasenzahl sind, trifft dies auch annähernd auf die Eisenverluste im Grund-
drehzahlbereich zu. Damit wird der Gewinn der Neunphasigkeit bei gleichem
Drehmoment, aber steigender Drehzahl im Grunddrehzahlbereich, geringer. Zu
Beginn des Feldschwächbereichs der dreiphasigen Maschine wird der Gewinn
hingegen größer und erreicht dort auch sein Maximum. Der Grund liegt einer-
seits im späteren Eintritt der neunphasigen Maschine in den Feldschwächbe-
reich. Durch die verbesserte Zwischenkreisausnutzung und die daraus folgende,
erhöhte Strangspannung liegt der Eckpunkt um 8,9% höher. Es kann damit im
Vergleich zur Dreiphasigkeit nur Drehmoment bildender Strom aufgewendet
werden. Andererseits reicht immer noch weniger Strom als bei der dreiphasigen
Maschine für die Drehmomentbildung. Wird die Drehzahl im Feldschwächbe-
reich allerdings weiter erhöht, so sinkt die erreichbare Verlustreduktion ab ca.
n = 300/min wieder ab. Der Grund hierfür liegt in der Abnahme des Anteils der
Kupferverluste und in der benötigten stärkeren Feldschwächung durch die ver-
besserte elektromagnetische Kopplung der neunphasigen Maschine. Dies wiegt
dann die vorher angesprochenen, positiven Effekte der Neunphasigkeit im unte-
ren Drehzahlbereich der Feldschwächung auf.

9.1.2 Validierung

Die Messergebnisse sollen in diesem Kapitel bezüglich der Mehrphasigkeit vor-
gestellt und mit den Ergebnissen der Berechnungen verglichen werden, um diese
zu validieren.

Validierung der Analytik

Abb. 9.4 zeigt die Drehmoment-Drehzahl-Kennlinien der Analytik, der Nume-
rik und der Messung für die serielle Sternverschaltung für m = 3 und m = 9.
Die Messpunkte sind mit grünen x und die Ergebnisse der Analytik mit roten
Punkten gekennzeichnet.
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Abbildung 9.4: Vergleich der analytischen Berechnung, der numerischen Berechnung
und der Messung der Drehmoment-Drehzahl-Charakteristik a) der drei-
phasigen und b) der neunphasigen seriellen Stern-Konfiguration

Eisenverluste und Reibverluste sind in der analytischen Berechnung nicht ein-
bezogen. Trotzdem ist die geringe Abweichung zwischen der Messung und der
Analytik hervorzuheben. Vorteilhaft wirken sich hierbei die geringen Eisen- und
Reibverluste aus, die nur zu einem vergleichsweise geringen, mit der Drehzahl
ansteigenden Verlustmoment führen. Da beide Verluste in der Parameterebene
nicht berechnet werden, ist dieser Abfall des Moments dort nicht zu beobachten.
Die größte Abweichung beträgt ca. 1,17% bei einer absoluten Abweichung von
0,38 Nm im Grunddrehzahlbereich im Vergleich zur Messung.

Validierung der numerischen Berechnung

Abb. 9.4 zeigt ebenfalls die Ergebnisse der numerischen Berechnung für die
Drehmoment-Drehzahl-Kennlinien der seriellen Sternkonfigurationen von m =
3 und m = 9 (durchgezogene Linie). Die mittlere Abweichung des Drehmo-
ments von der Messung beträgt 0,18 Nm für m = 9 und 0,31 Nm für m = 3 ,
während die maximale absolute Abweichung für m = 9 bei 0,27 Nm (die maxi-
male relative Abweichung bei 2,7 %) und für m = 3 bei 0,43 Nm (die maximale
relative Abweichung bei 7 %) liegt. Insgesamt kann festgestellt werden, dass die
Kennlinien durch die numerischen Berechnungen hinreichend genau berechnet
werden können. Unterschiede sind durch die Messungenauigkeiten zu erwar-
ten. Zusätzlich besteht ein Fehler in der Rotorlagewinkelermittlung, der zu einer
leichten Verschiebung in der d-/q-Stromstellung führt.
Die gemessenen Wirkungsgradkennfelder sind in Abb. 9.5 dargestellt. Auch hier
werden im gesamten Kennfeld außer im unteren Drehzahl- und Drehmomentbe-
reich bei der Neunphasigkeit höhere Wirkungsgrade erreicht. Die Bereiche mit
einem besseren Wirkungsgrad der dreiphasigen Maschine liegen im Bereich der

143



Kapitel 9 Validierung

a)

0 250 500
0

17,5

35

50

60

70

80

90 b)

0 250 500
50

60

70

80

90

c)

0 250 500
0

17,5

35

0

10

20

30

40 d)

0 250 500

0

10

20

30

40

Abbildung 9.5: Messung der Wirkungsgradkennfelder der seriellen Sternverschaltung
a) drei- und b) neunphasig. Verlustleistungsabweichung der numerischen
Berechnung von der Messung für die c) dreiphasige und d) neunphasige
serielle Sternverschaltung

größten Messunsicherheit und müssen daher mit Vorsicht betrachtet werden (s.
Abb. 8.4).
In Abb. 9.5 c) und d) werden die Verlustleistungsabweichungen zwischen
der numerischen Berechnung und Messung dargestellt. Bei der neunphasigen
Maschine (Abb. 9.5 d)) befindet sich die Abweichung zwischen Simulation
und Messung innerhalb von ±5% bei einem Großteil des Kennfelds (64,9%
der Betriebspunkte). Erst im unteren Drehmomentbereich, wo auch die größte
Messunsicherheit besteht, steigt die Abweichung und liegt im Bereich der Mes-
sunsicherheit für diesen Drehmoment-Drehzahlbereich (vgl. Abb. 8.4). Für die
dreiphasige Maschine in Abb. 9.5 c) ergeben sich vergleichbare Werte: Auch
hier liegen die Abweichungen im Bereich −2% bis +5% und nehmen erst zu
kleineren Drehmomenten hin zu, wo auch die größte Messunsicherheit herrscht.
58,5% des Kennfelds liegen in diesem Bereich geringer Abweichung. Damit
kann die numerische Berechnung für diese Maschine sowohl in der dreiphasigen
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als auch in der neunphasigen Verschaltung mit einem Raumzeiger als Grundwel-
lenmaschine als hinreichend genau betrachtet werden.

9.2 Spulenkonfigurationsänderungen

Weitergehend sollen hier nicht nur die seriellen Sternverschaltungen mit unter-
schiedlicher Phasenzahl, sondern alle Verschaltungen verglichen werden, die der
Prototyp bietet. Damit soll eine Validierung der analytischen als auch der nume-
rischen Berechnungen bezüglich der unterschiedlichen Spulenkonfigurationen
durchgeführt werden.

9.2.1 Berechnungsergebnisse

Die Ergebnisse der Berechnung werden zuerst für die analytische Berechnung
hinsichtlich der Drehmoment-Drehzahlkennlinien und anschließend für die nu-
merische Berechnung mit Wirkungsgradkennfeldern aufgelistet.

Analytische Berechnung

Die kreisförmigen Markierungen von Abb. 9.6 a) zeigen die Drehmoment-
Drehzahl-Charakteristiken aller dreiphasigen und die von Abb. 9.6 b) die aller
neunphasigen Konfigurationen. Konfigurationen, die sowohl dreiphasig als auch
neunphasig ausgeführt werden können, sind mit der gleichen Farbe gezeich-
net. Auffallend ist, dass sich das Bild von Unterabschnitt 9.1.1 wiederholt.
Jede Konfiguration im Dreiphasigen wird von der entsprechenden neunphasigen
Konfiguration dominiert. Bei kleinerem kw verschieben sich die augenfälligen
Verbesserungen vom absoluten Drehmomentgewinn im Grunddrehzahlbereich
zu einer Bereichserweiterung in der Feldschwächung. Prozentual sind die Ver-
änderungen allerdings konstant (siehe Tab. 9.3).
Durch die um zweieinhalbfach vergrößerte Anzahl an Konfigurationen bei der
Neunphasigkeit nähern sich ihre Kennlinien besser an die maximale Konstant-
leistungshyperbel an. Außerdem besitzt die neunphasige Maschine eine weitere
Besonderheit. Die serielle Sternkonfiguration ist hier nicht wie bei m = 3
diejenige mit der größten umgerechneten Windungszahl, sondern eine Viel-
eckkonfiguration (vgl. Tab. 3.3). Das erhöht den Strom pro Spule über die der
Sternverschaltung und senkt gleichzeitig die maximal anlegbare Spannung über
einem Strang ab. Diese Auswirkung findet allerdings rein in der Maschine statt,
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Tabelle 9.3: Prozentuale Verbesserung von m = 9 im Vergleich zu m = 3

Verbesserung bei Ser Y Ser PG30 Par Y Par PG30

Analytik

Meck 4,04% 4,05% 4,04% 4,07%

neck 5,84% 5,8% 5,82% 5,81%

Numerik

Meck 4,15% 4,27% 4,2% 4,25%

neck 9,64% 5,59% 5,7% 5,04%

Messung

Meck 3,66% 3,36% 3,58% 3,62%

neck 9,69% 8,77% 8,77% 3,84%

die durch diese Verschaltung nochmals überlastet werden kann, während der
Maschinenstromrichter davon nicht betroffen ist.

Numerische Berechnung

Die Ergebnisse zu den Drehmoment-Drehzahl-Charakteristiken der numeri-
schen Berechnung sind in Abb. 9.6 als durchgezogene Linien dargestellt. Auch
hier ist die verbesserte Annäherung der neunphasigen Charakteristiken an die
maximale Leistungshyperbel feststellbar. Ebenfalls zeigt sich hierbei, dass zwi-
schen der analytischen Berechnung (dargestellt als Kreis) und den durch die
numerische Berechnung erhaltenen Kennlinien kaum ein Unterschied zu erken-
nen ist. Das schon zuvor beschriebene Fehlen der Verluste bei der Analytik führt
zu der leichten Abweichung der Kennlinien.
Auch die prozentualen Verbesserungen, gelistet in Tab. 9.3, stimmen relativ ge-
nau mit den analytischen Berechnungen überein.
Zusätzlich zu den Drehmoment-Drehzahl-Kurven zeigen Abb. 9.7 a) und c) die
numerisch berechneten Gesamtwirkungsgradkennfelder von m = 3 und m = 9.
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Abbildung 9.6: Vergleich der Drehmoment-Drehzahl-Charakteristiken a) der dreiphasi-
gen Konfigurationen und b) der neunphasigen Konfigurationen nach der
analytischen (Punkte) und numerischen Berechnung (Linie) mit unter-
schiedlicher Spannungsausnutzung (vgl. [E4])
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Abbildung 9.7: a) Wirkungsgradkennfeld aller Konfigurationen nach der numerischen
Berechnung für m = 3 und b) die zugehörige Konfiguration mit dem bes-
ten Wirkungsgrad. c) Wirkungsgradkennfeld aller Konfigurationen nach
der numerischen Berechnung für m = 9 mit höherer Spannungsausnut-
zung und d) die zugehörige Konfiguration mit dem besten Wirkungsgrad.
e) Verlustleistungsvergleich für m = 9 im Gegensatz zu m = 3 bei
unterschiedlicher Spannungsausnutzung und f) Phasenzahl mit bestem
Wirkungsgrad im jeweiligen Betriebspunkt.
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Unter b) und d) ist jeweils die Konfiguration gezeigt, die laut Berechnung in
einem Betriebspunkt den besten Wirkungsgrad liefert. Das Gesamtwirkungs-
gradkennfeld ist so generiert, dass der Wirkungsgrad einer Konfiguration für
einen Betriebspunkt ausgewählt wird, wenn er im Betriebsbereich der jeweiligen
Konfiguration liegt und er größer ist als der der anderen in Frage kommenden
Konfigurationen.
Das neunphasige Kennfeld erreicht nicht nur ein um 52% höheres Drehmoment
und eine um 16% höhere Maximaldrehzahl, sondern auch einen um 1,24% hö-
heren Maximalwirkungsgrad. Auch der Bereich des Wirkungsgrads über 88%
kann durch die höhere Phasenzahl mit den erweiterten Spulenkonfigurationen
vergrößert werden.
In Abb. 9.7 e) wird die Verlustleistung beider Gesamtkennfelder in dem Bereich
miteinander verglichen, den beide Phasenzahlen erreichen können. Im gesamten
Bereich kann eine Verringerung der Verlustleistung durch die höhere Phasen-
zahl festgestellt werden (vergleiche Abb. 9.7 f)). Die Verbesserung liegt im
unteren und mittleren Drehmomentbereich (bis ca. M = 15 Nm) bei 1%-10%
und im oberen Drehzahlbereich zwischen 10%-50%. Da durch die verschie-
denen Konfigurationen der Feldschwächbereich, der bei dieser Maschine bei
jeder Konfiguration einen schlechteren Wirkungsgrad besitzt als der Grund-
drehzahlbereich, wegfällt, sind die Unterschiede zwischen m = 3 und m = 9
im niedrigen und mittleren Drehmomentbereich geringer als beim Vergleich in
Unterabschnitt 9.1.1.

9.2.2 Validierung

Die Messergebnisse sollen in diesem Kapitel bezüglich der Spulenumschaltung
vorgestellt und mit den Ergebnissen der Berechnungen verglichen werden, um
diese zu validieren.

Validierung der Analytik

Die Messergebnisse der Drehmoment-Drehzahlcharakteristiken aller Konfigu-
rationen liegen in Abb. 9.8 a) für m = 3 und in Abb. 9.8 b) für m = 9 vor. Der
prozentuale Gewinn von m = 9 zu m = 3 in Eckdrehzahl und Eckdrehmoment
sind in Tab. 9.3 aufgelistet. Die Messungen wurden ab 1% der Maximaldrehzahl
und bis etwa 4% des maximalen Drehmoments durchgeführt.
Zusätzlich sind ebenfalls die Ergebnisse der numerischen Berechnung (durch-
gezogene Linie) aufgezeigt. Die Ergebnisse der Analytik sind in Abb. 9.6 a)
und b) als Punkte dargestellt. Die Eckdrehzahl und das Maximalmoment sind
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für die seriellen Sternverschaltungen analytisch errechnet und die analytischen
Kennlinien damit entnormiert worden. Sowohl bei der drei- als auch der neun-
phasigen Maschine ist erkennbar, dass die analytischen Berechnungen sehr gut
zu den Messwerten passen. Dadurch, dass drehzahlabhängige Verluste (Eisen-
und Reibverluste) nicht in die analytischen Kurven eingerechnet sind, bleibt das
Grunddrehzahlmoment dort jeweils konstant, während es sich bei der Messung
zu höheren Drehzahlen hin verringert.
Die einzelnen mittleren Abweichungen ∆rel für m = 3, berechnet durch

∆rel =
x−Messung

x
·100% mit x ∈ {Analytik, Numerik} , (9.6)

sind in Tab. 9.4 aufgelistet. Je kleiner der Drehzahlbereich, je weniger die nicht
berechneten drehzahlabhängigen Verluste ins Gewicht fallen, desto besser wer-
den die Messkurven getroffen. Insgesamt ergibt sich eine mittlere Abweichung
von 2,14% der Kurven voneinander.
Die einzelnen mittleren Abweichungen ∆rel für m = 9 sind ebenfalls in Tab. 9.4
aufgelistet. Auch hier zeigt sich der eben für m= 3 festgestellte Zusammenhang.
Eine Ausnahme bildet die serielle Vieleckverschaltung Ser PG70. Insgesamt er-
gibt sich eine mittlere Abweichung von 2,05% der Kurven voneinander.
Die analytischen Berechnungen, die unter Erweiterung der Parameterebene
aufgestellt wurden, sind damit validiert. Die Messgenauigkeit, die Nichteinbe-
ziehung drehzahlabhängiger Verluste und die Vernachlässigung von Kreuzver-
kopplung und Nichtlinearitäten führen zwangsläufig zu Unterschieden.

Validierung der numerischen Berechnung

Für die Validierung der numerischen Berechnung sind die Drehmoment-
Drehzahl-Kennlinien ebenfalls in Abb. 9.8 aufgetragen (durchgezogene Linie).

Die einzelnen mittleren Abweichungen für m = 3 sind in Tab. 9.5 aufgelistet.
Auch hier ist die Abhängigkeit der Genauigkeit vom Drehzahlbereich zu beob-
achten (s. Unterabschnitt 9.2.2). Insgesamt ergibt sich eine mittlere Abweichung
von 2% der Kurven voneinander. Für m = 9 sind die einzelnen mittleren Ab-
weichungen in Tab. 9.5 aufgelistet, wobei die eben beschriebene Abhängigkeit
ebenfalls besteht. Eine Ausnahme bildet die serielle Vieleckverschaltung Ser
PG70. Insgesamt ergibt sich eine mittlere Abweichung von 1,39% der Kurven
voneinander.
In Abb. 9.9 a) und c) sind die Gesamtwirkungsgradkennfelder aller gemes-
senen Konfigurationen dreiphasig als auch neunphasig mit dem zugehörigen
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Tabelle 9.4: Relative mittlere Abweichung ∆rel der Messung im Vergleich zur analyti-
schen Berechnung

Konfiguration Phasenzahl ∆rel

Seriell Stern (Ser Y)
3 0,64%

9 -0,29%

Seriell Polygon30 (Ser PG30)
3 0,83%

9 1,78%

Parallel Stern (Par Y)
3 2,27%

9 2,07%

Parallel Polygon30 (Par PG30)
3 5,08%

9 5,75%

Seriell Polygon70 (Ser PG70) 9 -2,18%

Parallel Polygon70 (Par PG70) 9 0,64%

Seriell Polygon50 (Ser PG50) 9 0,64%

Seriell Polygon10 (Ser PG10) 9 1,88%

Parallel Polygon50 (Par PG50) 9 3,46%

Parallel Polygon10 (Par PG10) 9 7,32%
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Abbildung 9.8: Vergleich der Drehmoment-Drehzahl-Charakteristiken aller a) dreiphasi-
gen und b) neunphasigen Konfigurationen von numerischer Berechnung
(Linie) und Vermessung (Punkte) (vgl. [E4])
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Tabelle 9.5: Relative mittlere Abweichung ∆rel der Messung im Vergleich zur numeri-
schen Berechnung

Konfiguration Phasenzahl ∆rel

Seriell Stern (Ser Y)
3 1,33%

9 0,74%

Seriell Polygon30 (Ser PG30)
3 1,57%

9 0,84%

Parallel Stern (Par Y)
3 1,84%

9 1,38%

Parallel Polygon30 (Par PG30)
3 3,75%

9 2,57%

Seriell Polygon70 (Ser PG70) 9 1,02%

Parallel Polygon70 (Par PG70) 9 0,66%

Seriell Polygon50 (Ser PG50) 9 0,95%

Seriell Polygon10 (Ser PG10) 9 1,48%

Parallel Polygon50 (Par PG50) 9 1,78%

Parallel Polygon10 (Par PG10) 9 2,94%
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besten Wirkungsgrad aller Konfigurationen in einem Betriebspunkt dargestellt.
Abb. 9.9 b) und d) zeigen die Konfiguration mit dem besten Wirkungsgrad
in dem Arbeitspunkt. Beide Phasenzahlen erreichen einen Wirkungsgrad über
90%. Der Maximalwirkungsgrad bei m = 3 beträgt 90,33% und der bei m = 9
beträgt 91,57%.
Abb. 9.9 e) und f) zeigt den Verlustleistungsvergleich zwischen der Messung
und der numerischen Berechnung für m= 3 und m= 9. Auch hier kann eine sehr
gute Nachbildung der Simulation zur Messung festgestellt werden. Für m = 3
und m = 9 ergeben sich größere Abweichungen (> 10%) zumeist in den Be-
reichen großer Messunsicherheit. Zusätzlich lassen sich die Abweichungen bei
Polygon- und Parallelverschaltungen vor allem auf das Auftreten von Kreis-
strömen zurückführen, die in der numerischen Berechnung nicht berücksichtigt
sind. Dort wird ein reines Grundwellenmodell angenommen. Die Abweichun-
gen sind tendenziell in einigen m = 9-Verschaltungen höher. Dafür gibt es zwei
Ursachen: Zuerst wird nur ein Raumzeiger statt vieren für die Regelung ge-
nutzt. Dies kann zu einer zusätzlichen Einprägung von Strömen führen und
damit zu höheren Verlusten. Zweitens ist das Rotorlagesignal fehlerbehaftet.
Durch Nachjustieren der Parameter kann zwar viel ausgeglichen, jedoch nicht
alles kompensiert werden. Insbesondere durch das separate Nachstellen für jede
Konfiguration ergeben sich zwangsläufig Unterschiede.
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Abbildung 9.9: a) Wirkungsgradkennfeld aller Konfigurationen für m = 3 und b) die
zugehörige Konfiguration mit dem besten Wirkungsgrad, bestimmt aus
der Vermessung des Prototyps. c) Wirkungsgradkennfeld aller Konfigu-
rationen für m = 9 und d) die zugehörige Konfiguration mit dem besten
Wirkungsgrad, bestimmt aus der Vermessung des Prototyps. e) Verlust-
leistungsvergleich von Messung und numerischer Berechnung für m = 3
und f) Verlustleistungsvergleich von Messung und numerischer Berech-
nung für m = 9.
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10
Zusammenfassung und

Ausblick

In dieser Arbeit wurden die Möglichkeiten für eine höhere Ausnutzung von
Synchronmaschinen durch Mehrphasigkeit, Spulenkonfigurationsänderungen
und Polpaarzahlumschaltungen untersucht und ihre Auswirkungen auf die
Drehmoment-Drehzahl-Charakteristik sowohl analytisch als auch numerisch
berechnet. Nach der ausführlichen Darlegung der Voraussetzungen ihrer An-
wendung wurde ein Werkzeug für die Bewertung geschaffen, das in der Lage ist,
die Veränderung in der Drehmoment-Drehzahl-Charakteristik und die Schein-
leistungsausnutzung zu evaluieren.
Damit lässt sich als Ergebnis für die einzelnen Maßnahmen Folgendes festhal-
ten:

Mehrphasigkeit

Eine Erhöhung der Phasenzahl bei gleicher Polpaarzahl bis m = 9 ist sinnvoll.
Ab einer höheren Phasenzahl ist der zusätzliche Gewinn vernachlässigbar klein,
während der Aufwand weiterhin gleichmäßig zunimmt. Eine Umschaltung zwi-
schen verschiedenen Phasenzahlen ist im Allgemeinen nicht zweckmäßig. Bei
gleicher Spannungsausnutzung liegt die Erweiterung des Betriebsbereichs bei
den meisten Designs unter 2%. Diese tritt im Feldschwächbereich ein. Das
Grunddrehzahlmoment wird hingegen immer verbessert. Beim Vergleich einer
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dreiphasigen zu einer neunphasigen Maschine liegt die Erhöhung bei gleicher
Polpaarzahl je nach Wicklungsauslegung bei ca. 4%. Wird nur die Sinus-
förmigkeit des Grundwellenraumzeigers gefordert, so kann die Aussteuerung
bei höherphasigen Maschinen weiter erhöht werden. Die Umschaltung auf
die kleinere Phasenzahl bringt dann keine Erweiterung mehr. Das bedeutet,
dass bei einer höheren Phasenzahl der Wirkungsgrad im Grunddrehzahlbe-
reich gesteigert werden kann. In einer Beispielberechnung lag die Verringerung
der Verlustleistung bei 10%. Je nach Spannungsausnutzung der höherphasigen
Maschine im Vergleich zur dreiphasigen ist die Verlustleistung im Feldschwäch-
bereich ebenfalls verringert. Bei gleicher Spannungsausnutzung erzeugte die
dreiphasige Maschine bei Drehzahlen in der Nähe der Maximaldrehzahl hin-
gegen etwa 5% geringere Verluste.
Insgesamt werden die Vorteile durch einen erhöhten Aufwand in der Signal-
verarbeitung und Regelung erkauft, wenn alle Phasen geregelt werden sollen.
Ein höherphasiges System erfordert mehr Anschlüsse und Halbbrücken. Zwar
bleibt die benötigte Halbleiterfläche dafür im Vergleich zum dreiphasigen Fall
konstant, es werden aber mehr Halbleiter und damit auch mehr Peripherie, wie
Gateansteuerung etc. benötigt.

Spulenkonfigurationsänderung

Eine Spulenkonfigurationsänderung ist vor allem dann einzusetzen, wenn es sich
um ein PMSM-Design handelt, das entweder eine schlechte Feldschwächbar-
keit oder eine geringe Permanentmagnetflussverkettung ψPM∗ aufweist. Durch
die Umschaltung können die Bereiche eines hohen cosϕ über weite Teile des
Betriebsbereichs aufrecht erhalten werden. Damit sind Betriebserweiterungen
eines Designs von 40% möglich. Diese Fälle weisen auch ein hohes Potential
für eine Wirkungsgradverbesserung auf. Eine Verringerung der Verluste auf ein
Drittel der bisherigen im Feldschwächbereich ist möglich. Es ist allerdings zu
beachten, dass die Betriebsbereichserweiterung und auch die Verlustreduktion
vom gewählten Grunddesign und der Umschaltkonfigurationen abhängen. Bei
ungünstigen Kombinationen kann keine oder nur eine geringe Verbesserung von
bis zu 1% erreicht werden. In Kombination mit mehrphasigen Systemen kann
die Anzahl der möglichen Umschaltungen erhöht werden. Beispielsweise ist von
drei- auf neunphasig eine Verdopplung der Konfigurationen realisierbar.
Den Vorteilen steht eine Erhöhung des Aufwands auf der Leistungselek-
tronikseite gegenüber. Für die Konfigurationsänderung wird eine zusätzliche
Umschalteinrichtung benötigt. Zwar kann durch eine Erhöhung des cosϕ die
Scheinleistung häufig abgesenkt werden, jedoch kann der zusätzliche Bedarf
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an Halbleiterfläche für die Umschaltung nicht kompensiert werden. In einer
Beispielberechnung konnte die Scheinleistung um 17% durch eine Spulenkon-
figurationsänderung verringert werden, die benötigte Halbleiterfläche betrug
allerdings immer noch das 1,66-fache des Referenzdesigns.
Ebenfalls kann festgestellt werden, dass die Spulenkonfigurationsänderung
vergleichbar mit dem Effekt eines Hochsetzstellers ist. Im Gegensatz zur Spu-
lenkonfigurationsänderung ist das Strom-Spannungsverhältnis an den Maschi-
nenklemmen kontinuierlich einstellbar. Leistungseinbußen bei den Übergängen
zwischen den Konfigurationen gibt es nicht. Die Spulenkonfigurationsände-
rung kann trotzdem vorteilhaft sein, da sie weder eine zusätzliche Drossel
benötigt noch alle Halbleiter auf ein höheres Spannungs- und Stromniveau
ausgelegt sein müssen. Für ein Anwendungsbeispiel gilt etwa, dass dort der
Halbleiterflächenbedarf beim Hochsetzsteller doppelt so groß wie bei der Spu-
lenkonfigurationsänderung ist.

Polpaarzahlumschaltung

Wird bei der Polpaarzahlumschaltung allein die Änderung in der Polpaarzahl
berücksichtigt, zeigt sie vor allem bei der FESM bei kleineren ψ∗ und ζ Vor-
teile. Am besten schneiden allerdings Designs ab, bei denen nur die höhere
Polpaarzahl gewählt werden sollte, weil sie die niedrigere komplett dominiert.
Die Vereinfachung, die Effekte der Umschaltung im Rotor zu vernachlässigen,
ist allerdings nicht gültig. In FEM-Berechnungen ist ersichtlich, dass die Fä-
higkeit des Rotors zwei Polpaarzahlen auszubilden, den Betriebsbereich wieder
stark einschränkt. Während nach der analytischen Abschätzung bei alleiniger
Änderung der Polpaarzahl in einem Designpunkt eine Verbesserung des Be-
triebsbereichs von 20% erreicht wird, wird für den gleichen Designpunkt in
einer Beispielauslegung in der FEM keine Verbesserung weder im Betriebsbe-
reich noch im Wirkungsgrad erreicht. Das Grundwellenmodell reicht für die
Vorhersage nicht mehr aus, da die höheren Harmonischen deutlich die Eckdreh-
zahl herabsetzen.
Der Aufwand für eine Umsetzung einer Polpaarzahlumschaltung ist indessen
sehr groß. Einerseits sind schon bei der Auslegung der Maschine insbesondere
beim Rotordesign viele zusätzliche Randbedinungen zu beachten. Andererseits
sind die Nachteile, die bei der Synchronmaschine durch die Möglichkeit des
Ausbildens mehrerer Polpaarzahlen verursacht werden, trotzdem nicht völlig zu
umgehen. Es wird außerdem eine Umschalteinrichtung im Rotor benötigt. Ent-
weder muss die Stromrichtung in Teilen der Erregerwicklung umkehrbar sein
oder die Leistungselektronik muss kurzzeitig einen sehr hohen Strom für die
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Ummagnetisierung der Magnete bereit stellen können. Das erhöht wiederum
die benötigte Halbleiterfläche. Zusätzlich benötigt die Ummagnetisierung der
Pole Zeit. Je nach der Felderzeugung des Stators wird zusätzlich auch eine Um-
schalteinrichtung für den Stator nötig.

Fazit

Insgesamt kann festgehalten werden, dass die Polpaarzahlumschaltung bei Syn-
chronmaschinen nicht sinnvoll einsetzbar ist. Der Aufwand ist hoch und die Ver-
schlechterung des Designs durch die Ausbildung beider Polpaarzahlen im Rotor
ist sehr hoch. Im Vergleich dazu kann die Spulenkonfigurationsänderung, da
nur der Stator durch die Änderung betroffen ist, mit einem geringeren Aufwand
eine Betriebsbereichserweiterung erreichen. Die Mehrphasigkeit ist technisch
sinnvoll, insbesondere wenn der Grunddrehzahlbereich und eine dortige Dreh-
momenterhöhung wichtig sind. Ökonomisch haben sowohl Mehrphasigkeit als
auch Spulenkonfigurationsänderung das Problem, dass der Aufwand für beide
im Vergleich zu einer dreiphasigen Maschine mit fester Spulenkonfiguration
erhöht ist. Zwar ist ein Bauraumgewinn möglich, aber die benötigte Halblei-
terfläche bleibt hoch und damit das Design teuer. Vorteilhaft und lohnenswert
kann die Mehrphasigkeit und die Spulenkonfigurationsänderung allerdings sein,
wenn der Bauraum der Maschine das wichtigste Kriterium ist.
Ein gesamtoptimales Design nur auf Basis von analytischen Berechnungen zu
finden ist schwierig. Durch die vorgestellte Bewertungsmethodik kann zwar
ein Verbesserungspotential berechnet werden, gerade aber durch die getroffe-
nen Vereinfachungen und Annahmen für die schnelle Aussagefähigkeit kann
die tatsächliche Maschinengröße davon abweichen. Die Gesamtbewertung, ob
ein mehrphasiges spulenkonfigurierbares Design auch ökonomisch sinnvoll ist,
muss also immer im Einzelfall unter Einbeziehung aller Randbedingungen wie
Signalverarbeitung, tatsächliche diskrete Halbleiterbauteile, nach einer fertigen
Gesamtauslegung getroffen werden. Eine Bewertung auf abstrakterer Ebene
kann maximal ein mögliches Potential für das Maschinendesign liefern.

10.1 Ausblick

Nach der Erarbeitung der Grundlagen und der ersten Validierung der Ansätze
sind drei verschiedene Bereiche identifizierbar, auf die eine weiterführende Ar-
beit fokussiert werden kann. Dies sind ...

• ... die Verbesserung der analytischen und numerischen Berechnungsansätze,
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• ... eine Erweiterung und Verbesserung der Bewertungsmethodik inklusive ih-
rer Anwendung auf eine spezifischen FEM-Auslegung und

• ... weitere Untersuchungen hinsichtlich der Ansteuerung und Regelung bei
der Maschinenvermessung.

Es zeigt sich durch verschiedene Forschungsansätze, dass bestehende Eisenver-
lustmodelle, wie sie auch hier für die FEM-Berechnung angewandt wurden, in
ihrer Genauigkeit verbesserungswürdig sind [E6, 92–94]. Es werden beispiels-
weise weder die Auswirkungen von Nebenhystereseschleifen noch Einflüsse bei
der Fertigung einbezogen. Zusätzlich wurden die Wirkungsgradkennfelder auf
Basis einer Grundwellenmaschine erstellt. Gerade durch Toleranzen bei der Fer-
tigung werden Spulen und Rotoren nicht ideal symmetrisch und gleich gefertigt
sein. Dies führt zu Kreisströmen bei der Parallelschaltung von Spulen, die in der
bisherigen Betrachtung vernachlässigt sind. Außerdem treten in einer Polygon-
verschaltung zwangsläufig Kreisströme auf, die zusätzlich Verluste verursachen.
Im Prototyp waren diese vernachlässigbar klein; bei hoch ausgenutzten Maschi-
nen ist aber ein deutlicher Verlustanteil durch diese Ströme zu erwarten und
damit eine Berücksichtigung notwendig. Es empfiehlt sich darüber hinaus, die
erweiterte Parameterebene zu verbessern, indem wie bereits in der Originalpa-
rameterebene Sättigungseffekte berücksichtigt werden können.
Die Bewertungsmethodik sollte auf die Auswirkung auf das Gesamtvolumen ei-
ner Maschine etwa durch ein einfaches magnetisches Ersatzschaltbild erweitert
werden. Insbesondere sind dadurch die getroffenen Annahmen zur Vereinfa-
chung zu überprüfen. Für die Validierung der Bewertungsmethodik sollten
mehrere Maschinen, z.B. als Fahrzeugantrieb, ausgelegt und miteinander vergli-
chen werden. Bei höherphasigen Maschinen ist es zudem ratsam, die Maschine
durch Nutzung von höheren Harmonischen im Drehmoment weiter zu verbes-
sern.
Für die Vermessung ist nach der Verbesserung der Verlustberechnung auch eine
höhere Messgenauigkeit sinnvoll, um die Validierung zu verfeinern. Dadurch
können Zusatzverluste, die durch die Nichtsinusförmigkeit der Ansteuerung bei
erhöhter Spannungsausnutzung der Raumzeigermodulation bei höherphasigen
Maschinen entstehen, quantifiziert werden. Auch der Aufbau einer Umschalt-
einrichtung, die im Betrieb die Spulenkonfiguration ändert, wird als sinnvoller
nächster Schritt gesehen. Dadurch lassen sich die dynamischen Umschaltvor-
gänge nicht nur simulativ darstellen, sondern auch der Systemwirkungsgrad aus
Maschine, Stromrichter und Umschalteinrichtung angeben.
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Anhang

A.1 Herleitung der Wicklungsfaktorberechnung für

mehrphasige Zahnspulenwicklungen

Für die Berechnung des Wicklungsfaktors und der Oberwellenstreuung ist es
hilfreich, das Zustandekommen der Durchflutung Θ für mehrphasige zwei-
schichtige Zahnspulenwicklungen noch genauer zu analysieren.
Die Durchflutung, die durch die Wicklung erzeugt wird, lässt sich als Welle be-
schreiben, die periodisch zu einem Luftspaltumlauf ist. Der Ortscharakter der
Welle wird durch die feste Lage der Spulenseiten und ihre Zuordnung zu den
Strängen bestimmt, während die zeitliche Änderung durch die Frequenz des
Stroms festgelegt wird. Für die Charakterisierung der Durchflutung (Polpaar-
zahl, Wicklungsfaktor, Oberwellenstreuung) ist also die örtliche Abhängigkeit
ausschlaggebend und es ist ausreichend, Θ zu einem Zeitpunkt t, z.B. t = 0, zu
betrachten.
Für mehrphasige zweischichtige Zahnspulenwicklungen gilt unabhängig von
der Phasenzahl und der Polpaarzahl, dass sich das Vorzeichen des Stroms in
jeder Nut ändert. Dies kann durch eine Welle mit der Wellenlänge λt = N/2 ·2π
beschrieben werden. Sie wird im Folgenden als Trägerwelle Θt bezeichnet.
Abb. A.1 a) zeigt beispielsweise die Trägerwelle für N = 36. Mit der Zuordnung
der Spulenseiten zu den Strängen ergibt sich die Polpaarzahl. Diese Zuordnung
kann ebenfalls durch eine eigene Welle mit einer Wellenlänge λm beschrieben
werden (s. Abb. A.1 b)). Sie wird im Folgenden als Modulationswelle oder als
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Modulierende Θm bezeichnet. Die Modulierende setzt sich aus m+ 1 Niveaus
gleicher Länge zusammen, die sich aus den jeweiligen Strömen der Stränge zum
Zeitpunkt t = 0 am Ort γ ergeben:

Θm

(
λm

2m
( j−1)≤ γ ≤ λm

2m
j

)

= cos
( π

m
( j−1)

)

mit j = 1, · · · ,4πm

λm
(A.1)

Die Gesamtwelle ergibt sich aus der Multiplikation beider Wellen, ausgewertet
an den Flanken der Trägerwelle (s. Abb. A.1 c)). Die Polpaarzahl p wird damit
durch

p =

(
1
λt

± 1
λm

)

·2π. (A.2)

berechnet. Im Spektrum der Durchflutungswelle stellt die Polpaarzahl also ein
Seitenband um die Spektrallinie der Trägerwelle bei 2π/λt dar (s. Abb. A.1 d)).
Die Wicklungsfaktoren der Durchflutung für p = N/2 ± 1 entsprechen sich
damit. Aufgrund von (2.8) mit der Gewichtung von 1/ν hat die kleinere Pol-
paarzahl p = N/2− 1 immer einen geringeren Oberwellengehalt: Die höhere
Polpaarzahl besitzt zusätzlich eine Subharmonische mit gleichem Wicklungs-
faktor wie die Grundwelle. Die Spektrallinie bei 2π/λt mit den Seitenbändern
wiederholt sich im Spektrum bei N/2 · k mit k ∈ N [95], wobei bei k > 1 durch
die Erhöhung der Subharmonischenanzahl die Oberwellenstreuung immer wei-
ter ansteigt.
Ein Beispiel für das Entstehen der Durchflutung mit λt und λm ist in Abb. A.1
für m = 9, N = 36 und p = 17 gezeigt. In a) ist die Trägerwelle Θt und in b) die
Modulierende Θm für eine mechanische Umdrehung gezeigt. Die Fourierana-
lyse der Durchflutungskurve in c) ergibt das Spektrum der Wicklungsfaktoren
aufgetragen über die mechanische Ordnungszahl in d). Mit 2π/λt = 18 und
2π/λm = 1 ergibt sich die Polpaarzahl zu 17 bzw. 19.
Mit diesen Vorüberlegungen kann der Grundwellenwicklungsfaktor 1ξ durch
die pythagoreische Summe des ersten Fourierkoeffizienten der Durchflutung be-
rechnet werden [35]. Für N = 2(p+1) resultiert dies in:

1ξ =
√

a2
1 +b2

1 (A.3)
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A.1 Herleitung der Wicklungsfaktorberechnung für mehrphasige
Zahnspulenwicklungen
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Abbildung A.1: a) Trägerwelle, b) Modulierende, c) Durchflutung und d) Wicklungsfak-
tor für m = 9, N = 36 und p = 17

mit

a1 =
1
N

2m−1

∑
i=0

cos
( π

m
i
) n/2m

∑
n=0

cos
(

π

(

n+
N

2m
i−1

))

·
(

−cos
(

2π p

N

(

n+
N

2m
i+1

))

+ cos
(

2π p

N

(

n+
N

2m
i

)))

(A.4)
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b1 =
1
N

2m−1

∑
i=0

cos
( π

m
i
) n/2m

∑
n=0

cos
(

π

(

n+
N

2m
i−1

))

·
(

sin
(

2π p

N

(

n+
N

2m
i+1

))

− sin
(

2π p

N

(

n+
N

2m
i

)))

(A.5)

(A.3) kann durch Lösen von (A.4) und (A.5) zu

1ξ =
2m

N
sin
(

π
p

N

) sin
(

π
2m

)

cos
(
π p

N

) (A.6)

reduziert werden.

A.2 Berechnung der maximalen Aussteuerung bei

Blocktaktung mehrphasiger Systeme

In Abb. A.2 ist die Klemmenspannung der ersten Maschinenphase U10 in a)
und die der k-ten Maschinenphase Uk0 in b) zum Mittelpotential gezeigt. Der
Phasenversatz beträgt zwischen den Phasen 2π/m. Die Leiter-Leiter-Spannung
zwischen den Phasen 1 und k, U1k, ergibt sich aus der Subtraktion (s. Abb. A.2
c)):

U1k =U10 −Uk0 mit k = 1, · · · , m und k ∈ N (A.7)

Die Leiter-Leiter-Spannung kann wiederum durch den Kosinussatz auf die
Strangspannung umgerechnet werden. Aufgrund des symmetrischen Systems
wird die Berechnung auf U12 beschränkt. Die Amplitude der ersten Harmoni-
schen des sich ergebenden Rechtecksignals 1Û12 wird durch die Fourierzerle-
gung bestimmt:

1Û12 =
2
π

∫ π
2m (m+2)

π
2m (m−2)

UDC · sin(t)dt (A.8)

=
4
π

UDC · sin
( π

m

)
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A.3 Berechnung der Aussteuerung bei Raumzeigermodulation des ersten Raumzeigers

Die Amplitude der ersten Harmonischen der Strangspannung 1Û1 ergibt sich
durch

1Û1 =
1Û12

√

2(1− cos 2π
m )

(A.9)

=
4
π

UDC · sin π
m

√

2(1− cos 2π
m )

=
4
π
· UDC

2
=

2
π

UDC.

Das bedeutet, dass für ein normales Mehrphasensystem in Sternverschaltung,
egal welcher Phasenzahl, eine maximale Ausnutzung der Zwischenkreisspan-
nung von 2

π bezüglich der Strangspannungsgrundschwingung möglich ist.
Als maximale Ausnutzung oder Aussteuerung wird hier das Verhältnis zwi-
schen maximaler Strangspannungsamplitude und der Zwischenkreisspannung
bezeichnet.

A.3 Berechnung der Aussteuerung bei

Raumzeigermodulation des ersten

Raumzeigers

Für die maximal mögliche Strangspannungsamplitude unter den Bedingungen
eines normalen symmetrischen Mehrphasensystems sollen im Folgenden nun
die 2m Zeiger maximaler Länge berechnet werden:
Die resultierenden Raumzeiger u im ersten d/q-System werden beschrieben
durch:

u =
2
m

m

∑
k=1

Uk0e j 2π
m (k−1). (A.10)

Wird nun die Kombination für den maximalen Raumzeiger gesucht, so ist es
ausreichend einen Raumzeiger zu betrachten, der in Richtung eines bestehen-
den Zeigers zeigt. Dazu wird der Raumzeiger in Richtung des ersten Zeigers
mit Phasenlage 0◦ ausgewählt. Durch Untersuchung von (A.10) zeigt es sich,
dass der Maximalraumzeiger berechnet werden kann, wenn (m− 1)/2 Zeiger
mit Winkel β mit π/2 ≤ β ≤ 3/2π zum resultierenden Raumzeiger u einen ne-

167



Anhang A Anhang

a)

b)

c)

Abbildung A.2: Blocktaktung: a) Spannung des Anschlusses der ersten Klemme zum
Mittelpotential b) Spannung des Anschlusses der k-ten Klemme zum
Mittelpotential c) Spannung zwischen der 1. und der k-ten Klemme

gativen Vorfaktor Uk0 haben, während der Vorfaktor Uk0 der anderen (m+1)/2
Vektoren positiv ist. Damit resultieren 2m Gesamtraumzeiger maximaler Länge.
Die Gleichung (A.10) wird auf UDC normiert und anschließend so angepasst,
dass nur noch die Raumzeiger maximaler Länge dargestellt werden:

u′ =
m

∑
k=1

1
m

e j π
m (k−m+1

2 ) (A.11)
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A.4 Simulation der Spulenkonfigurationsänderung

Damit reduziert sich die Anzahl der Gesamtraumzeiger auf 2m. Die Länge der
Zeiger |u′| wird folgendermaßen berechnet:

∣
∣u′
∣
∣=

√
√
√
√

∣
∣
∣
∣
∣

m

∑
k=1

1
m

e j π
m (k−m+1

2 )

∣
∣
∣
∣
∣

(A.12)

Die maximale Länge von u für eine unendliche Phasenzahl m ergibt sich also
durch Betrags- und Grenzwertbildung zu

lim
m→∞

∣
∣u′
∣
∣= lim

m→∞

√
√
√
√

∣
∣
∣
∣
∣

m

∑
k=1

1
m

e j π
m (k−m+1

2 )

∣
∣
∣
∣
∣

= lim
m→∞

√
√
√
√

(
m

∑
k=1

cos
(

π
m

(
k− 1

2

))

m

)2

+

(
m

∑
k=1

sin
(

π
m

(
k− 1

2

))

m

)2

=
2
π

(A.13)

A.4 Simulation der Spulenkonfigurationsänderung

Für die Umschaltung einer neunphasigen Maschine von der Polygonkonfigu-
ration Ser PG70 auf eine serielle Sternverschaltung wird eine Kopplung von
Flux2D mit Matlab Simulink durchgeführt. In Simulink wird die Regelung des
Grundwellenraumzeigers im ersten d-/q-System durchgeführt. An Flux2D wer-
den die berechneten sinusförmigen Klemmenspannungen übergeben. In Flux2D
werden mit diesen Spannungen die Ströme und das Drehmoment berechnet und
mit dem Rotorwinkel zurück an Simulink übergeben. Ebenfalls eingestellt wird,
wann welche Schalter der Umschalteinrichtung (dies ist direkt in Flux2D mit
idealen Schaltern realisiert) geschlossen werden sollen. Zusätzlich werden auch
die Regelparameter nach einer Konfigurationsänderung angepasst. Der Aufbau
dieser Simulation ist schematisch in Abb. A.3 dargestellt.
Wie in Abschnitt 3.2 beschrieben, wird die Umschaltung durchgeführt. Zu ei-
nem bestimmten Zeitpunkt werden alle Schalter beider Konfigurationen (PG70
und Y) der Umschalteinrichtung geschlossen. Gleichzeitig werden die Klem-
men kurzgeschlossen, die Quellenspannung wird also zu Null gesetzt. Da die
Schalter in Flux2D ideal sind, kann keine Kommutierung simuliert werden. Al-
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Abbildung A.3: Schematischer Aufbau der Simulation für die Spulenumschaltung in
Matlab Simulink für eine neunphasige Maschine

lerdings wird für diese Simulation die Zeitdauer eines kompletten Taktschritts,
also 100 µs, für die Stellung des Nullraumzeigers angenommen, um ausreichend
Kommutierungszeit zu gewährleisten. Die Ergebnisse sind in Abb. A.4 aufge-
führt. Durch den Kurzschluss der Maschinenklemmen bricht das Drehmoment
in a) während des Taktschritts um 12% ein, erreicht aber innerhalb weniger Takt-
schritte wieder den gewünschten Endwert. Die gestellten Klemmenspannungen
sind in b) gezeigt. In der Simulation können für die Maschine keine unzulässigen
Stromüberhöhungen in c) durch das Schließen aller Schalter (s. d))festgestellt
werden.

A.5 Halbleiterdaten

Für die Berechnung der Drehstrombrückenschaltungen bzw. der neunphasigen
Halbbrückenschaltung in Unterabschnitt 7.3.4 sind 650 V-Bauelemente für die
400 V des Zwischenkreises und 1200 V-Bauelemente für die Schaltungen mit
Hochsetzsteller (800 V Zwischenkreis) verwendet worden. Im Gegensatz zur
Umschalteinrichtung werden IGBTs mit antiparallel geschalteter Diode verwen-
det. Die Daten der 650 V-Bauelemente sind [86] entnommen. Die Berechnung
der Durchlassverluste der Umschalteinrichtung fußt auf [D11] mit der Strom-
dichte von 2,22 A/mm2. Für den Halbleiterdatensatz der IGBTs und Dioden mit
1200 V Sperrspannung bilden [D12–D15] die Datengrundlage. Nach [86] sind
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Abbildung A.4: Änderung der Konfiguration von Ser PG70 auf Ser Y: a) Verlauf des
Drehmoments b) eingeregelte Quellenspannungen c) sich einstellende
Strangströme der Maschine d) Signal für das Schließen der Schalter für
die jeweilige Konfiguration (1 entspricht geschlossen)

damit das Durchlass- und Schaltverhalten bestimmt worden. Außerdem ergibt
sich eine Stromdichte der Halbleiter von etwa 0,9 A/mm2 für die IGBTs und
die doppelte Stromdichte, 1,8 A/mm2, für die Dioden [96]. Die Gleichungen
(A.14), (A.15) und (A.16) geben die Fit-Funktionen für die jeweiligen Schalt-
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Tabelle A.1: Koeffizienten zur Beschreibung der Schaltenergien nach [86]

Energie ax bx cx R2
adj

Eon 13,67 µJ
A 2,438 µJ

Aχ 3,779 10−4

A 96,94%

Eoff 5,767 µJ
A 139,3 µJ

A - 98,99%

Erec 24,22 µJ
A 607,2 µJ

A0,6 - 94,81%

verluste an, während Tab. A.1 die Koeffizienten für die Gleichungen beinhaltet.
R2

adj ist das adjustierte Bestimmtheitsmaß und gibt die Güte des Fits an. Den Fit
selbst stellt Abb. A.5 dar.

Eon = aon · ICN +bon · I1,7−con·ICN
C (A.14)

Eoff = aoff · ICN +boff · IC (A.15)

Erec = arec · ICN +brec · I0,6
C (A.16)

Für die Durchlassverluste ist der Fit in Abb. A.6 gezeigt. Die Knickspannung
des Transistors beträgt UT0 = 0,85 V und die der Diode UD0 = 1,05 V. Der
differentielle Widerstand ist invers proportional zum Kollektordauergleichstrom
ICN. Damit kann der differentielle Widerstand des IGBTs mit rT und der der
Diode mit rD zu

rT = r′T ·
1

ICN
und rD = r′D · 1

ICN
(A.17)

mit r′T = 1,118 Ω
A und r′D = 0,6015 Ω

A angegeben werden [86].

A.6 Verschaltungen des Prototyps

In den nachfolgenden Tabellen sind die Verschaltungen der Spulen des Prototyps
für die jeweiligen Konfigurationen sowohl drei- als auch neunphasig aufgelis-
tet. Tab. A.2 zeigt die Spulenverschaltung im dreiphasigen Fall. Tab. A.3 stellt
die Verschaltung innerhalb eines Strangs und für die Sternkonfiguration im se-
riellen neunphasigen Fall dar und Tab. A.4 im parallelen neunphasigen Fall.
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A.7 Berechnungsergebnisse für die gleiche Spannungsaussteuerung des Prototyps
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Abbildung A.5: Schaltenergien in Abhängigkeit von Kollektordauergleichstrom ICN und
geschaltetem Strom IC: a) Einschaltenergie Eon, b) Ausschaltenergie
Eoff, c) Reverse-Recovery-Energie Erec

Die Verschaltung für die neunphasigen Polygonkonfigurationen befinden sich
in Tab. A.5 .

A.7 Berechnungsergebnisse für die gleiche

Spannungsaussteuerung des Prototyps

Dieses Kapitel beinhaltet die Ergebnisse der analytischen und numerischen Be-
rechnung des Prototyps bei gleicher Spannungsaussteuerung als Ergänzung zum
Kapitel 9. Abb. A.7 zeigt den Vergleich bei der seriellen Sternverschaltung in a)
für den dreiphasigen und in b) für den neunphasigen Fall.
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Abbildung A.6: a) Knickspannung und b) differentieller Widerstand von IGBT (blau)
und Diode (grün)

Auch bei gleicher Spannungsausnutzung folgt die numerische Berechnung
(blaue durchgezogene Linie) der analytischen (rote Punkte). Die numerisch
berechneten Wirkungsgradkennfelder der seriellen Sternverschaltung liegen in
Abb. A.8 a) für m = 3 und b) m = 9 vor. Deutlich ist zu erkennen, dass der
Bereich des höchsten Wirkungsgrads (> 88%) auch bei gleicher Spannungs-
ausnutzung bei der neunphasigen im Vergleich zur dreiphasigen vergrößert ist.
Der Verlustleistungsunterschied ist in Abb. A.8 c) dargestellt. Im Gegensatz zu
Abb. 9.3 c) dominiert dort die neunphasige Maschine die dreiphasige nur im
Grunddrehzahlbereich. Der Vorteil bezüglich der Verlustleistung liegt zwischen
1% und 10%. Je größer der Anteil der Kupferverluste an den Gesamtverlusten ist
(vgl. Abb. A.8 d)), desto größer wird auch die Verringerung der Verlustleistung
der neunphasigen im Vergleich zur dreiphasigen Maschine. Da der Eintritt in die
Feldschwächung bei der neunphasigen Maschine bei gleicher Spannungsausnut-
zung früher geschieht, besitzt die dreiphasige Konfiguration ab etwa 270 min−1

einen Wirkungsgradvorteil. Die Verluste werden maßgeblich durch die Kupfer-
verluste bestimmt. In den gleichen Betriebspunkten benötigt die dreiphasige
Maschine im Feldschwächbereich weniger nicht drehmomentbildenden Strom
als die neunphasige Maschine.
Abb. A.9 zeigt die analytische Berechnung (Punkte) im Vergleich zur nume-
rischen Berechnung (durchgezogene Linien) für alle Verschaltungskonfigura-
tionen in a) für den dreiphasigen und in b) für den neunphasigen Fall. Auch
hier ist festzustellen, dass die analytischen Ergebnisse sehr gut zu den numeri-
schen passen. Wie auch bei unterschiedlicher Spannungsausnutzung in Abb. 9.6
ergibt sich eine Abweichung durch die Nichteinbeziehung der drehzahlabhängi-
gen Verluste, die in der numerischen Berechnung einen erkennbaren Abfall des
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Abbildung A.7: Vergleich der analytischen und der numerischen Berechnung der
Drehmoment-Drehzahl-Charakteristik a) der dreiphasigen und b) der
neunphasigen seriellen Stern-Konfiguration mit gleicher Spannungsaus-
steuerung

Grunddrehzahlmoments bis zum Eckpunkt verursachen. Die Drehmomente bei
Drehzahl Null stimmen immer sehr gut in beiden Berechnungsarten überein.
In Abb. A.10 werden die Wirkungsgradkennfelder aller Konfigurationen der
dreiphasigen in a) und der neunphasigen Maschine in c) dargestellt. Es wurde
dabei so vorgegangen, dass für das Gesamtwirkungsgradkennfeld die Konfigu-
ration mit dem höchsten Wirkungsgrad im Betriebspunkt ausgewählt wurde.
Welche Konfiguration das jeweils ist, zeigen Abb. A.10 b) und d). Auch hier
ist der Bereich des größten Wirkungsgrads (> 90%) zum einen durch die Neun-
phasigkeit im Vergleich zur Dreiphasigkeit erhöht. Zum anderen erhöht sich der
erreichbare Spitzenwirkungsgrad durch die Spulenkonfigurationsänderung bei
beiden Phasenzahlen. Wird nun die Verlustleistung beider Phasenzahlen vergli-
chen (s. Abb. A.10 e)), so dominiert trotz gleicher Spannungsausnutzung die
neunphasige Maschine die dreiphasige. Nur in kleinen Randbereichen an der
Maximalkennlinie erreicht die dreiphasige Maschine zum Teil geringfügig hö-
here Drehmomente, was in Abb. A.10 f) zu sehen ist.
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Abbildung A.8: Simulierte Wirkungsgradkennfelder der seriellen Sternverschaltung von
a) drei- und b) neunphasig bei gleicher Spannungsausnutzung von m =
9. c) Relative Abweichung der Verlustleistung ∆rel,Pv der neunphasi-
gen seriellen Sternverschaltung im Vergleich zur dreiphasigen (gleiche
Spannungsausnutzung m = 9) d) Anteil der Kupferverluste Pcu an den
Gesamtverlusten PV bei m = 3 (Ser Y).
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Abbildung A.9: Vergleich der Drehmoment-Drehzahl-Charakteristiken a) der dreiphasi-
gen Konfigurationen und b) der neunphasigen Konfigurationen nach der
analytischen (Punkte) und numerischen Berechnung (Linie) mit gleicher
Spannungsausnutzung
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Abbildung A.10: a) Wirkungsgradkennfeld aller Konfigurationen nach der numerischen
Berechnung für m = 3 und b) die zugehörige Konfiguration mit dem
besten Wirkungsgrad. c) Wirkungsgradkennfeld aller Konfigurationen
nach der numerischen Berechnung für m = 9 mit gleicher Span-
nungsausnutzung und d) die zugehörige Konfiguration mit dem besten
Wirkungsgrad. e) Verlustleistungsvergleich für m = 9 im Gegensatz zu
m= 3 bei gleicher Spannungsausnutzung und f) Phasenzahl mit bestem
Wirkungsgrad im jeweiligen Betriebspunkt.
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Symbolverzeichnis

Abkürzungen

AFE Active Front End
ASM Asynchronmaschine
CPSR Konstantleistungsbereich (Constant Power Speed Range)
DSP Digitaler Signalprozessor
DUT Prüflingsmaschine (Device under Test)
EDM Electric Discharge Machining
FEM Finite-Elemente-Methode
FESM Fremderregte Synchronmaschine
FFT Fast Fourier Transformation
FPGA Field Programmable Gate Array
HMK Hochleistungsmodulatorkarte
HSM Hybriderregte Synchronmaschine
IGBT Insulated Gate Bipolar Transistor
LAM Lastmaschine
MOSFET Metall Oxide Semiconductor Field Effect Transistor
MTPA Maximales Moment pro Ampere (Maximum Torque per

Ampere)
PMSM Permanentmagneterregte Synchronmaschine
SVPWM Space Vector Pulse Width Modulation
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Symbolverzeichnis

Formelzeichen

Griechische Formelzeichen

β Winkel der Gesamtspannungsraumzeiger maximaler Länge
zum ersten Gesamtspannungsraumzeiger

δ Luftspalt
∆Amn,rel Prozentuale Abweichung im Betriebsbereich
∆GSM,m Gewinn, der durch eine Umschaltung der Phasenzahlen erreicht

werden kann
∆GSM,p Gewinn, der durch eine Umschaltung der Polpaarzahl erreicht

werden kann
∆GSM,w Gewinn, der durch eine Umschaltung der Spulenkonfiguration

erreicht werden kann
∆rel Maximale Messunsicherheit bezüglich der Verlustleistung
∆rel,Pv Verlustleistungsabweichung für den relativen Vergleich zweier

Wirkungsgradkennfelder
γ Phasenwinkel
γ0 Offset des Lagewinkels
γdq Winkel zwischen Stator- und Rotorfeld
γpv Phasenversatzwinkel zwischen inneren und äußeren Strömen

bei der Polygonverschaltung
γ Versatz zwischen den Phasen, so wie sie in der Dreieck- oder

Vieleckschaltung aufeinander folgen
ν Ordnungszahl der elektrischen Harmonischen
νNH Mechanische Ordnungszahl der Nutharmonischen einer

Wicklung
Ω Elektrische Statorfrequenz
ω0,R Eckdrehzahl unter Berücksichtigung des Strangwiderstands
ΩB Bezugsgröße der elektrischen Winkelgeschwindigkeit
ωeck,k Kreisfrequenz im Eckpunkt einer Umschaltkonfiguration
ωend Maximaldrehzahl
ωmech Mechanische Winkelgeschwindigkeit
ω Normierte elektrische Winkelgeschwindigkeit
ω Elektrische Kreisfrequenz
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Formelzeichen

ψ Verketteter Fluss einer Spule
ΨB Bezugsgröße des verketteten Flusses
Ψd Anteil des verketteten Flusses in d-Richtung
Ψerr Verketteter Fluss der Erregerwicklung
ψ Normierter verketteter Fluss
ψerr Normierter verketteter Erregerfluss
ψPM Normierter verketteter Permanentmagnetfluss
ψRot Normierter verketteter Rotorfluss
ψPM Durch Permanentmagnet- bzw. durch Rotorerregung

entstehende Flussverkettung
Ψq Anteil des verketteten Flusses in q-Richtung
ΨRot Verketteter Fluss, der durch den Rotor erzeugt wird
σo,R Oberwellenstreuung des Rotors
σo Oberwellenstreuung
τe Zeitkonstante des Erregerkreises
τN Nutteilung
τp Polteilung
τpb Polbedeckung
Θ Durchflutung
υk Schaltzustand einer Halbbrücke
ξgr Gruppenfaktor
ν ξ Wicklungsfaktor der ν-ten Harmonischen
ξR Wicklungsfaktor der ersten Harmonischen eines FESM-Rotors
ξsp Sehnungsfaktor
ζ Schenkligkeit

Lateinische Formelzeichen

A Strombelag
a Anzahl paralleler Spulengruppen
Am Betriebsbereich
Am,ideal Betriebsbereich der idealen Maschine
Amn Normierter Betriebsbereich, Betriebsbereichskriterium
AMOSFET Halbleiterfläche eines MOSFETs
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Symbolverzeichnis

Apn Leistungskriterium
B̂PM Amplitude der Flussdichte des Permanentmagneten
Cd Verhältnis der Flussdichtenamplitude zur Durchflutung in

d-Achse
ce Proportionalkonstante im Erregerkreis
cos(ϕ) Leistungsfaktor
Cp Polformungskoeffizient
Cq Verhältnis der Flussdichtenamplitude zur Durchflutung in

q-Achse
Di Statorinnendurchmesser
E|onoff,err Ein-/Ausschaltenergien
fm Frequenz der Modulierenden
fs Statorfrequenz
fsw Schaltfrequenz
ft Trägerfrequenz einer Zahnspulenwicklung
I Effektiver Strangstrom
ix Strom der Phase x
Î Stromamplitude
IB Strangmaximalwert des Stroms (amplitudeninvariante

Transformation)
id Stromanteil in d-Richtung
iDC1 Eingangsstrom des Hochsetzstellers
iDC2 Ausgangsstrom des Hochsetzstellers
IDN Drain-Strom eines MOSFETs
id Normierter Strom in d-Richtung
Ie Erregerstrom
ie Erregerstrom
Ierr Erregerstrom
ik Kreisstrom
iq Stromanteil in q-Richtung
iq Normierter Strom in q-Richtung
iref Referenzwert des Stroms
isc Kurzschlussstrom
isc,k Kurzschlussstrom der Konfiguration k

186



Formelzeichen

JMOSFET Stromdichte eines MOSFETs
k Änderungsfaktor
km Faktor der Änderung in der Phasenzahl
kp Faktor der Änderung in der Polpaarzahl
krot Faktor der Änderung in der Rotorerregung
kw Faktor der Änderung in der effektiven Strangwindungszahl
kξ Faktor der Änderung im Wicklungsfaktor
L Induktivität
l Normierte Induktivität
LB Bezugsgröße der Induktivität
Ld Induktivität in d-Richtung
Lde Erregerinduktivität
Msh Drehmoment an der Welle
lFe Aktive Eisenlänge
Lq Induktivität in q-Richtung
M Drehmoment
m Phasenzahl
N Nutenzahl
n Mechanische Drehzahl
nbs Anzahl an bidirektionalen Schaltern
nc Anzahl der Spulen pro Strang
nc,ind Anzahl der Spulen pro Strang, die parallel verschaltet werden

können
nc,sg Anzahl der Spulen pro Strang, die immer seriell verschaltet

werden müssen
nF Anzahl der Faktoren aus der Faktorzerlegung von nc,ind
NK Nullkomponente
nq Teilerfremder Nenner der Lochzahl q
nsk Gesamtzahl an Konfigurationsmöglichkeiten - Anzahl der

möglichen Seriell-, Parallel-, Stern- und Polygonverschaltungen
P Leistung
p Polpaarzahl
Pa Ausgangsleistung des Hochsetzstellers
Paus Ausgangsleistung
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Symbolverzeichnis

Pcond Durchlassverluste eines MOSFETs
Pcu Kupferverluste
Pe Eingangsleistung des Hochsetzstellers
Pein Eingangsleistung
pel Normierte elektrische Eingangsleistung
Pel,B Bezugsgröße der elektrischen Eingangsleistung
Pel,max Maximale Messung der elektrischen Leistung in einem

Betriebspunkt
Pel,min Minimale Messung der elektrischen Leistung in einem

Betriebspunkt
pmech Normierte mechanische Leistung
Pmech,max Maximale Messung der mechanischen Leistung in einem

Betriebspunkt
Pmech,min Minimale Messung der mechanischen Leistung in einem

Betriebspunkt
Psw|D Schaltverluste einer Diode beim Hochsetzsteller
Psw|T Schaltverluste eines IGBTs beim Hochsetzsteller
PV Gesamtverluste
PV Verlustleistung
pvgl Leistungsbedingung
PV,max Maximale gemessene Verlustleistung in einem Betriebspunkt
PV,min Minimale gemessene Verlustleistung in einem Betriebspunkt
Q Blindleistung
q Lochzahl
R Widerstand
r′DS Proportionalitätsfaktor bei proportionaler Abhängigkeit der

Halbleiterfläche vom Drainstrom
RDS(on) Kanalwiderstand eines MOSFETs
Re Widerstand der Erregerwicklung
rmax Inkreisradius bei der Raumzeigermodulation
rnorm Normierter Widerstand
Rs Wicklungswiderstand
R Strangwiderstand
Rs,Yu Auf die serielle Sternverschaltung umgerechneter Widerstand
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Formelzeichen

rVF Verkettungsfaktor
RZ Raumzeiger
s Normierte Scheinleistung
s1 Erste Stelle der Produktbildung für die Strangverschaltung
s2 Zweite Stelle der Produktbildung für die Strangverschaltung
Sel Scheinleistung
T Drehmoment
t Normiertes Drehmoment
tApn Drehmoment-Drehzahl-Charakteristik, die gerade immer die

Leistungsbedingung erfüllt
TB Bezugsgröße des Drehmoments
TFe Auf die mechanische Seite in ein Verlustmoment

umgerechneten Eisenverluste
tideal Ideales normiertes Drehmoment
TJ Sperrschichttemperatur
Tm Teilermenge
TReib Reibmoment, in dem Lager- und Luftreibung zusammengefasst

sind
tvgl Vergleichsdrehzahl-Drehmoment-Kurve
U Effektive Strangspannung
u0 Gleichtaktspannung
u0,pp Spitze-Spitze-Wert der Gleichtaktspannung
U1k Leiter-Leiter-Spannung der ersten zur k-ten Maschinenphase
UB Strangmaximalwert der Spannung (amplitudeninvariante

Transformation)
ubr Durchbruchspannung der Halbleiter
Ud Anteil der Spannung an den Maschinenklemmen in d-Richtung
ud Normierte Spannung in d-Richtung
UDC Zwischenkreisspannung
uDC1 Eingangsspannung des Hochsetzstellers
uDC2 Ausgangsspannung des Hochsetzstellers
uerr Erregerstrom
uind,max Induzierte Spannung bei Maximaldrehzahl
uind,k Induzierte Spannung bei Maximaldrehzahl der Konfiguration k
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Symbolverzeichnis

Uk0 Klemmenspannung der k-ten Maschinenphase zum
Mittelpotential

Uq Anteil der Spannung an den Maschinenklemmen in q-Richtung
uq Normierte Spannung in q-Richtung
uref Referenzwert der Spannung
usk Spannung an den Klemmen einer Spule
ûS,PG Strangspannungszeiger (Polygonverschaltung)
ûS,Y Strangspannungszeiger (Sternpunktverschaltung)
u Spannungsraumzeiger
u Gesamtspannungsraumzeiger im ersten d-/q-System
u′ Normierter Gesamtspannungsraumzeiger maximaler Länge
~kx Gesamtzahl aller möglichen Konfigurationen, die für ein

Design verwendet werden sollen
Vol Maschinenvolumen
W Spulenweite einer Durchmesserwicklung
w Effektive Strangwindungszahl
werr Erregerwindungszahl
wp Windungszahl einer Erregerspule
wPGx Windungszahl der Polygonkonfiguration x
wsp Windungen einer Spule
wY Windungszahl der seriellen Sternverschaltung
yp Spulenweite
zn Anzahl aller Windungen in einer Nut

Indizes

0 Nullkomponente
0 Mittelpotential
0 Offset
1 {} Grundwelle bzw. erste Harmonische von {}
B Bezugswert
b Basiswert
d d-Richtung
eck Eckpunkt
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Formelzeichen

el Elektrisch
err Erregerkreis
FESM Fremderregte Synchronmaschine
ideal Ideale Charakteristik
k Konfiguration
max Maximum
mech Mechanisch
min Minimum
NH Nutharmonische
GW Grundwelle
PGx Polygonkonfiguration x
PMSM Permanentmagneterregte Synchronmaschine
pp Spitze-Spitze-Wert
q q-Richtung
R Rotor
ref Werte eines Referenzdesigns
S Stator
SM Synchronmaschine
Y Sternverschaltung
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In dieser Arbeit werden die Möglichkeiten für eine höhere 

Ausnutzung von Synchronmaschinen durch Mehrphasig-

keit, Spulenkonfigurationsänderungen und Polpaarzahl-

umschaltungen untersucht und ihre Auswirkungen auf die 

Drehmoment-Drehzahl-Charakteristik sowohl analytisch 

als auch numerisch berechnet. Neben der ausführlichen 

Darlegung der Voraussetzungen ihrer Anwendung wird 

ein Werkzeug für die Bewertung geschaffen, das in der 

Lage ist, die Veränderung in der Drehmoment-Drehzahl-

Charakteristik und die Scheinleistungsausnutzung zu 

evaluieren.
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