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Kurzfassung  

Die vorliegende Forschungsarbeit beschäftigt sich mit der Auswirkung des 

Rotorlagegeber-Systems, als Schnittstelle zwischen den Einzelkomponen-

ten, auf das E-Motor-System. Diese Sensorik ist in aktuellen Drehstroman-

triebssystemen integriert und stellt der Leistungselektronik die Informa-

tion zur Rotorlage bereit. Zunächst werden verschiedene physikalische 

Messprinzipien vorgestellt. Anschließend wird anhand der Systemanfor-

derungen ein Rotorlagegeber ausgewählt. Im Betrieb eines E-Motor-Sys-

tems treten Winkelfehler auf, die vom Bauraum, der Montage und vom Ge-

bersystem selbst beeinflusst werden. Um auftretende Fehlerquellen zu 

identifizieren, wird ein Modell für den Rotorlagegeber vorgestellt. Dieses 

wird zunächst analytisch aufgebaut und um ein Permeanz-Kapazitäts-Mo-

dell erweitert. Durch eine Finite-Elemente Simulation können die vorge-

stellten Modelle nachgeschärft und sowohl mechanische als auch elektri-

sche Fehlerfälle simuliert werden. Die Ergebnisse dieser Simulation wer-

den durch Messungen an einem Komponentenprüfstand validiert. 

Anschließend wird die Signalerfassung, Vorfilterung und Verarbeitung be-

leuchtet sowie die Auswirkungen auf den Winkelfehler untersucht. Nach 

der Identifikation von Einflussgrößen wird der Umgang mit Signalfehlern 

und deren Kompensation aufgezeigt. Der Einfluss des daraus resultieren-

den Drehmomentfehlers auf das E-Motor-System wird in einem abschlie-

ßenden Kapitel dargestellt. Hierfür werden ein Gütekriterium formuliert 

und die Ergebnisse der Systemsimulation vorgestellt. 
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Abstract   

This research work deals with the effects of the rotor position sensor sys-

tem on the electric motor system as an interface between the individual 

components. The sensor technology is integrated in current three-phase 

drive systems and provides the power electronics with information about 

the rotor position. First, the different physical measuring principles are 

presented. Then a rotor position encoder is selected based on the system 

requirements. During operation of an electric motor system, angular er-

rors occur which are influenced by the installation space, the mounting and 

the encoder system itself. A model for the rotor position sensor is pre-

sented in order to identify sources of error. First, this is built up analyti-

cally and extended by a permeance-capacitance model. These models can 

be resharpened and mechanical as well as electrical failure cases can be 

simulated by a finite-element-simulation. To validate the simulation, the 

results are verified with measurements on a component test bench. The 

signal acquisition, pre-filtering and processing are examined subsequently 

and the effects on the angle error are analysed. After the identification of 

influencing variables, the handling of signal errors and their compensation 

is demonstrated. The influence of the resulting error on the electric motor 

system is described in a concluding chapter. Therefore, a quality criterion 

is formulated, and the results of the system simulation are presented. 
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1 Einleitung  

Gegen Muskelkraft, Wasserdampf oder elektrisch angetriebene Fahrzeuge 

konnte sich im Laufe des 19. Jahrhunderts das Automobil von Karl Benz 

mit Verbrennungsmotor durchsetzen [1]. 

Die zunehmenden öffentlichen Diskussionen über Themen wie realitäts-

nahe Verbräuche, CO2-Belastung durch Abgase oder Feinstaubfahrverbote 

erzwingen ein Umdenken in der Antriebstechnologie [2, 3]. Durch den Ein-

satz des Elektromotors als Starter im Verbrennungsmotorsystem konnte 

ein großer Komfortgewinn erzielt werden. Die Vielfalt erstreckt sich von 

12 V- bis 48 V-Starter über integrierte Lösungen bis hin zu Riemenstarter-

generatoren. Lange Zeit konnten sich Elektromotoren wegen der geringen 

Reichweite als Antrieb nicht behaupten [4]. Daher fristeten sie bisher ein 

Dasein als Nebenaggregat oder als Antrieb für Scheibenwischer und Fens-

terheber.  

Gepaart mit technologischen Fortschritten in der Zellchemie und Batte-

rieintegration konnten Fahrzeuge zur Serienreife gebracht werden, die 

sich lokal emissionsfrei bewegen [5] und sich in den Punkten Fahrspaß 

und Reichweite mit konventionellen Fahrzeugen messen können [6]. Noch 

stellen diese Lösungen Nischenprodukte dar, jedoch wird erwartet, dass 

sich in den nächsten Jahren die Anzahl von Neuzulassungen stark zu Guns-

ten der Elektrofahrzeuge entwickeln wird [7]. Unabhängig davon, ob die 

Energiebereitstellung durch eine Batterie oder Brennstoffzelle erfolgt, 

steht der elektrische Antrieb im Mittelpunkt. Bis dahin ist der Hybridan-

trieb eine Übergangslösung, um Verbrennungsmotor und Elektroantrieb 

in einem Antriebsstrang zu kombinieren. Die Symbiose aus beiden Antrie-

ben soll einen effizienteren und leistungsfähigeren Antriebsstrang bereit-

stellen. Dafür wurden die Einzelkomponenten, wie die Leistungselektronik 

[8–10], die elektrische Maschine und der Energiespeicher [11, 12] im Wir-

kungsgrad und in der Leistungsdichte stetig verbessert. In dieser Untersu-

chung soll die Integration der Einzelkomponente Variabler Reluktanz- 

(VR-) Resolver beleuchtet und Optimierungsansätze für das Gesamtsystem 

aufgezeigt werden. 
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1.1 Motivation – Der Rotorlagegeber als wichtiger 
Bestandteil im elektrischen Antriebsstrang  

Neben konventionellen Fahrzeugherstellern wie beispielsweise Daimler, 

BMW, Audi und VW versuchen auch reine Elektrofahrzeughersteller wie 

BYD, BBAC oder Tesla, ihre Fahrzeuge am Markt zu platzieren. Lag in 

Deutschland die Quote bei den Neuzulassungen zwischen elektrifizierten 

Fahrzeugen zu konventionellen Fahrzeugen im Jahr 2017 noch bei circa 

1,6 %, erhöht sich diese im Jahr 2020 auf circa 13,5 %. Weltweit zeichnet 

sich eine ähnliche Entwicklung ab. Im Jahr 2017 wurden circa 3,4 Millionen 

Elektrofahrzeuge verzeichnet. Dies stieg im Jahr 2020 auf circa 10,9 Milli-

onen an [13–15]. Alle elektrischen Antriebsstränge der unterschiedlichen 

Hersteller haben eines gemeinsam, sie verfügen über eine Sensorik zur De-

tektion der Rotorlage. Dabei spielt es keine Rolle, welche Maschinentopo-

logie zum Einsatz kommt, das Erfassen der exakten Rotorposition ist aus 

mehreren Gründen essenziell: 

• Für eine robuste Regelung, die Funktionen wie das Anfahren an 

Bordsteinkanten ermöglicht. 

• Um eine sichere Regelung des Antriebsstranges und die damit ein-

hergehende funktionale Sicherheit zu jeder Zeit zu gewährleisten 

[16].  

• Für die Darstellung von Komfortfunktionen wie den Zustart, die 

Start-Stopp-Automatik oder Schubunterbrechungskompensation. 

• Für die Einstellung betriebsoptimaler Arbeitspunkte des Verbren-

nungsmotors durch Lastpunktverschiebung. 

• Um bei der Zertifizierung nach ECE-R85 die angegebene maximale 

Nutzleistung mit ±2 % zu erreichen [17]. 

• Um bei der jährlichen Überprüfung der Produktion die maximale 

Abweichung von ±5 % der zertifizierten Nutzleistung einzuhalten 

[17]. 

Obwohl die Bestimmung der Wellenleistung für viele Anwendungen eine 

wichtige Voraussetzung darstellt, wird im elektrischen Antriebsstrang auf 

eine direkte Messung des Drehmoments verzichtet. Der Rotorwinkel wird 

messtechnisch erfasst und damit die Drehzahl bestimmt. Zusammen mit 

der AC-Strom-Messung kann das Drehmoment beziehungsweise die Wel-
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lenleistung berechnet werden. Daher ist es entscheidend, die physikali-

schen Größen genau zu erfassen. Für den Rotorwinkel kann dies mit einem 

physischen Geber oder durch ein geberloses Verfahren ermittelt werden 

[18, 19].  

Der Untersuchungsschwerpunkt der vorliegenden Arbeit ist der Variable 

Reluktanz-Resolver. Die folgende Auflistung der geberlosen Verfahren 

stellt daher einen Überblick dar und zeigt die Grenzen der jeweiligen Ver-

fahren auf. Unterschieden wird dabei zwischen nicht adaptiven und adap-

tiven Verfahren, neuronalen Netzen, sowie dem Einprägen von hochfre-

quenten Zusatzsignalen [20]. 

• Bei nicht adaptiven Verfahren werden leicht zugängliche Messgrö-

ßen verwendet und es gibt keine Rückkopplung. Ein Beispiel für 

dieses Verfahren ist die Schlupfdrehzahlschätzung für Asynchron-

maschinen. Dieses Verfahren kann auf Statorgleichungen oder 

Flussgleichungen beruhen. Ein Nachteil dieses Verfahrens ist die 

Beschränkung in der Dynamik [21]. Die Berechnung mit Statorglei-

chungen ist empfindlich auf Messrauschen. Durch die Verwendung 

eines Verzögerungsgliedes kann dies verbessert werden, ver-

schlechtert aber die Dynamik des Systems zusätzlich [22]. Dem ge-

genüber steht die Berechnung auf Basis der Flussgleichungen. Hier-

bei ist der zunehmende Drehmomentfehler für kleine Drehzahlen 

nachteilig [23, 24]. Beide Verfahren eignen sich nicht für den Still-

stand. 

• Bei den adaptiven Verfahren soll die Schätzung des Rotorwinkels 

durch eine Rückkopplung verbessert werden. Hierbei kommen 

Verfahren nach dem Hyperstabilitätskriterium, mit Kalmanfilter 

und die Methode der minimalen Fehlerquadrate zum Einsatz. Eine 

weitere Unterteilung der adaptiven Verfahren nach dem Hypersta-

bilitätskriterium sind Model Reference Adaptive Systems (MRAS) 

und Anwendungen mit Luenberger-Beobachter. Die Grundlage für 

die MRAS-Verfahren bildet die Berechnung der induzierten Span-

nung [25-27], der Flussgleichungen [28–30] oder der Blindleistung 

[26, 31]. Alle drei Verfahren weisen allerdings Schwächen für Dreh-

zahlen gegen Null auf. Beim Einsatz des Luenberger-Beobachter ist 

grundsätzlich das beste adaptiven Verhalten zu verzeichnen [32]. 

Das System zeigt stabileres Verhalten auch bei kleinen Drehzahlen 
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und ist weniger schwingungsanfällig. Das Kalmanfilter unterschei-

det sich zum Luenberger-Beobachter in der Form der Rückführung. 

Dieses Filter wird eingesetzt, wenn besonders verrauschte Signale 

die Schätzung der Parameter beeinflussen [33]. Auch diese Verfah-

ren sind nicht für den Betrieb im Drehzahlbereich nahe Null geeig-

net. 

• Neuronale Netze sind nichtlineare Verfahren, die häufig zwei- oder 

dreischichtig angewandt werden. Das einfachere zu realisierende 

zweischichtige Modell ermöglicht eine Grundwellenbetrachtung 

[34]. Durch die Erweiterung um eine Schicht wird die Adaption er-

leichtert und durch mehr als ein Gewicht gelernt [35]. Als nachteilig 

erweist sich bei beiden Verfahren der Stabilitätsnachweis des Lern-

vorganges [36]. Ein Betrieb im Stillstand ist nicht möglich. 

• Der Nachteil der bisher aufgezeigten Verfahren bei kleinen Dreh-

zahlen und im Stillstand wird durch das Verfahren der Einprägung 

mit hochfrequenten Zusatzsignalen aufgehoben. Das erste dieser 

Verfahren wurde unter dem Namen „Inform“ vorgestellt [37]. Bei 

Drehzahl Null ist es möglich, das volle Drehmoment der Maschine 

zu nutzen. Aus dem ursprünglichen Verfahren haben sich bereits 

diverse Modifikationen abgeleitet. Diese unterscheiden sich in der 

Art der Signal-Injektion [38, 39]. Auch Randbedingungen wie 

asymmetrischer Aufbau, Unterschiede in der Induktivität in der d- 

und q-Achse oder Zugänglichkeit des Sternpunktes der Maschine 

beeinflussen die Anwendbarkeit des Verfahrens [40]. Neben der 

Maschine muss auch die Signalverarbeitung im Stande sein, die 

hochfrequenten Signale zu erfassen und zu filtern. Die Filterung 

und die Rechenzeit bestimmen die Dynamik des Verfahrens und 

damit die Dynamik des gesamten Antriebes. Ein weiterer Nachteil 

stellt das injizierte hochfrequente Signal selbst dar. Es resultiert ein 

hochfrequentes Drehmoment, das eine akustische Beeinträchti-

gung zur Folge hat [19]. Bei einem akustisch optimierten System ist 

ein hochfrequentes Injektionsverfahren daher nicht anwendbar.  

Diese Übersicht zeigt, dass keines der genannten Verfahren für sich isoliert 

eine robuste und allgemeingültige Alternative für ein physisches Gebersys-

tem darstellt. In der Literatur sind Ansätze zu finden, die die Vorteile der 

einzelnen Verfahren über den gesamten Betriebsbereich der Maschine 

kombinieren [41]. Für ein robustes und sicheres System bietet sich nur die 
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Kombination aus physischem Geber und softwarebasierten Positionsbe-

stimmungsverfahren an. Damit kann ein Gebersystem, in Kombination mit 

einer sensorlosen Regelung, die gleichen oder sogar höhere Anforderun-

gen an Sicherheit, Zuverlässigkeit und Drehmomentgenauigkeit erreichen. 

Der physische Geber ist notwendig, um die Anforderungen der funktiona-

len Sicherheit zu erfüllen. Funktionen wie Anfahren an der Bordsteinkante 

können damit komfortabel umgesetzt werden. Im Betrieb kann bei höhe-

ren Drehzahlen auf das geschätzte Signal geregelt werden. Die Drehmo-

mentgenauigkeit wird durch den geringeren Signalrauschabstand verbes-

sert. Das Signal des physischen Gebers muss zur Verifikation der Schät-

zung vorhanden sein. Im Falle eines Defekts am Rotorlagegeber kann mit 

der Winkelschätzung ein Notlaufbetrieb mit eingeschränkter Funktionali-

tät ermöglicht werden. Im Schadensfall kann damit auch noch die nächst-

gelegene Werkstatt aufgesucht werden. 

Für ein robustes und sicheres System ist daher entscheidend, dass der ge-

messene oder geschätzte Wert der Winkelinformation möglichst nahe am 

wahren Wert liegt. Aus der Literatur sind diverse Verfahren zur messtech-

nischen Erfassung der Rotorlage bekannt. Allerdings wird nur selten auf 

die unterschiedlichen elektrischen und mechanischen Einflussfaktoren 

oder Fehlerquellen eingegangen. Konzeptrichtlinien für die Integration 

des Sensors in einen integrierten Antrieb sind nicht Stand der Technik. 

Diese sollen durch die vorliegende wissenschaftliche Arbeit aus System-

sicht erarbeitet werden.  

1.2 Ziel der Arbeit im Kontext zum Stand der 
Technik – Der VR-Resolver im E-Motor-System 

Die Zielsetzung dieser Forschungsarbeit ist die ganzheitliche Betrachtung 

des Rotorlagegeber-Systems. Dafür wird ein VR-Resolver analytisch unter-

sucht und ein experimenteller Nachweis von hergeleiteten Winkelfehler-

gleichungen geführt. Im Anschluss wird ein Kompensationsverfahren vor-

gestellt, mit dem der resultierende Winkelfehler minimiert werden soll.  

Aus der Literatur sind Modelle bekannt, die Einflussfaktoren auf den Win-

kelfehler, wie beispielsweise Herstellungsparameter in der Fertigung, be-
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leuchten, siehe [42, 43]. Mit geometrischen Einflussgrößen und Fehler-

quellen beschäftigt sich [II]. In dieser Arbeit werden Simulationsmodelle 

vorgestellt, mit denen das Design eines Variablen Reluktanz-Resolvers in 

einer aktuellen Bauraumsituation überprüft werden kann. Dabei wird ex-

plizit auf den Einfluss der Gebergeometrie auf das Winkelsignal eingegan-

gen. Neben den mechanischen werden auch die elektrischen Einflusspara-

meter simulativ bewertet. Die Simulationen werden anschließend durch 

Messungen an einem Komponentenprüfstand validiert. Damit ist es mög-

lich, die Einflüsse auf den Rotorlagegeber, durch die konstruktiven Ände-

rungen im E-Motor-System, einfach und schnell zu überprüfen. Ein Fahr-

zeughersteller als Systementwickler ist damit im Stande, mögliche Ge-

beränderungen zu simulieren und gemeinsam mit dem Komponenten-

lieferanten zu bewerten. Die mechanischen Einflussfaktoren werden unter 

anderem durch geometrische Randbedingungen beeinflusst. Zudem ste-

hen Änderungen in der Geometrie in Wechselwirkung zu elektrischen Pa-

rametern des Gebers. Beispielsweise bestimmt die Vorgabe einer Exzent-

rizität die minimale Luftspalthöhe und verändert damit den notwendigen 

Erregerstrom, wodurch Anpassungen der elektrischen Schnittstelle auch 

in der Leistungselektronik berücksichtigt werden können. 

Die gewonnenen Erkenntnisse aus der Simulation werden für die Imple-

mentierung eines neuen Fehlerkompensationsverfahrens herangezogen. 

Da das Drehmoment keine direkt gemessene Größe ist und damit nicht 

ausgeregelt werden kann, verbleibt eine Drehmomentungenauigkeit. In 

[44] wird ein Verfahren zum Umgang mit radialer Exzentrizität vorgestellt, 

wobei sich [45, 46] mit dem korrekten Umgang mit Amplitudenfehlern 

auseinandersetzen. Der in dieser Arbeit vorgestellte Ansatz betrachtet 

keine Fehlerursache isoliert, sondern analysiert die Rohsignale des Geber-

systems ganzheitlich. Um die Drehmomentgenauigkeit als essenziellen Gü-

tefaktor zu optimieren, wird ein neues Winkelfehlerkompensationsverfah-

ren vorgestellt. 

Aus der Literatur sind diverse Ansätze für Kompensationsverfahren be-

kannt. Einige der Verfahren werden auf den geschätzten Winkel in einem 

sensorlosen Betrieb angewandt, wie beispielsweise in [47], [48] und [49]. 

Hierbei werden Verbesserungen des Winkelfehlers auf etwa 2 % erreicht. 

Wird die elektrische Maschine allerdings mit einem physischen Geber be-

trieben, liegen die Anforderungen an das Winkelsignal höher. Ein weiterer 
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Ansatz ist, bei permanenterregten Synchronmaschinen durch die Vek-

torfeldorientierte Regelung den d-Strom zu Null zu regeln. Das Gütekrite-

rium für das Winkelfehlerkompensationsverfahren ist dann der Stromrip-

pel auf der d-Achse, siehe [50] und [51]. Dieses Verfahren setzt voraus, 

dass kein Reluktanzanteil genutzt wird und die Maschine nicht im Feld-

schwächbereich betrieben werden soll. In [52] und [53] wird ein Ansatz 

vorgestellt, der über den gesamten Betriebsbereich der elektrischen Ma-

schine eingesetzt werden kann. Es wird allerdings nur der Offset- und 

Amplituden-Fehler behandelt, zudem wird die Dynamik der Maschine 

durch das Kompensationsverfahren eingeschränkt. 

Die Zielsetzung für das neue Winkelfehlerkompensationsverfahren ist da-

her, den Winkelfehler zu reduzieren, die erreichbare Drehmomentgenau-

igkeit zu erhöhen und die Dynamik des elektrischen Antriebes über den 

gesamten Betriebsbereich nicht einzuschränken. 
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2 Das E-Motor-System 

In diesem Kapitel wird das E-Motor-System definiert und seine System-

grenzen aufgezeigt. Die Anforderungen für das E-Motor-System werden 

aufgelistet und der Stand der Technik beschrieben. Daraus werden die An-

sätze der folgenden Untersuchungen abgeleitet.  

Der Begriff E-Motor-System beschreibt die selbst gesetzte Systemgrenze 

innerhalb des elektrischen Antriebsstranges, siehe Abb. 1. Es beinhaltet die 

Hardware und Software der Leistungselektronik, die elektrische Maschine 

und den Rotorlagegeber (RLG). Der Rotorlagegeber ist funktionsbedingt 

ein Teil der elektrischen Maschine, jedoch aufgrund des Fokus der vorlie-

genden Untersuchung räumlich getrennt dargestellt. 

 

Abb. 1: Systemgrenze und Komponenten des E-Motor-Systems 

Die Bereitstellung der elektrischen Energie kann dabei durch einen Batte-

riespeicher, eine Brennstoffzelle oder eine Generatoreinheit erfolgen. Das 

E-Motor-System kann elektrische Energie aufnehmen und abgeben. Die 

elektrische Maschine dient als Energiewandler und kann über die System-

grenze hinaus mechanische Energie abgeben oder aufnehmen. Untersucht 

werden soll die Wechselwirkung der Einzelkomponenten durch das Ver-

bindungselement des Rotorlagegebers in automobiler Anwendung. Abb. 2 

zeigt die Integration des E-Motor-Systems in ein Plug-In Hybrid-Fahrzeug 

mit einer getriebeintegrierten E-Maschine (GEM).  
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Abb. 2: Schema Plug-In Hybrid mit getriebeintegrierter Maschine 

 

In der automobilen Anwendung werden Fahrzeuge mit elektrischem An-

trieb in hybridelektrische Fahrzeuge (HEV), rein batteriegetriebene Fahr-

zeuge (BEV) und Elektrofahrzeuge mit Brennstoffzelle (FCEV) unterteilt. 

Eine weitere Klassifizierung der Architektur lässt sich nach der Leistung 

der verbauten elektrischen Maschine wie folgt treffen [54, 55]: 

• Micro Hybrid, typische Motorleistung ist < 2 kW für Fahrzeuge mit 

Start-Stopp Funktion, die rudimentär rekuperieren können. 

• Mild Hybrid, typische Motorleistung von 10 bis 15 kW für Fahr-

zeuge mit Start-Stopp Funktion, die darüber hinaus Unterstützung 

im Fahrbetrieb durch Boosten oder Lastpunktverschiebung ermög-

lichen, wie zum Beispiel Riemen-Starter-Generator (RSG) oder in-

tegrierte Starter-Generator (ISG) 

• Full Hybrid, Ausführung als klassischer Parallelhybrid, der zu den 

bereits genannten Funktionen auch rein elektrisches Fahren mit 

geringer Reichweite von wenigen Kilometern ermöglicht, typi-

scherweise ab 40 kW. 
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• Plug-In Hybrid, die elektrische Reichweite ist bei diesen Fahrzeu-

gen deutlich erhöht. Sie liegt typischerweise bei 20 –  80 km. Die 

Batterie kann durch Anschluss an das Versorgungsnetz geladen 

werden.   

• Battery Electric Vehicles sind Fahrzeuge, die aufgrund der hohen 

Batteriekapazität hohe elektrische Reichweiten aufweisen, typisch 

sind mehrere hundert Kilometer. 

• Fuel-Cell Electric Vehicles sind Fahrzeuge die typischerweise eine 

geringere Batteriekapazität als Battery Electric Vehicles aufweisen. 

Durch die Brennstoffzelle sind allerdings vergleichbare elektrische 

Reichweiten zu erzielen.  

Getriebeintegrierte Maschinen sind in der Regel sehr kurz bei vergleichs-

weise großem Durchmesser. Die Integration in den konventionellen An-

triebsstrang benötigt Bauraum zwischen dem Verbrenner und dem Wand-

lergehäuse (Getriebe). Die maximale Länge des Antriebsstranges ist zum 

Beispiel durch Vorgaben der Crashsicherheit begründet und kann nicht be-

liebig vergrößert werden.  

Das Verbindungselement der E-Motor-System Einzelkomponenten ist der 

Rotorlagegeber. Dieser ist klassischerweise in der elektrischen Maschine 

verbaut und stellt über die Signalleitungen eine Verbindung zur Leistungs-

elektronik her. In der Leistungselektronik findet die Signalwandlung statt 

und die Lageinformation wird der Regelung für Berechnungen zur Verfü-

gung gestellt. Dies zeigt anschaulich die zentrale Rolle des Rotorlagegebers 

im E-Motor-System. Im ersten Abschnitt dieses Kapitels wird daher allge-

mein auf Rotorlagegeber und deren Wirkprinzipien eingegangen. 

2.1 Der Rotorlagegeber 

Rotorlagegeber lassen sich nach den physikalischen Wirkprinzipien unter-

scheiden, welche für die Erfassung von Position und Drehzahl verwendet 

werden. Für den Einsatz im E-Motor-System muss der Geber die Lage ab 

dem Einschaltzeitpunkt absolut ausgeben können. Des Weiteren muss der 

rotatorische Messgrößenaufnehmer den Rotorwinkel über eine elektri-

sche Periode ausgeben können, siehe Abb. 3 blau hervorgehoben. 
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Abb. 3: Einteilung der Gebersysteme 

Bei Gebern mit einer Polpaarzahl größer eins bedeutet das, dass keine ab-

solute Positionsbestimmung über eine mechanische Umdrehung mehr 

möglich ist. Üblicherweise wird die Polpaarzahl passend zur Maschine ge-

wählt. Dies ist zunächst losgelöst vom physikalischen Funktionsprinzip 

und die Ausgangsgröße ist die Lage des Rotors bezogen auf den Stator [56]. 

Der Aufnehmer nutzt ein physikalisches Prinzip, welches zunächst von 

Störgrößen bereinigt werden muss. Es folgt ein entsprechend dem physi-

kalischen Messprinzip angepasste Messumformung, bevor das Signal in di-

gitaler Form einer Signalverarbeitung zur Verfügung gestellt werden kann. 

Diese Messkette zeigt schematisch Abb. 4. 

 

Abb. 4: Messkette der Winkelerfassung 

Im folgenden Abschnitt wird auf die physikalischen Messprinzipien einge-

gangen und es wird aufgezeigt, nach welchen Kriterien das Gebersystem 

ausgewählt werden kann. 
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2.1.1 Grundlagen Rotorlagegeber und die physikalischen Messprin-
zipien 

Im folgenden Abschnitt werden nur noch rotatorische Gebersysteme auf-

gezeigt, welche sich nach ihren physikalischen Messprinzipien unterteilen 

lassen. Sie können beispielsweise mechanisch, optisch, kapazitiv oder 

magnetisch arbeiten und werden nachfolgend einzeln aufgeführt und be-

schrieben. 

2.1.1.1 Mechanisches Messprinzip  

Der Potentiometergeber zählt zu den analogen Aufnehmern. Eine leitfä-

hige Schicht ist auf eine Scheibe aufgebracht, welche über Schleifkontakte 

mit einer Spannungsquelle verbunden ist. Über eine Umdrehung verändert 

sich der Widerstand linear und die Auflösung des absoluten Wertes ist nur 

durch die nachgeschaltete Auswertung begrenzt. Durch den Einsatz von 

Schleifkontakten ist der Aufnehmer verschleißbehaftet. Ein weiterer Nach-

teil ist, dass bei schnellen Bewegungsänderungen Abhebeerscheinungen 

auftreten können, siehe [57]. 

2.1.1.2 Optisches Messprinzip 

Optische Geber besitzen eine oder mehrere Code-Spuren wie in Abb. 5 dar-

gestellt. Diese lichtundurchlässigen Bereiche sind auf einem lichtdurchläs-

sigen Träger aufgebracht. Die Code-Spuren bewegen sich an einem licht-

empfindlichen Sensor vorbei. Abhängig vom erfassten Bereich vor dem 

Sensor gibt dieser ein entsprechendes Strom- oder Spannungssignal aus, 

das anschließend für eine Lagebestimmung verwendet werden kann. 

Absolute optische Geber sind in ihrer Auflösung stark beschränkt und ge-

nügen nicht den Anforderungen für den automobilen Einsatz. Inkremen-

telle Lagegeber können eingesetzt werden, wenn nach Wiedereinschalten 

die Möglichkeit besteht, eine Referenzfahrt durchzuführen, oder ein Start 

ohne die exakte absolute Position möglich ist. Unter einer Referenzfahrt 

wird eine Drehbewegung verstanden, bei der die in Abb. 5 rechts, innen-

liegend dargestellte Referenzmarke detektiert wird. Erst danach ist durch 

inkrementelles Aufaddieren die absolute Position bekannt. 
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Abb. 5: Absolute (links) und inkrementelle (rechts) Geberscheibe eines 
optischen, rotatorischen Messsystems 

2.1.1.3 Kapazitives Messprinzip 

Der Aufbau eines kapazitiven Gebers ähnelt dem eines Plattenkondensa-

tors. Zwischen zwei feststehenden Elektroden wird eine Spannung ange-

legt, dazwischen rotiert eine geformte Scheibe als Dielektrikum im elektri-

schen Feld, siehe Abb. 6. Durch die Form des Dielektrikums können an den 

zwei Messstellen die beiden Spannungen 𝑢1 und 𝑢2 gemessen werden. Mit 

diesen beiden Signalen kann die Position des Rotors absolut bestimmt 

werden.  

 

Abb. 6: Schema kapazitiver Rotorlagegeber, ein Schnitt durch eine Elekt-
rode zeigt das geformte Dielektrikum 
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Lange Zuleitungen führen leicht zu Störungen, denn die Kapazität des Auf-

nehmers liegt in der gleichen Größenordnung [57]. Daher werden die Auf-

nehmer mit einer integrierten Auswertung ausgestattet. Übertragen wird 

die Lageinformation mittels eines analogen Signales oder direkt in digita-

ler Form. 

2.1.1.4 Magnetisches Wirbelstromprinzip 

Dieser Geber erzeugt mit einem hochfrequenten Feld in einem ferromag-

netischen Rotor einen Wirbelstrom, siehe Abb. 7. Dabei wird zwischen 

Sensoren mit Gleich- und Wechselfeld sowie besonders hoher Erregerfre-

quenz unterschieden [58]. Aus dieser Anregung resultiert ein Kreisstrom, 

der ebenfalls ein Magnetfeld ausbildet. Die Rückwirkung dieses Feldes 

wird mit Planarspulen im Geber erfasst. In der Auswertung wird daraus 

die absolute Position des Rotors bestimmt. 

 

Abb. 7: Wirbelstromsensor mit hochfrequentem Erregerfeld induziert ei-
nen Wirbelstrom zur Positionsbestimmung in das Flügelrad 

2.1.1.5 Magnetischer Halleffekt 

Im automobilen Einsatz kommen sowohl inkrementelle als auch absolute 

Halleffektaufnehmer zum Einsatz. Der inkrementelle Halleffektgeber be-

steht aus drei, zueinander elektrisch um 120° versetzten Hall-Elementen. 

Der Rotor ist eine Zahnscheibe mit 60 Zähnen, aus dessen Umfang zwei 

Zähne herausgebrochen werden. Diese künstliche, vergrößerte Zahnlücke 

dient dem Messsystem als Referenzmarke, wie in Abb. 8 dargestellt. Dieser 

Aufnehmer wird als Kurbelwellensensor in Fahrzeugen mit Verbren-
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nungsmotoren eingesetzt. Erst nachdem die Referenzmarke die Hall-Sen-

soren passiert hat, ist eine absolute Position bestimmbar. Eine Möglichkeit, 

um ab Systemstart eine absolute Position bereit zu stellen ist, vor der Ab-

schaltung die Position zu speichern und den Verbrennungsmotor damit 

vorab zu positionieren. Wird die Position im abgeschalteten Zustand ver-

ändert, durch beispielsweise das Abschleppen des Fahrzeugs, ist die Posi-

tion erst nach Erreichen der Referenzmarke wieder absolut bekannt. In 

diesem Fall könnten Komfortfunktionen wie Wechselmomentkompensa-

tion beim Start nicht korrekt ausgeführt werden.  

 

Abb. 8: Kurbelwellensensor aus Zahnscheibe und Hall-Sensoren 

Zur Bestimmung der absoluten Lage benötigt der Halleffektgeber eine 

magnetisierbare Rotorspur. Über den Umfang ist die magnetische Feld-

stärke im Rotor positionsabhängig. Der Messaufnehmer detektiert die pe-

riodische Zu- und Abnahme der magnetischen Feldstärke und setzt diese 

in entsprechende Spannungssignale um. Aus diesen Spannungssignalen 

wird die Lage errechnet. 

2.1.1.6 Magnetisch-Induktives Messprinzip 

Der Resolver mit Rotorerregung über Bürsten wurde bereits im Jahr 1940 

am MIT für militärische Anwendungen entwickelt und 1970 zum bürsten-

losen Resolver mit Drehtrafo weiterentwickelt. Der heute gebräuchliche 

mehrpolige bürstenlose Variable Reluktanz-Resolver, siehe Abb. 9, wurde 

1980 erstmals angeboten und bis 1990 für den hochintegrierten Einsatz in 

der Automobilindustrie angepasst [59]. 

Hall-Sensoren

Referenzmarke

Zahnscheibe
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Abb. 9: Bauraumoptimierter VR-Resolver für den Einsatz in getriebeinte-
grierten E-Maschinen [A]  

Der Geber arbeitet nach dem Prinzip der positionsabhängigen Reluktanz 

und besteht aus einem Stator- und einem Rotorblechpaket. Charakteris-

tisch für den VR-Resolver ist die Form des Rotors, beispielhaft in Abb. 9 

dargestellt. Aus der Anzahl der Maxima kann die Polpaarzahl des Resolvers 

ermittelt werden. Hierbei handelt es sich um einen zehnpolpaarigen Resol-

ver. Das Rotorblechpaket wird fest mit dem rotierenden Wellenende einer 

elektrischen Maschine verbunden. Der Stator wird mit dem stillstehenden 

Maschinengehäuse verschraubt. In dieser Bauform ist der VR-Resolver 

kein eigenständiges, einzeln für sich betreibbares Bauteil. Da die absolute 

Lage von Resolverstator zu Rotor erst durch die Montage der elektrischen 

Maschine gegeben ist, stellt sich damit auch die endgültige Winkelgenau-

igkeit ein. 

2.1.1.7 Resonanz-Induktions-Messprinzip 

Der Aufnehmer nach dem Resonanz-Induktions-Wirkprinzip ist ähnlich 

zum Variablen Reluktanz-Aufnehmer aufgebaut. Der Unterschied liegt im 

Rotoraufbau, dieser trägt eine Spule mit einem Kondensator, die zu einem 

Parallel-Schwingkreis verschaltet sind. Die Resonanzfrequenz entspricht 

der Erregerfrequenz in der Statorspule. Durch die Ausrichtung des Rotors 

zum Stator kann in den elektrisch um 90° versetzt angeordneten Stator-

wicklungen jeweils eine sinusförmige Spannung erfasst werden. Durch die 

nachgeschaltete Auswertung kann die absolute Position bestimmt werden.  



  Das E-Motor-System 

17 

2.1.2 Anforderungen an den Rotorlagesensor im Fahrzeug 

Die Anforderungen an das Gebersystem leiten sich aus der Betriebsumge-

bung ab. Dabei wird grundsätzlich nicht nach der Größe der eingesetzten 

elektrischen Maschine unterschieden. Die Anforderung an die Drehmo-

mentgenauigkeit steht im Vordergrund. Untersucht wird im Folgenden das 

Gebersystem in einer getriebeintegrierten Maschine, mögliche Ausführun-

gen sind in Abb. 10 aufgezeigt. Das Gebersystem ist dabei immer identisch. 

 

Abb. 10: Übersicht Hybridfahrzeuge von links nach rechts: Micro/Mild 
Hybrid, Micro/Milde Plug-In Hybrid, Full Plug-In Hybrid, Plug-In Hybrid 

Da der Lagegeber ein Teil der getriebeintegrierten Maschine ist, sind die 

folgenden Anforderungen von der Maschine auf das Gebersystem abgelei-

tet. 

2.1.2.1 Absolutwert in Nulllage 

Aufgrund des direkten Drehmomentpfades der E-Maschine über den 

Wandler und das Getriebe ist es nicht möglich, bei Systemstart eine Refe-

renzfahrt zur Initialisierung des Gebersystems durchzuführen. Daher 

muss ein geeigneter Lagegeber ab Systemstart eine elektrisch absolute Po-

sition bereitstellen können. Um den absoluten Winkel als Eingangsgröße 

für die Regelung nutzbar zu machen, muss der erfasste Wert um einen Off-

setwinkel korrigiert werden. Dafür muss die Lage des Stators zu den 

Statorwicklungen der Maschine in einem vordefinierten Bereich liegen. 
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Außerdem muss der Rotor fest mit der mechanischen Welle verbunden 

sein und die Lage der Pole zu den Magneten des Maschinenrotors muss 

definiert sein. Unter diesen Voraussetzungen kann ein Winkelbereich be-

rechnet werden, in dem der zu erlernende Offsetwinkel liegen muss. Damit 

ist sichergestellt, dass die Einzelkomponenten korrekt montiert wurden, 

wenn der erlernte Offsetwinkel im erwarteten Bereich liegt. 

2.1.2.2 Drehzahlbereich 

Die elektrische Maschine wird zwischen dem Verbrennungsmotor und 

dem Wandler, vor dem Getriebe integriert, siehe Abb. 10. Damit muss die 

Maschine und das Gebersystem ohne Beschädigungen oder vorzeitige Al-

terung einen Drehzahlbereich von 0 bis typischerweise 7.200 1/min abde-

cken können. 

2.1.2.3 Schockresistenz  

Durch die Integration in den Antriebsstrang gilt für die Einzelkomponente 

Rotorlagegeber die gleiche Anforderung hinsichtlich der Schockresistenz 

wie für den Gesamtantrieb. Dafür muss der Rotorlagegeber einem Schock-

test mit 100 g und einem Vibrationstest mit 20 g Belastung unterzogen 

werden.  

2.1.2.4 Umgebung 

Der Bauraum ist axial beschränkt, da sonst im Falle eines Crashs der An-

triebsstrang zu weit in Richtung Fahrgastzelle ragt. In diesem Bauraum 

kommt der Lagegeber in Kontakt mit dem Kühlmedium der elektrischen 

Maschine. Daher ist eine Beständigkeit gegenüber Getriebeöl, inklusive 

Schmutz und Wasseranteile über die Lebensdauer zu gewährleisten. Dabei 

kann das Öl im Dauerbetrieb ohne Einschränkungen Temperaturen zwi-

schen −40 °C und 160 °C, sowie im Überlastfall Temperaturspitzen bis 

180 °C aufweisen. Tabelle 1 zeigt die zugehörige Auftretenswahrschein-

lichkeit der Temperatur im Betrieb. 
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Tabelle 1: Temperaturverteilung des Getriebeöls über Lebenszeit 

Temperatur in °C Häufigkeit über  
Lebensdauer in % 

-40 6 
23 20 

100 65 
140 8 
160 1 

Um das Bauteil entsprechend abzusichern, wird es einem Temperatur-

wechseltest unterzogen. Dabei werden 10.950 Temperaturzyklen mit ei-

ner mittleren Temperatur von 75 °C durchfahren. Die Zyklenzahl berech-

net sich dabei nach zwei Temperaturwechsel pro Tag über einen Zeitraum 

von 15 Jahren.  

2.1.2.5 Elektrische Schnittstelle 

Die Hersteller von Drehzahl- und Lagegebern stellen eine Vielzahl von 

elektrischen Schnittstellen zur Verfügung. Trotz der hohen Vielfalt lassen 

sich einige Gemeinsamkeiten angeben [60] und spezifische Vor- und Nach-

teile aufzeigen, siehe Abb. 11. 

 

Abb. 11: Gebereinteilung nach elektrischer Schnittstelle 

Die analoge Schnittstelle wird häufig bei Tachogeneratoren eingesetzt. Ein 

kontinuierliches vorzeichenbehaftetes Gleichspannungssignal dient als 

Messwert für die Drehzahl. 
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Resolver weisen eine analoge zeitdiskrete Schnittstelle auf. Sie liefern zwei 

um 90° versetzte sinusförmige Hüllsignale. Voraussetzung ist, dass die Se-

kundärsignale im Maximum der Erregerspannung abgetastet werden. Die 

Zeitdiskretisierung ist damit von der Frequenz der Erregerspannung ab-

hängig. 

Wertdiskrete kontinuierliche Signale werden von Impulsgebern zur Verfü-

gung gestellt. Zwei um 90° verschobene Impulsketten werden von einer 

Zähleinheit erfasst und ermöglichen die inkrementelle Lagemessung. 

Digitale zeitdiskrete Schnittstellen basieren auf einem Übertragungsproto-

koll. Die aktuelle Lageinformation wird dabei seriell vom Geber zum Emp-

fänger übertragen. Neben den üblichen Feldbussen sind einige hersteller-

spezifische Schnittstellen verbreitet. 

Nach der Wahl der elektrischen Schnittstelle muss die Impedanz für Ein- 

und Ausgangssignale definiert werden. Die Toleranz der Impedanz muss 

über den definierten Temperaturbereich festgelegt werden. Diese Defini-

tion der elektrischen Schnittstelle ermöglicht die Auslegung der Hard-

warebeschaltung innerhalb der Leistungselektronik. Die mechanische 

Ausführung der elektrischen Schnittstelle muss eindeutig sicherstellen, 

dass bei der Montage keine Verpolung möglich ist. Diese Eindeutigkeit 

wird als Poka Yoke Merkmal bezeichnet.   

2.1.2.6 Funktionale Sicherheit 

Neben den bereits aufgelisteten Anforderungen an den Bauraum und die 

Schnittstelle des Gebersystems werden weitere Anforderungen aus Sicht 

der funktionalen Sicherheit an das Bauteil gestellt. Dabei ist immer zu ge-

währleisten, dass durch den Einsatz des Bauteils das Gesamtsystem sicher 

betrieben werden kann. 

Unter funktionaler Sicherheit wird die Anwendung der ISO 26262 verstan-

den. Diese Norm bezieht sich auf Serienfahrzeuge bis 3,5 t. Die Einhaltung 

der Norm soll das Gefährdungspotenzial durch elektrische Fahrzeugkom-

ponenten reduzieren. Die funktionale Sicherheit fordert, dass ein System-

fehler erkannt wird und das System in einen sicheren Zustand versetzt 

wird. Durch das Einleiten sicherer Zustände bleibt das Fahrzeug für den 

Fahrer jederzeit beherrschbar. Im Falle eines zu hohen beschleunigenden 
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Momentes, verglichen mit der Sollwertvorgabe, wird das System beispiels-

weise durch aktiven Kurzschluss in einen sicheren Zustand versetzt. Um 

dieser Forderung gerecht zu werden, ist es notwendig, das Ist-Moment in 

entsprechender ASIL (Automotive Safety Integrity Level) Einstufung zu 

bestimmen. Das ASIL wird in Stufen von A bis D angegeben. Die Stufe D 

repräsentiert die höchste Sicherheitsanforderung. Da das Moment keine 

direkte Messgröße ist, wird die Forderung an die Messung der Phasen-

ströme und an den Rotorwinkel beziehungsweise die Drehzahl übertragen. 

Aktuell ist für das Erfüllen der funktionalen Sicherheit ein physischer Ge-

ber zur Detektion der Rotorlage Stand der Technik [16]. Die E-Maschine 

selbst wird nicht nach ASIL eingestuft, da sie keine aktive Elektronik ent-

hält. 

Für ein Gebersystem mit zwei analogen Ausgangssignalen, den Hüllsigna-

len eines Resolvers beispielsweise, ist sicherzustellen, dass die beiden Sig-

nalpfade elektrisch getrennt ausgeführt sind. Dies wird durch elektrisch 

voneinander getrennte Wicklungen gewährleistet. Die Signalaufzeichnung 

muss ebenfalls getrennt für die beiden Signale ausgeführt und redundant 

gehalten sein. Mit dieser Maßnahme kann der Winkel in zwei unabhängi-

gen Auswerteverfahren bestimmt und miteinander verglichen werden. Die 

Plausibilität des berechneten Winkels kann durch die getrennten Verfah-

ren überprüft werden. Damit erfüllt ein Resolver die Eigenschaften eines 

passiven Gebers und wird nicht nach ASIL eingestuft. 

Die funktionale Sicherheit gibt vor, dass Fehler erkannt werden müssen 

und das System in einen sicheren Zustand gebracht werden muss. Das 

kann bedeuten, dass ein Kabelbruch im Sensorsystem den elektrischen An-

triebsstrang in einen Notbetrieb versetzt. Neben Kabelbruch wird daher 

auch auf Kurzschluss und Überspannung überwacht. Die für den Betrieb 

notwendigen Signale dürfen sich nur innerhalb vorgegebener Toleranzen 

bewegen. Die dafür notwendige Beschaltung wird in Kapitel 2.3.3 aufge-

zeigt. 

Wird allerdings ein physikalisches Messprinzip eingesetzt, das eine auf-

nehmernahe Auswertung der elektrischen Signale erfordert, so muss es für 

sich mindestens den Level C von D erreichen. Ob das Gebersystem allein 

oder in einer Dekomposition das Level D erreicht, ist dabei nicht entschei-

dend. Die Wahl eines physikalischen Messprinzips kann die Anforderun-

gen an das E-Motor-System maßgeblich beeinflussen.  
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2.1.2.7 Genauigkeit 

Die Anforderung an die Genauigkeit des elektrischen Winkels leitet sich 

aus der Anforderung an die Drehmomentgenauigkeit des E-Motor-Systems 

ab und wird in Kapitel 8 eingehend untersucht. 

2.1.3 Gegenüberstellung der Messprinzipien und Auswahl eines Ro-
torlagesensors 

Nach der Vorstellung der einzelnen Messprinzipien und der Definition der 

Anforderungen werden diese nun gegenübergestellt und ein Lagegeber an-

hand der Systemanforderungen ausgewählt.  

Bei der Lageerkennung im E-Motor-System muss ab dem Einschaltzeit-

punkt, ohne eine Initialbewegung, die Lage zur Verfügung stehen. Damit ist 

der Einsatz eines optischen Inkrementalgebers nicht möglich, da während 

der Stillstandzeit des Systems das Fahrzeug bewegt worden sein könnte 

und eine Referenzfahrt nötig wäre. Eine weitere wichtige Anforderung ist 

die Langlebigkeit des Systems. Mechanische Drehgeber, die durch Schleif-

ringe die Signale übertragen, sind daher verschleißbedingt ungeeignet. 

Das System muss mit den Umgebungsbedingungen wie Öl und Temperatur 

auskommen. Ist ein direkter Kontakt mit dem Medium nicht möglich, muss 

das System gekapselt ausgeführt werden.  

Nach der Überprüfung der technischen Eignung wird das System auf Her-

stellungskosten und funktionale Sicherheit überprüft. Enthält ein Geber-

system beispielsweise einen Teil oder die vollständige Auswertung im Sen-

sorgehäuse, muss die verwendete Elektronik sowie das Messkonzept min-

destens nach ASIL C von D entwickelt worden sein. Tabelle 2 stellt die 

Gebersysteme unter den genannten Gesichtspunkten gegenüber. 

Bei getriebeintegrierten Antrieben wird nach aktuellem Stand der Ent-

wicklung auf Elektronik im Gebersystem verzichtet. Das reduziert die 

Komplexität im Gebersystem und erhöht die Zuverlässigkeit des gesamten 

Antriebstranges. Damit reduziert sich die Auswahl in Tabelle 2 auf den Va-

riablen Reluktanz-Resolver. Der Aufbau ist mit einem laminierten und ge-

stanzten Rotor einfach und kostengünstig. Der Stator ist prinzipiell einer 

zweisträngigen E-Maschine nachempfunden. Dieser Aufnehmer verfügt 

über eine hohe Temperaturbelastbarkeit und Schockresistenz und eignet 
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sich dadurch für den automobilen Einsatz. Die folgenden Untersuchungen 

beschränken sich daher ausschließlich auf den Variablen Reluktanz-Resol-

ver. 

Durch diese Wahl können neben dem Knowhow für den Aufbau der 

elektrischen Maschine auch Materialsynergien genutzt werden. Daher be-

findet sich in diversen Fahrzeugmodellen der Hersteller ein VR-Resolver. 

Er liefert die notwendige Abbildungsgenauigkeit, die für den Einsatz in 

Synchronmaschinen mit vergrabenen Magneten benötigt wird. 

In den folgenden Abschnitten werden die verbleibenden Komponenten, 

die elektrische Maschine, die Leistungselektronik und die Regelung vorge-

stellt. Im Anschluss werden geber-, herstellungs- und integrationsspezifi-

sche Fehlerquellen des VR-Resolvers untersucht. Der Einfluss des Winkel-

signals wird bei verschiedenen Betriebspunkten des E-Motor-Systems un-

tersucht. 
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2.2 Die Elektrische Maschine 

Die elektrische Maschine als Energiewandler hat die zentrale Aufgabe, aus 

dem von der Regelung berechneten und durch die Leistungselektronik ge-

stellten Strom ein Drehmoment nach Vorgabe zu stellen. Für den automo-

bilen Einsatz wird zunächst nach den zwei häufigsten Maschinentopolo-

gien unterschieden, die permanent erregte Synchron- und die Asynchron-

maschine.  

Bei der permanent erregten Synchronmaschine ist die Quelle des Flusses 

der im Rotor verbaute Magnet. Damit ist der magnetische Fluss fest an die 

Geometrie des Rotors gebunden. Die Flusslage ergibt mit dem gestellten 

Strom das resultierende Moment nach Gleichung (2.1). Für die Betrach-

tung der Synchronmaschine wird [61] herangezogen. 

 𝑀 =
3

2
⋅ 𝑝 ⋅ (𝛹𝑃𝑀 ⋅ 𝑖𝑞 + (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞) ⋅ 𝑖𝑑 ⋅ 𝑖𝑞) (2.1) 

Für die Berechnung des Drehmomentes müssen zunächst die Messgrößen 

der Strangströme 𝑖𝑢, 𝑖𝑣 und 𝑖𝑤 mit dem Rotorwinkel 𝜑𝑒𝑙 nach Gleichung 

(2.2) in die Ströme 𝑖𝑑 und 𝑖𝑞 überführt werden. Das Drehmoment 𝑀 lässt 

sich nach Gleichung (2.1) berechnen. Dafür werden weiter die Maschinen-

parameter Polpaarzahl 𝑝, Permanentmagnetfluss Ψ𝑃𝑀 , Induktivität 𝐿𝑑  und 

𝐿𝑞 benötigt. 

[
𝑖𝑑
𝑖𝑞

] =
2

3
⋅ [

𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) 𝑐𝑜𝑠 (𝜑𝑒𝑙 −
2⋅𝜋

3
) 𝑐𝑜𝑠 (𝜑𝑒𝑙 −

4⋅𝜋

3
)

− 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) − 𝑠𝑖𝑛 (𝜑𝑒𝑙 −
2⋅𝜋

3
) − 𝑠𝑖𝑛 (𝜑𝑒𝑙 −

4⋅𝜋

3
)
] ⋅ [

𝑖𝑢
𝑖𝑣
𝑖𝑤

] (2.2) 

Die Asynchronmaschine hat keine Permanentmagnete im Rotor. Damit 

fehlt der Zusammenhang zwischen mechanischer Position und Rotorfluss, 

wie er bei der Synchronmaschine aufgezeigt wurde. Die Quelle des Rotor-

flusses ist der Läuferstrom. Dieser Strom muss zunächst vom Ständer in 

den Rotor induziert werden. Für die folgende Betrachtung wird ein verein-

fachtes Ersatzschaltbild der Drehstromasynchronmaschine, nach [62], zu-

grunde gelegt. Die Kloss’sche Formel, siehe Gleichung (2.3), beschreibt den 

Zusammenhang zwischen Drehmoment und Schlupf. 

 𝑀(𝑠)  =
3⋅𝑅2

′ ⋅𝐼2
′2

2⋅𝜋⋅𝑛𝑠
⋅
1

𝑠
 (2.3) 
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Die maßgeblichen Verluste sind die Läuferwicklungsverluste. Diese wer-

den durch den Läuferstrom 𝐼2
′  im Läuferwiderstand 𝑅2

′  hervorgerufen. Die 

Synchrondrehzahl 𝑛𝑠 repräsentiert die Grundwelle des Ständermagnetfel-

des. Das Verhältnis aus Synchrondrehzahl und gemessener Drehzahl ist 

der Schlupf 𝑠 nach Gleichung (2.4). 

 𝑠 =
𝑛𝑠−𝑛

𝑛𝑠
 (2.4) 

Daher ist für den Betrieb einer Asynchronmaschine die exakte Drehzahlin-

formation notwendig. Die Drehzahlinformation kann aber grundsätzlich 

aus der Winkelinformation bestimmt werden. 

Aufgrund der bereits genannten Anforderungen an Bauraum und Leis-

tungsdichte werden bevorzugt SPMSM (Surface mounted Permanent Mag-

net Synchronous Machine) oder IPMSM (Interior Permanent Magnet Syn-

chronous Machine) eingesetzt. Diese sollen nun näher betrachtet werden, 

siehe Abb. 12. Für die SPMSM spricht die bessere Ausnutzung des Aktiv-

materials. Dafür muss der Rotor zusätzlich bandagiert werden, um den ho-

hen Fliehkräften Stand zu halten. Diese Lösung ist für den angestrebten, 

kostenoptimierten Großserienprozess nicht ideal. Demgegenüber steht 

die IPMSM, deren Magnete in Taschen geschoben werden. Dadurch kann 

sie, konstruktiv bedingt, höheren Drehzahlen standhalten. Durch die An-

ordnung der Magnete ergibt sich konstruktiv ein Reluktanzmoment zu-

sätzlich zum Permanentmoment. Zudem ist die Maschine robuster gegen 

Entmagnetisierung [63] und mit diesen Vorteilen im Fokus der weiteren 

Betrachtung. 
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Abb. 12: Schematische Darstellung einer permanenterregten Synchron-
maschine, links als SPMSM und rechts mit vergrabenen Magneten IPMSM 

Das Verhältnis zwischen Durchmesser und Aktivteillänge der Maschine 

wird durch den getriebeintegrierten Bauraum maßgeblich beeinflusst. Ty-

pischerweise liegt das Verhältnis zwischen fünf und sechs. Daher werden 

Maschinen mit hoher Polpaarzahl eingesetzt.  

Wie eingangs beschrieben ist die Kenntnis über die Rotorlage zwingend 

für das Erreichen der Drehmomentanforderung notwendig. Diese für den 

Betrieb relevante Information kann grundsätzlich durch einen Beobachter 

oder ein physisches Winkelgebersystem bereitgestellt werden. Ansätze für 

geberlose Regelungen im automobilen Einsatz wurden in der Vergangen-

heit bereits ausführlich behandelt [64]. Meist kommt dabei eine Kombina-

tion aus mehreren Verfahren zum Einsatz. Der Bereich Stillstand und 

kleine Drehzahlen der Maschine wurde beispielsweise in [65]und [66] auf-

gezeigt, während Methoden für höhere Drehzahlen in [67] behandelt wer-

den. 

2.2.1 Charakterisierung der Maschine für die nichtlineare Modellie-
rung 

Für den Einsatz in einem Fahrzeug muss die Maschine zunächst auf einem 

Komponentenprüfstand charakterisiert werden. Die messtechnische Er-

fassung und Generierung der für die jeweilige Maschine charakteristischen 
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Größen wird in [68] ausführlich beschrieben. Für die weiteren Untersu-

chungen wird folgende getriebeintegrierte Maschine zugrunde gelegt: 

• Außendurchmesser der Aktivteile: 300 mm 

• Länge der Aktivteile: 50 mm 

• Verschaltung: Dreieck 

• Polpaarzahl: 10 

• Phasenwiderstand 12 mΩ 

• Betriebsspannung: 350 V 

• Bemessungsstrom: 220 A 

• Phasenspitzenstrom: 400 A 

• Bemessungsmoment: 200 Nm im Bereich 0 bis 2000 min−1 

• Überlastmoment: 360 Nm im Bereich 0 bis 2000 min−1 

• Zertifizierte Nutzleistung: 90 kW bei 2500 min−1 nach ECE R85 

• Zertifizierte Dauerleistung: 60 kW bei 4000 min−1 nach ECE R85 

Aus der FE-Simulation der Maschine sind die Flusstabellen, siehe Abb. 13 

und die stromabhängigen Induktivitäten, siehe Abb. 14, bekannt. Auf die-

ser Grundlage wird der Regelkreis für die Charakterisierung parametri-

siert. Um die Abbildungen übersichtlicher zu halten, ist hier nur ein Be-

triebsquadrant dargestellt. Die Daten liegen sowohl für den motorischen 

als auch für den generatorischen Quadranten vor. Auf die Abbildung der 

Drehrichtungsumkehr wurde verzichtet, da dies konstruktiv im Verbund 

mit dem Verbrennungsmotor keinen Betriebszustand darstellt. 

 
Abb. 13: Perspektivische Darstellung der verketteten Flüsse 𝛹𝑑  links und 

𝛹𝑞  rechts in Abhängigkeit der beiden Ströme 𝑖𝑑 und 𝑖𝑞 
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Abb. 14: Perspektivische Darstellung der beiden Induktivitäten 𝐿𝑑  links 

und 𝐿𝑞 rechts in Abhängigkeit der beiden Ströme 𝑖𝑑 und 𝑖𝑞 

Die Charakterisierung der Maschine läuft iterativ ab. Als Gütekriterium 

wird die Drehmomentgenauigkeit herangezogen. Dadurch werden die Ta-

bellen der Flüsse und der stromabhängigen Induktivitäten nachgeschärft.  

Mit diesen Daten lässt sich ein nichtlineares Maschinenmodell mit Look-

Up-Tables erstellen, siehe Abb. 15. Der Strangwiederstand 𝑅𝑠 und eine 

Streuinduktivität 𝐿𝑠 werden dazu in Reihe mit einer Spannungsquelle zu 

einer Sternschaltung verbunden. Die Gegenspannung der Maschine be-

rechnet sich nach Gleichung (2.5).  

 [

𝑢𝑢

𝑢𝑣

𝑢𝑤

] =
2

3
⋅

[
 
 
 

𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) − 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)

𝑐𝑜𝑠 (𝜑𝑒𝑙 −
2⋅𝜋

3
) − 𝑠𝑖𝑛 (𝜑𝑒𝑙 −

2⋅𝜋

3
)

𝑐𝑜𝑠 (𝜑𝑒𝑙 −
4⋅𝜋

3
) − 𝑠𝑖𝑛 (𝜑𝑒𝑙 −

4⋅𝜋

3
)]
 
 
 

⋅ [
𝛹𝑑 ⋅ 𝜔
−𝛹𝑞 ⋅ 𝜔] (2.5) 

Die gemessenen Ströme 𝑖𝑢, 𝑖𝑣 und 𝑖𝑤 werden nach Gleichung (2.2) mit dem 

Winkel 𝜑el in das d-/q-Koordinatensystem überführt. Die in Abb. 13 ge-

zeigten Flusstabellen sind in den beiden Funktionsblöcken Ψ𝑑  und Ψ𝑞  hin-

terlegt. Mit den beiden Strömen 𝑖𝑑 und 𝑖𝑞 als Eingangsparameter wird der 

betriebspunktabhängige Fluss ermittelt. Dies bildet die Grundlage für die 

Berechnung des Drehmomentes nach Gleichung (2.6). 

 𝑀 =
3

2
⋅ 𝑝 ⋅ (𝛹𝑑 ⋅ 𝑖𝑞 − 𝛹𝑞 ⋅ 𝑖𝑑) (2.6) 

Das Maschinenmodell nach Abb. 15 bietet den Vorteil, dass es zunächst mit 

rein simulativen Flusstabellen betrieben werden kann. Diese stehen in frü-

hen Entwicklungsphasen aus der FE-Simulation der Maschinenauslegung 
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zur Verfügung. Im Zuge der Vermessung erster Muster am Prüfstand kann 

aus den Messdaten auf Flüsse zurück gerechnet werden. Damit können 

Flusstabellen erzeugt werden, mit denen eine bessere Drehmomentgenau-

igkeit erreicht werden kann. Das Modell lässt sich damit nachschärfen und 

bildet die untersuchte Maschine genauer ab.  

 

Abb. 15: Dreiphasiges, nichtlineares Maschinenmodell mit  𝛹𝑑- und  𝛹𝑞-
Flusstabellen zur Berechnung des resultierenden Drehmomentes 

2.3 Leistungselektronik und Regelung 

Mit den aus der Charakterisierung gewonnenen Erkenntnissen über die 

elektrische Maschine kann eine Regelung parametrisiert werden. Rege-

lungsstrukturen können diversen Literaturquellen entnommen werden 

[69, 70]. Diese laufen dann als Programm auf der CPU des Inverters, wel-

cher zunächst kurz vorgestellt werden soll.  

Die Inverterbaugruppe beinhaltet die IGBT-Leistungsmodule, die Rege-

lungsbaugruppe (CPU) und das Rotorlagegeberinterface (RDC), bestehend 

aus Vorfiltern und Analog-Digital-Wandlung, siehe Abb. 16. Die komman-

dierten Drehmoment- und Drehzahlgrößen, durch die übergeordnete 

Steuerung, werden durch eine Umwandlung der elektrischen Energie ge-

stellt. Eine weitere Eingangsgröße ist die Maschinentemperatur. Messtech-

nisch erfasst wird die Statortemperatur mit einem Heißleiter am Hotspot 

des Stators. Die zum Schutz der Magnete wichtige Rotortemperatur wird 
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nicht gemessen, sondern mittels einer thermischen Modellierung [71] be-

rechnet oder mit einem Beobachterverfahren abgeschätzt [72].  

Um die Systemverluste zu minimieren, kann der Inverter in das Maschi-

nengehäuse integriert werden. Dadurch können Verluste im HV-Kabelsatz 

reduziert werden und die verkürzten LV-Verbindungen sind weniger an-

fällig gegen Störungen. 

 

Abb. 16: Prinzipdarstellung Leistungselektronik 

Die Halbleiter der Leistungsmodule takten mit einer variablen Frequenz 

bis zu 10 kHz und stellen eine zeitsynchrone Pulsweitenmodulation mit ei-

ner möglichst sinusförmigen Spannung zur Verfügung.  

Das Geberinterface setzt sich aus der Signalerfassung in Hardware und der 

Nachbearbeitung in Software zusammen. Beides beeinflusst die Winkelge-

nauigkeit des Gebers direkt und wird im späteren Verlauf des Kapitels nä-

her betrachtet. Der Umrichter und die enthaltenen Module unterliegen der 

Funktionalen Sicherheit. Nach der aktuell gültigen Norm [16] gibt es für 

die ASIL-Klassifizierung vier Stufen, A bis D. Für das Gesamtsystem wird 

eine entsprechende Stufe festgelegt und dann auf einzelne Komponenten 

abgeleitet. Die Anforderungen an den Umrichter und die enthaltene Win-

kelauswertung werden in Kapitel 2.1.2.6 detailliert vorgestellt. Der Ein-

fluss von Winkelfehlern auf das Betriebsverhalten des Gesamtantriebes 

soll im nächsten Abschnitt anhand der Funktion der feldorientierten Rege-

lung aufgezeigt werden. 
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2.3.1 Feldorientierte Vektorregelung 

Bei der feldorientierten Regelung wird zwischen einer direkten und einer 

indirekten Feldorientierung unterschieden. Bei der indirekten Methode 

wird der Raumzeiger des Flusses geschätzt [20]. Das ist das übliche Ver-

fahren und die folgende Ausarbeitung beruht auf diesem Ansatz. Für die 

Vektorregelung einer IPMSM muss der Strom dreiphasig erfasst werden, 

siehe Abb. 16. Mittels Clarke- und Parktransformation wird der Strom in 

das rotorfeste d/q-System übertragen, siehe Formel (2.2). Eine essenzielle 

Eingangsgröße der Parktransformation ist dafür der Rotorwinkel 𝜑𝑒𝑙. Der 

Vorteil der Transformation liegt darin, dass die Ströme im d/q-Koordina-

tensystem Gleichgrößen sind. Damit lassen sich zur Regelung der Ma-

schine kaskadierte PI-Regelkreise erstellen.  

2.3.2 Betriebsstrategie und Betriebsgrenzen 

Für den Betrieb der Maschine wird das MTPA- (Maximum Torque per Am-

pere) und MTPV- (Maximum Torque per Voltage) Verfahren für eine opti-

male Ansteuerung der Maschine herangezogen [20, 69]. Alternativ kann 

auch eine Betriebsstrategie zur Minimierung der Gesamtsystemverluste 

verwendet werden MTPL (Maximum Torque per Losses) [70, 73]. Die Ge-

meinsamkeit der beiden Verfahren besteht darin, dass der gewünschte Ar-

beitspunkt aus einer Kombination aus 𝑖𝑑- und 𝑖𝑞-Strom eingestellt wird. 

Beispielhaft zeigt dies Abb. 17 mit den beiden Strömen 𝑖1 und 𝑖2. Da die 

Beispielmaschine durch die vergrabenen Magneten einen Reluktanzanteil 

aufweist, wird immer ein negativer d-Strom benötigt. Damit das berech-

nete Drehmoment eingestellt werden kann, muss der Winkel 𝜑𝑒𝑙 des dafür 

benötigten Stromes bekannt sein. Zur vereinfachten Darstellung wird hier 

nur auf den Quadranten mit motorischem Betrieb eingegangen. Die Be-

triebsgrenzen der Maschine sind Limitierungen in der Sollwertvorgabe. In 

Abb. 17 wird die erste Grenze, der maximale Strom, durch den gelben Teil-

kreis 𝑖𝑚𝑎𝑥  aufgezeigt. Die höchste graue Drehmomentäquipotentiallinie 

tangiert diese Stromgrenze an Punkt 1. In diesem Betriebspunkt kann mit 

dem Strom 𝑖𝑚𝑎𝑥  das größtmögliche Drehmoment erreicht werden. Dieser 

Betriebsbereich zwischen Koordinatenursprung und Punkt 1 ist der 

Grunddrehzahlbereich. 
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Abb. 17: Betriebsbereich der Leistungselektronik mit MTPA- und MTPV-
Verfahren und zwei beliebigen Betriebspunkten mit dem Strom 𝑖1 und 𝑖2 

Die orange Verbindungslinie zwischen dem Koordinatenursprung und 

Punkt 1 steht senkrecht auf jeder Drehmomentäquipotentiallinie. Damit 

existiert für jedes Drehmoment eine Kombination aus 𝑖𝑑- und 𝑖𝑞-Strom, für 

die die Vektorlänge minimal ist. Von dieser Tatsache leitet sich die Bezeich-

nung Maximum Torque per Ampere ab, da mit dem eingesetzten Strom 

kein höheres Drehmoment erreicht werden kann. Nach dem Erreichen die-

ses Punktes wird an der Strombegrenzung entlang bis Punkt 2 gefahren. 

Begrenzend wirkt hierbei die maximal zur Verfügung stehende Spannung 

𝑈𝑚𝑎𝑥  bei der entsprechenden Drehzahl 𝜔 nach Gleichung (2.7). Dieser Be-

reich wird unterer Feldschwächbereich genannt.  

 
𝑈𝑚𝑎𝑥

𝜔
= ((𝐿𝑞 ⋅ 𝑖𝑞)

2
+ (𝐿𝑑 ⋅ 𝑖𝑞 + 𝛹𝑃𝑀)

2
)

1

2 (2.7) 

Für eine maximale Spannung bei einer festen Drehzahl beschreibt diese 

Funktion eine Ellipse um den Punkt 𝑖0. Der Punkt 𝑖0 wird durch Gleichung 

(2.8) beschrieben.  

 𝑖0 =
𝛹𝑃𝑀

𝐿𝑑
 (2.8) 

Wird der Statorwiderstand 𝑅𝑆 vernachlässigt, ergibt sich Punkt 3 nach 

Gleichung (2.8). Wie in Abb. 17 dargestellt, liegt der Punkt innerhalb des 

maximalen Stromkreises. Damit ist, zumindest theoretisch, eine beliebig 
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hohe Drehzahl möglich [74]. Die Verbindungslinie zwischen Punkt 2 und 

Punkt 3 ist eine Trajektorie, die die Drehmomentäquipotentiallinien mit 

den Spannungsellipsen verbindet. Dieser Bereich wird oberer Feld-

schwächbereich genannt. 

Der Teillastbereich der Maschine wird, wie in Abb. 17 dargestellt, durch 

das Koordinatensystem und die orange eingezeichnete Linie begrenzt [75]. 

Wird im Grunddrehzahlbereich nicht das maximale Moment abgerufen, 

liegt der Betriebspunkt auf der Begrenzungslinie zwischen Punkt 1 und 

Punkt 2. Wird die Drehzahl weiter erhöht, wandert der Betriebspunkt auf 

der Drehmomentäquipotentiallinie entlang, bis die Strombegrenzung 𝑖𝑚𝑎𝑥  

oder die MTPV-Linie erreicht wird. Wird die Drehzahl weiter erhöht, folgt 

der Betriebspunkt der Trajektorie in Richtung Punkt 3 und liegt damit auf 

der bereits bekannten Grenzkennlinie der Maschine. Alle Teillastbetriebs-

punkte liegen innerhalb der begrenzenden Linien. Als Beispiel ist ein be-

liebiger Betriebspunkt mit dem Stromvektor 𝑖2 eingezeichnet.  

 

Abb. 18: Betriebsbereich der Leistungselektronik ermittelt durch die Cha-
rakterisierung der elektrischen Maschine bei konstanter Temperatur und 

Drehzahl begrenzt durch den maximalen Strom 𝑖𝑚𝑎𝑥  

Abb. 18 zeigt die aufbereiteten Messdaten der in Kapitel 2.2.1 vorgestellten 

elektrischen Maschine. Bei der Charakterisierung wird ein höherer Strom 

verwendet als im späteren Betrieb. Daher sind Messdaten oberhalb von 
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𝑖𝑚𝑎𝑥  vorhanden. In der Leistungselektronik wird auf das dargestellte Dreh-

moment am MTPA-Punkt mit dem zugehörigen Stromvektor 𝑖 begrenzt.  

Die Kombination der drei Betriebsbereiche ergibt die Grenzkennlinie 

(GKL) der Maschine. Bei maximalem Strom wird die Drehzahl so lange er-

höht, bis die Spannungsgrenze erreicht wird, Stromvektor 𝑖 in Abb. 18. Die 

Drehzahl wird bei konstantem Strom weiter erhöht, bis Punkt 2 nach Abb. 

17 erreicht wird. Zwischen Punkt 2 und dem theoretischen Punkt 3 liegt 

die MPTV-Linie. Die Drehzahl kann bis zur mechanisch maximalen Grenze 

erhöht werden. Das Messergebnis zeigt Abb. 19 mit den in der Leistungs-

elektronik hinterlegten Betriebsgrenzen. Mit dem maximalen Strom 𝑖 =

𝑖𝑚𝑎𝑥  ergibt sich der blaue Verlauf. Ein geringerer Strom, zum Beispiel der 

Strom 𝑖1 nach Abb. 17, führt zur grünen Grenzkennlinie. Das volle Drehmo-

ment kann nicht erreicht werden.  

 
Abb. 19: Grenzkennlinie der elektrischen Maschine nach Kapitel 2.2.1 mit 

den in der Leistungselektronik hinterlegten Betriebsgrenzen  

2.3.3 Elektronik für die Winkelauswertung 

Ein wichtiger Teil der Inverterbaugruppe ist die Elektronik für die Win-

kelauswertung. Dafür wird in diesem Abschnitt auf zwei Lösungsmöglich-

keiten eingegangen. Neben kommerziellen RDC-Chips, die von Herstellern 

wie beispielsweise Tamagawa Seiki [76], Analog Devices [77] oder Texas 

Instruments [78] vertrieben werden, wird ein Ansatz mittels Field Pro-

grammable Gate Array (FPGA) vorgestellt. Der Lösungsansatz mittels 
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FPGA bildet die Grundlage für das in Kapitel 7 eingeführte Winkelfehler-

kompensationsverfahren.  

Als Grundlage für die weitere Untersuchung werden zwei verschiedene 

Verfahren unterschieden, um die analogen Signale zu erfassen. Mit syn-

chronen Delta-Sigma-Wandlern wird ein Oversampling angewandt, das 

eine interne Nachbereitung in Form einer digitalen Filterung ermöglicht. 

Bei diesem Verfahren wird das Nyquist-Shannon-Abtasttheorem eingehal-

ten. Das Resultat ist eine Erfassung der Sinus- und Cosinusrohsignale, 

überlagert mit der Erregerfrequenz, siehe Abb. 20. Die erfassten Mess-

werte sind als Punkte auf der Sinus- und Cosinusspannung eingezeichnet. 

 
Abb. 20: Prinzipdarstellung der Überabtastung der Sekundärsignale 

Die Alternative dazu verletzt bewusst dieses Abtasttheorem und wendet 

eine Unterabtastung an. Das Resultat der Abtastung verdeutlicht Abb. 21. 

Pro Periode der Sekundärsignale wird nur ein Abtastwert erfasst. Dieser 

liegt immer im Maximum des betrachteten Signales, in Abb. 21 durch die 

roten und blauen Punkte in der Sinus- und Cosinusspannung dargestellt. 

Durch das bewusst provozierte Aliasing geht die Information über das Er-

regersignal verloren. Bei der Rekonstruktion ist das Resultat nicht das ur-

sprüngliche Signal, sondern die Einhüllende des jeweiligen Signales. 
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Abb. 21: Prinzipdarstellung der Unterabtastung der Sekundärsignale 

Die Erregerfrequenz wird mit einem Quarz als Taktgeber bereitgestellt. 

Mit diesem Takt ist es möglich das Verfahren der Unterabtastung anzu-

wenden und das Signal immer im Maximum der Spannung abzutasten. 

2.3.3.1 Resolver to Digital Conversion (RDC) 

Der RDC-Chip steht nicht im Fokus dieser Ausarbeitung. An dieser Stelle 

wird daher nur ein kurzer Abriss über die Grundfunktion und die erreich-

bare Genauigkeit eines typischen RDC-Chips gegeben.  

Ein RDC-Chip kann in Kombination mit einem bürstenlosen Resolver oder 

mit einem Variablen Reluktanz-Resolver eingesetzt werden. Die kommer-

zielle Lösung bietet gewöhnlich neben einem integrierten Signalgenerator 

zur Erzeugung der Erregerspannung eine Signalerfassung und Verarbei-

tung. Als Ausgangsgröße wird eine Winkelinformation, üblicherweise als 

12-Bit-Information für einen nachgeschalteten Signalprozessor zur Verfü-

gung gestellt. Die erreichbare Genauigkeit der Auswertung liegt bei 

±0,35°, siehe [79]. 
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RDC-Chips variieren in ihrer Funktionsweise bei der Erfassung der Ana-

logsignale. Gängig sind zum Beispiel die Überabtastung, mittelwertbil-

dende Verfahren und die eingangs beschriebene Unterabtastung. Bei die-

sem in Abb. 21 veranschaulichten Prinzip ist es grundsätzlich möglich, zu 

einem beliebigen Zeitpunkt, außer im Nulldurchgang, die Sekundärsignale 

abzutasten. Damit aber ein maximaler Signalrauschabstand gewährleistet 

ist, wird das Signal im Maximum der Erregerfrequenz erfasst. Der Vorteil 

liegt in einer einfachen und prozessorschonenden Auswertung. Dem ge-

genüber steht die hohe Anforderung an die Erregersignalgüte. Zudem 

muss die Signalabtastung zu dieser Frequenz synchronisiert werden. In 

Kapitel 4.2.5 wird zum Entfernen höherer Frequenzen ein analoges Vorfil-

ter beschrieben, siehe auch Abb. 60, welches nach [79] so ausgelegt wer-

den muss, dass eine geringe Phasenverschiebung entsteht.  

2.3.3.2 Signalwandlung mit FPGA  

Gegenüber dem RDC-Chip bietet der Einsatz eines FPGAs mehr Designfrei-

heit bei der Entwicklung der Signalauswertung. Die Funktion eines RCD-

Chips kann analog im FPGA nachgebildet werden, es können aber auch er-

gänzende Funktionen zur Signalaufbereitung implementiert werden. Häu-

fig werden in Kombination mit einem FPGA synchron arbeitende Delta-

Sigma-Wandler zur Analog-Digital-Wandlung eingesetzt, siehe Abb. 22. 

Durch die Überabtastung des Input-Signales und die schnelle Rechenzeit 

eines FPGAs kann ein FIR-Band-Pass-Filter 16. Ordnung eingesetzt wer-

den. Möglich ist zum Beispiel eine achtfache Überabtastung, bezogen auf 

die Erregerfrequenz, siehe [80], sowie Abb. 20 und Abb. 21. Damit kann 

rechnerisch die Auflösung um 1,5 Bit gegenüber dem Output-Signal ge-

wonnen werden. Nachteilig wirkt sich die mit der Winkelgeschwindigkeit 

zunehmende Verzögerung durch den FIR-Filter aus. Diese muss ermittelt 

und durch eine Vorsteuerung kompensiert werden. Eine Auswertung mit 

Oversampling bietet vor allem im Bereich von Drehzahlen kleiner 1.000 

1/min bis zu 2 Bit Vorteil, siehe [81]. 
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Abb. 22: Funktionsblockschaltbild Delta-Sigma-Wandler erster Ordnung 

Den Stand der Technik für die Filterung der Signale stellt die Phasenregel-

schleife PLL (Phase Locked Loop) dar, Funktionsblockschaltbild in Abb. 23. 

Der PI-Regler der PLL wird auf die Regelstrecke des Systems angepasst. In 

der Literatur finden sich, ausgehend von der Grundstruktur der PLL, di-

verse Abwandlungen wie beispielsweise die DSRF (Double Synchronous 

Reference Frame)-PLL und die SRF (Synchronous Reference Frame)-PLL, 

siehe [82]. Erstgenannte interpretiert den Phasenfehler als Verstärkungs-

fehler und korrigiert diesen ebenfalls. 

 

Abb. 23: PLL für Positionsfilterung und Geschwindigkeitsberechnung 

Aus dem Blockschaltbild, siehe Abb. 23, lässt sich ein weiterer Vorteil der 

PLL erkennen. Neben dem gefilterten Signal 𝜑𝑃𝐿𝐿 wird die gefilterte Dreh-

zahl 𝜔𝑃𝐿𝐿 ausgegeben. Wird die Phasenregelschleife mit einem passiven 

Tiefpassfilter verglichen, zum Beispiel mit einem einfachen RC-Glied, siehe 

Abb. 24, wird deutlich, dass die PLL den anfänglichen Phasenfehler in kür-

zester Zeit ausregeln kann. Die hier dargestellte Beschleunigung ist mit der 

zugrundeliegenden Maschine physikalisch nicht realisierbar, es soll mit 

dieser Darstellung die Dynamik der Phasenregelschleife verdeutlicht wer-

den. 
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Abb. 24: Vergleich Phasenfehler PLL und passiver Tiefpassfilter (RC) 

Die Übertragungsfunktion zu Abb. 23 lässt sich allgemein gemäß Formel 

(2.9) aufstellen. Die Reglerverstärkungen 𝐾𝑃 und 𝐾𝑖  lassen sich berechnen, 

wenn eine Dämpfung mit 𝐷 ≈ 0,9…1,0 festlegt wird, um Überschwinger 

zu vermeiden, und man die Kreisfrequenz 𝜔0 niedrig wählt, sodass Signal-

störungen hinreichend unterdrückt werden. 

 𝐺𝑃𝐿𝐿(𝑠) =
𝐺𝑃𝐼⋅𝐺𝜑

1+𝐺𝑃𝐼⋅𝐺𝜑
=

1+𝑠⋅
𝐾𝑃
𝐾𝑖

1+𝑠⋅
𝐾𝑃
𝐾𝑖

+𝑠2⋅𝐾𝑖

 (2.9) 

Eine weitere Möglichkeit der Winkelauswertung ist die Quadratur 

Amplituden Modulation (QAM). Als Eingangsgröße steht die Spannung der 

Sinus- und Cosinuswicklung des Resolvers nach der Demodulation zur 

Verfügung. Wird diese als zweisträngiges Wechselsystem betrachtet, kön-

nen die Größen durch die Anwendung der Park-Transformation in Gleich-

größen transformiert werden. Dazu wird zunächst ein beliebiger Winkel 𝜑 

herangezogen. Ist die q-Komponente der Park-Transformation null, ist der 

dafür verwendete Winkel 𝜑 der gesuchte Winkel φ𝑒𝑙 . Die Regelschleife hält 

den resultierenden Fehler 𝜑 − 𝜑𝑒𝑙 gering. Die Regelzeit, die dafür benötigt 

wird, beschränkt die im System maximal zulässige mechanische Beschleu-

nigung [81]. 

Die QAM-Methode führt zu einem Fehler in der Winkelberechnung, wenn 

beispielsweise durch herstellungsbedingte Einflüsse die Sinus- und Cosi-

nuswicklung zueinander nicht exakt 90° Versatz aufweisen. Eine einfache 

Möglichkeit ist, den Resolver gegen einen höher auflösenden, genaueren 

Sensor zu vermessen und die Abweichung zu speichern [83]. Ein weiterer 
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Ansatz ist der Einsatz eines Steady-State-Linear Kalman Filters basierend 

auf einer PLL nach [84]. 

Unabhängig von der Art der Auswertung stellt sich ein Winkelfehler in Ab-

hängigkeit der Drehzahl ein. Dieser Fehler ergibt sich durch die für die Aus-

wertung und Berechnung konstante Zeitdauer und führt zu einem Versatz 

zwischen berechnetem Winkel und tatsächlicher Position. Dieser Fehler ist 

messbar, kann vorgesteuert werden und ist damit vollständig korrigierbar. 

Die hier genannten Verfahren zeigen, dass aus der Literatur bereits ein 

breites Spektrum an Möglichkeiten für die FPGA-basierte Auswertung be-

kannt ist. Der Einsatz dieser Hardware ermöglicht es, mehr Information 

aus den erfassten Analogsignalen zu gewinnen. Auf dieser Basis soll in Ka-

pitel 7 das eigenentwickelte Fehlerkompensationsverfahren vorgestellt 

werden. Der Ansatz ist dabei nicht, wie in der Literatur beschrieben, das 

Winkelsignal zu filtern und zu verbessern, sondern setzt bereits im Roh-

signal der Datenerfassung an. Dabei wird die Forderung an die Ausgangs-

signale herangezogen, dass diese theoretisch rein sinusförmig und offset-

freie Spannungen sind, die zueinander 90° Phasenverschiebung aufweisen.  
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3 Der Variable Reluktanz-
Resolver 

Der VR-Resolver stellt im Automobil den heutigen Stand der Technik dar 

und kommt in hoher Stückzahl zum Einsatz. Aufgrund seiner Bedeutung 

wurde er auch schon in diversen Veröffentlichungen unter Berücksichti-

gung verschiedener Ansätze auch simulativ untersucht. Es werden bei-

spielsweise Einflussparameter im Produktionsprozess beleuchtet [42], die 

Winkelgenauigkeit durch Strukturoptimierung [85] oder Geometrie [86] 

verbessert. Eine Einflussgröße können die Abweichungen in der Herstel-

lung der Stanzteile, zum Beispiel der Rotorkontur sein. Die Diskretisierung 

der Wicklungen oder die Einbaulagetoleranz wirken sich ebenfalls auf die 

Winkelgenauigkeit aus. Weitere Fehlerquellen wurden in [43], [87] und 

[88] untersucht. 

Um die Einflüsse des Rotorlagegebers auf das E-Motor-System ganzheitlich 

untersuchen zu können, muss ein Modell für die Analyse der Abbildungs-

genauigkeit erstellt werden. In diesem Kapitel werden verschiedene Mo-

dellierungsansätze vorgestellt und analysiert. Diese sind vielfältig und stel-

len verschiedene Detaillierungsgrade, sowohl für die Genauigkeit als auch 

für den Simulationsaufwand, dar. Die Analyse in diesem Kapitel umfasst 

ein analytisches Modell, ein Permeanz-Kapazität-Modell und ein Finite-

Element-Modell (FEM). Mit diesen Modellen ist die Analyse von Fehler-

quellen möglich und die Bestimmung der richtigen Modellierung in Abhän-

gigkeit vom Genauigkeitsgrad. Anschließend wird durch diese Modellie-

rung die Auswirkung von Fehlern auf das Winkelsignal aufgezeigt. Durch 

die vorgestellte Kompensation der Einflussfaktoren kann der Winkelfehler 

und damit der negative Einfluss auf den E-Motor reduziert werden. 

3.1 Beschreibung des untersuchten VR-Resolvers 

Für die Modellierung des VR-Resolvers ist eine hinreichend genaue Kennt-

nis über die geometrischen Abmaße, wie ausschnittsweise in Abb. 25 ge-

zeigt, notwendig. Der große Innendurchmesser ergibt sich aus dem Bau-

raum für den Einsatz in einer getriebeintegrierten Maschine und aus den 
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im vorherigen Kapitel genannten Anforderungen. Die Polpaarzahl des Re-

solvers wird passend zur elektrischen Maschine (20 polige IPMSM) ge-

wählt und beträgt 𝑝 = 10 Polpaare. Damit ist der elektrische Winkel 𝜑𝑒𝑙 

und der mechanische Winkel 𝜑𝑚𝑒𝑐ℎ gemäß Gleichung (3.1) miteinander 

verbunden. 

 𝜑𝑚𝑒𝑐ℎ =
𝜑𝑒𝑙

𝑝
 (3.1) 

 
Abb. 25: Geometrische Abmessungen des untersuchten zehn-polpaarigen 

VR-Resolvers [A] 

Wie in Abb. 25 gezeigt, trägt der Stator die Erreger- und Signalwicklungen. 

Die Signalwicklungen sind um eine halbe Polteilung versetzt und werden 

als Sinus- und Cosinuswicklung bezeichnet, schematisch dargestellt in 

Abb. 26, nach [A].  

 
Abb. 26: Prinzipdarstellung eines VR-Resolvers mit Erregerwicklung 

(links) und den beiden um 90° räumlich zueinander angeordneten Signal-
wicklungen für Sinus und Cosinus (rechts) 
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Da der Rotor über den Umfang einen winkelabhängigen Durchmesser hat, 

ist die Kopplung zwischen der Erregerwicklung und der Sinus- und Cosi-

nuswicklung nicht fest. Der VR-Resolver verhält sich daher wie ein Trans-

formator, der im Joch einen variablen Luftspalt aufweist. Damit wird in den 

Signalwicklungen, wie in Abb. 27 dargestellt, die Erregeramplitude mit der 

mechanischen Rotationsfrequenz des Rotors moduliert, siehe auch [A]. Für 

die Berechnung des elektrischen Winkels muss daraus im Postprozess die 

hier als durchgezogene Hüllkurve angedeutete Funktion bestimmt wer-

den. Die beiden Signale werden als Sinus- und Cosinushüllkurve bezeich-

net. Liegt ein Winkel von 0° vor, wird das Signal, dessen Hüllkurve gerade 

den Nulldurchgang hat, als Sinus definiert, in Abb. 26 mit den Klemmen S1 

und S3 dargestellt. Das zweite um 90° voreilende Signal wird als Cosinus 

bezeichnet, in Abb. 26 mit der Klemmenbezeichnung S2 und S4. Die 

Amplituden der Sinus- und Cosinus-Rohsignale sind vom Windungszah-

lenverhältnis, der Kopplung des magnetischen Kreises sowie der Höhe der 

Erregeramplitude abhängig. Die magnetische Kopplung und das Win-

dungszahlverhältnis werden im Übersetzungsverhältnis ü zusammenge-

fasst. 

 

Abb. 27: Erregerfrequenzmoduliertes Sinus- und Cosinusrohsignal und 
die dazugehörigen Sinus- und Cosinushüllkurven aus dem Postprozess 

Die Erregerspannung 𝑢𝑒𝑟𝑟 wird mit einer Amplitude �̂� und einer Frequenz 

𝑓𝑒𝑟𝑟  eingeprägt, siehe (3.2). Die Erregerfrequenz 𝑓𝑒𝑟𝑟 ist deutlich größer als 
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die maximale, im Betrieb auftretende, elektrische Drehzahl und kann im 

Bereich 10 − 20 kHz liegen. 

 𝑢𝑒𝑟𝑟 = �̂� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡)     mit     𝜔𝑒𝑟𝑟 = 2 ⋅ 𝜋 ⋅ 𝑓𝑒𝑟𝑟 (3.2) 

In der Sinus- und Cosinuswicklung stellt sich auf der Sekundärseite die 

Spannung 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑖𝑛𝑑  und 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑖𝑛𝑑  mit der Modulation des elektrischen Win-

kels 𝜑𝑒𝑙 nach (3.3) und (3.4) ein. 

 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑖𝑛𝑑 = �̂� ⋅ �̈� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) (3.3) 

 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑖𝑛𝑑 = �̂� ⋅ �̈� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) (3.4) 

Die in Abb. 27 gezeigte Hüllkurve wird aus den beiden Signalen 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑖𝑛𝑑  und 

𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑖𝑛𝑑  gewonnen, wenn zum Zeitpunkt 𝑠𝑖𝑛(ωerr ⋅ 𝑡) = 1 abgetastet wird. 

Damit ergibt sich die Amplitude der Sinus- und Cosinushüllkurve zu die-

sem Zeitpunkt, wenn die Erregeramplituden im Maximum sind, nach Glei-

chung (3.5) und (3.6). 

 𝑢𝑠𝑖𝑛 = �̂� ⋅ �̈� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) (3.5) 

 𝑢𝑐𝑜𝑠 = �̂� ⋅ �̈� ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) (3.6) 

Für die Berechnung des elektrischen Winkels 𝜑𝑒𝑙 wird die Arkustangens-

2-Funktion herangezogen. Im Gegensatz zur allgemein gebräuchlichen Ar-

kustangensfunktion ist die Arkustangens-2-Funktion für den Wertebe-

reich −𝜋 ≤ 𝑥 ≤ 𝜋 definiert. Damit lässt sich der elektrische Winkel 𝜑𝑒𝑙 di-

rekt gemäß (3.7) bestimmen.  

 𝜑𝑒𝑙 = 𝑎𝑡𝑎𝑛2(�̂� ⋅ �̈� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) , �̂� ⋅ �̈� ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙))  

 = 𝑎𝑡𝑎𝑛2(𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) , 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙)) (3.7) 

Bei der Berechnung nach Gleichung (3.7) wird deutlich, dass sich die Erre-

geramplitude und das Übersetzungsverhältnis kürzen lassen. Die Zeitab-

hängigkeit aus den Gleichungen (3.3) und (3.4) ist ebenfalls nicht mehr ge-

geben. Für die Berechnung des Winkels 𝜑𝑒𝑙 ist somit nur noch das Amplitu-

denverhältnis der Hüllkurven von Bedeutung. Dieser Zusammenhang wird 

für das analytische Resolvermodell im folgenden Kapitelabschnitt genutzt.  
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3.2 Simulation des Betriebsverhaltens des VR-
Resolvers 

Um das Betriebsverhalten und die zugrundeliegende, physikalische Mess-

methode besser zu veranschaulichen, wird im ersten Schritt ein analyti-

scher Ansatz mit Matlab gewählt. Der Vorteil der analytischen Simulation 

liegt in der kurzen Simulationszeit. Als Nachteil muss allerdings die Viel-

zahl an Vereinfachungen genannt werden. Das Material wird vereinfacht 

abgebildet und Streuflüsse durch die Luft werden vernachlässigt. Es be-

steht zwar ein Streufluss zwischen den einzelnen Statorzähnen, die Ge-

samtwicklung ist allerdings so gestaltet, dass sich der Einfluss über den 

Umfang aufhebt. 

Eine Detaillierung ist mit der modellbasierten Simulation mit Plecs mög-

lich. Bei diesem Modell werden konkrete Materialdaten zur Parametrie-

rung verwendet. Zur Validierung des Modells folgt eine Finite-Elemente-

Simulation. Im Vergleich ist dieser Simulationsansatz sehr rechen- und 

zeitintensiv. Für die hier vorliegende Untersuchung wird die FEM-Simula-

tion herangezogen, um einzelne Betriebspunkte zu verifizieren und den 

Einfluss der mittelfrequenten Erregung auf das Material zu untersuchen. 

3.2.1 Analytisches Resolvermodell  

Um das physikalische Wirkprinzip zu analysieren, wird zunächst der mag-

netische Kreis als Netzwerk aus Durchflutungen und magnetischen Wider-

ständen der Luftspalte dargestellt. Die Netzwerkgleichungen werden dann 

in Matrizenform gebracht und gelöst. Dafür wird angenommen, dass die 

Permeabilität von Eisen im Vergleich zu Luft unendlich ist und die Verluste 

gleich null sind. Daraus folgt, dass das Material im linearen Bereich betrie-

ben wird, wodurch keine Sättigungseffekte und Nichtlinearitäten auftreten 

können. Dafür können der Einfluss der Rotorkontur, die Lage des Rotors 

im Stator und der Einfluss der Windungszahldiskretisierung der Sinus- 

und Cosinuswicklung untersucht werden. 
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Abb. 28: Ausschnitt eines VR-Resolvers mit exemplarischer Feldlinie 
durch den 𝑛-ten Zahn sowie der geometrischen Definition der Rotor-

amplitude, Rotorperiodizität und Statorzahnteilung 

Für die Betrachtung wird exemplarisch aus dem Resolver ein Abschnitt 

herausgeschnitten und der 𝑛-te Zahn betrachtet, siehe Abb. 28, nach [A]. 

Damit lässt sich ein einfaches Ersatzschaltbild für die analytische Berech-

nung ableiten, siehe Abb. 29. 

 

Abb. 29: Ersatzschaltbild für das analytische Resolvermodell 

Der Stator aus Abb. 28 bildet einen gemeinsamen Knoten für alle Zähne. 

Ein Zweig in Abb. 29 besteht aus der Erregerwicklung und der dazu in 

Reihe geschalteten Reluktanz des Luftspaltes, siehe auch [A]. Der Rotor 

stellt den zweiten Knoten da, der alle Zweige miteinander verbindet.  
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Die auf 𝑛 Zähnen aufgebrachten Erregerwicklungen treiben den magneti-

schen Fluss mit der magnetischen Spannung 𝑉𝑚𝑛. Gemäß dem Erzeuger-

pfeilsystem resultiert ein Fluss 𝜙𝑛, der maßgeblich durch die Reluktanz 

𝑅𝑚𝑛 des positionsabhängigen Luftspaltes vorgegeben ist. Da der magneti-

sche Widerstand des Eisens im Stator konstant ist und als Offset in die Be-

rechnung eingeht, wird dieser vernachlässigt. 

Damit ergibt sich ein Netzwerk aus 𝑛 parallel geschalteten Zweigen, (𝑛 −

1) unabhängigen Maschengleichungen und damit eine lösbare Matrix. Zur 

Überprüfung der Berechnung gilt auch hier die Summenstromregel für die 

magnetischen Flüsse: Die Summe aller in einen Knoten fließenden Flüsse 

muss Null ergeben. Für die Summe aus magnetischem Spannungsabfall 

über 𝑅𝑚𝑛 und der magnetischen Spannung 𝑉𝑚𝑛 gilt, dass sie für jeden pa-

rallelen Zweig gleich sein muss. 

Die Berechnung kann prinzipiell nach dem Maschenstromverfahren oder 

dem Knotenpotenzialverfahren gelöst werden. Die Randbedingungen sind 

dabei unterschiedlich. Ein Netzwerk mit 𝑛 Zweigen wird im Maschen-

stromverfahren (𝑛 − 1) unabhängige Gleichungen ergeben. Sind die 

Zweige parallelgeschaltet, haben also 𝑘 = 2 gemeinsame Knoten, so kön-

nen mit dem Knotenpotenzialverfahren (𝑘 − 1) Gleichungen aufgestellt 

werden. Je nach Anwendungsfall werden die Verfahren unterschiedlich 

komplexe Lösungswege generieren, aber immer das gleiche Ergebnis lie-

fern, siehe [89]. 

Für die Berechnung wurde die Darstellung des magnetischen Kreises in 

Analogie zum elektrischen Stromkreis gewählt, siehe [90]. Dem ohmschen 

Gesetz entspricht dabei im magnetischen Kreis das hopkinsonsche Gesetz, 

siehe (3.8). 

 𝑉𝑚 = 𝑅𝑚 ⋅ 𝜙 (3.8) 

Dabei entspricht 𝑉𝑚 der magnetischen Spannung und ist der magnetische 

Widerstand oder Reluktanz 𝑅𝑚 mal dem magnetischen Fluss 𝜙.  

 𝑅𝑚 =
𝑙

𝜇⋅𝐴
       𝑅𝑚 =

𝑉𝑚

𝜙
       𝑅𝑚 =

1

𝑃𝑚
 (3.9) 

Die Reluktanz 𝑅𝑚 nach (3.9) eines Materials steigt mit zunehmender mitt-

lerer Feldlinienlänge 𝑙 an und wird kleiner mit steigender magnetischer 
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Leitfähigkeit 𝜇 oder größerer Querschnittsfläche 𝐴. Die Reluktanz ist der 

Kehrwert der Permeanz. 

 𝜇 = 𝜇0 ⋅ 𝜇𝑟     𝑚𝑖𝑡     𝜇0 = 1,257 ⋅ 10−6 𝑉𝑠

𝐴𝑚
 (3.10) 

Die magnetische Leitfähigkeit 𝜇, siehe (3.10), wird auch als Permeabilität 

bezeichnet und wird als Vielfaches der Leitfähigkeit von Vakuum 𝜇0 ange-

geben [90]. 𝜇𝑟 𝐿𝑢𝑓𝑡 wird mit 1 angenähert, wohingegen Eisen einen Wert 

𝜇𝑟 𝐸𝑖𝑠𝑒𝑛 von mehreren Tausend haben kann. Die Reluktanz einer identi-

schen Strecke in Luft ist damit um diesen Faktor größer als in Eisen. Ver-

läuft eine Feldlinie wie in Abb. 28 gezeigt in verschiedenen Materialien wie 

beispielsweise Eisen und Luft, berechnet sich die Reluktanz aus der 

Summe der magnetischen Widerstände, siehe (3.11). 

 𝑅𝑚 = 𝑅𝑚 𝐿𝑢𝑓𝑡 + 𝑅𝑚 𝐸𝑖𝑠𝑒𝑛 (3.11) 

Relevant für die Bestimmung der Reluktanz ist die Luftstrecke, denn 

𝑅𝑚 𝐿𝑢𝑓𝑡 ≫ 𝑅𝑚 𝐸𝑖𝑠𝑒𝑛. Kleine Änderungen der Luftstrecke haben einen signi-

fikanten Einfluss auf den magnetischen Widerstand 𝑅𝑚. Bewegt sich nun 

der Rotor unter dem feststehenden Stator, erfolgt eine winkelabhängige 

Änderung der Reluktanz. Die Funktion der Kopplung ist somit positions-

abhängig und wird von der Außenkontur des Rotorblechpaketes beein-

flusst.  

Die Kontur des Rotorblechpaketes hat direkten Einfluss auf den Luftspalt-

fluss. Die Forderung ist, dass in Sinus- und Cosinuswicklung die Signale 

(3.3) und (3.4) induziert werden. Damit die Signale mit dem Sinus und Co-

sinus des Winkels moduliert werden, muss der Permeanzverlauf nach 

(3.12) sinusförmig sein. Die geometrischen Randbedingungen sind die 

Zahnlänge 𝑙𝑧 und die Zahnbreite 𝐵𝑧, über die das Flächenintegral des Luft-

spaltverlaufes 𝑠(𝑥) gebildet wird.  

 𝑃𝑚 = 𝜇0 ⋅ 𝑙𝑧 ⋅ ∫
1

𝑠(𝑥)

𝐵𝑧
2

−
𝐵𝑧
2

𝑑𝑥 (3.12) 

Dafür wird die Funktion für den Luftspaltverlauf 𝑠(𝑥) nach Gleichung 

(3.13) gewählt. 
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 𝑠(𝑥) =
1

𝑎1+𝑎2⋅𝑐𝑜𝑠 (𝜑𝑒𝑙)
 (3.13) 

Die Koeffizienten 𝑎1 und 𝑎2 lassen sich durch Randbedingungen wie mini-

maler Abstand zwischen Rotor und Stator sowie gewünschte Rotor-

amplitude bestimmen. Die ausführliche Herleitung und die Berechnung 

der Koeffizienten werden im Anhang 10.3 aufgezeigt. 

 𝑃𝑚(𝜑𝑒𝑙) = 𝜇0 ⋅ 𝑙𝑧 ⋅ 𝐵𝑧 ⋅ [𝑎1 + 𝑎2 ⋅ 𝑠𝑖 (
𝐵𝑧⋅𝑝

𝐷
) ⋅ 𝑐𝑜𝑠 (𝜑𝑒𝑙)]   (3.14) 

Gleichung (3.14) verdeutlicht, dass durch die geschickte Wahl der Rotor-

kontur der Permeanzverlauf sinusförmig wird. Mit dieser Forderung lässt 

sich eine ideale Rotorgeometrie, siehe Abb. 30, für die analytische Simula-

tion berechnen.  

 
Abb. 30: Radius des idealen Resolver-Rotors über den mechanischen 

Winkel für idealen sinusförmigen Luftspaltfluss 

Das Winkelsignal und das Übersetzungsverhältnis hängen stark von der 

Formgüte des Rotorblechpaketes ab. Würde nun zum Beispiel die Stanz-

form verschleißbedingt um 1 10⁄  𝑚𝑚 aufgeweitet, ergibt sich simulativ 

bereits eine Erhöhung des Übersetzungsverhältnises um 4 %. Die Fehler-

quellen und die Auswirkung auf das Winkelsignal werden im folgenden Ka-

pitel ausführlich behandelt. 
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Nachdem die für den Betrieb notwendige Rotorkontur hergeleitet und die 

Sensitivität auf geometrische Abweichungen aufgezeigt wurde, wird im 

nächsten Schritt das Wickelschema erarbeitet. Im Stator sollen zwei Wick-

lungen ausgeführt sein. Durch die Forderung, dass diese um eine halbe Pol-

teilung zueinander versetzt sein müssen, ergibt sich eine gerade Stator-

zahnzahl. Zudem sollen die Statorzähne äquidistant über den Umfang ver-

teilt sein. Tabelle 3 zeigt die entsprechende Berechnungsformel für 

mögliche Statorzahnzahlen. Eine Forderung an das Design könnte sein, 

dass die Zahnzahl so gewählt wird, dass die maximale Windungszahl 𝑁𝑚𝑎𝑥  

nach (3.15) im Wickelschema auftritt. Das trifft auf eine Zahnzahl 𝑧 =

6, 8, 10 und 12 zu. Soll beispielsweise auch der Nulldurchgang dargestellt 

werden, beschränkt sich die Zahnzahl auf 𝑧 = 8 und 12. 

Tabelle 3: Berechnungsformel für die Resolverstatorzahnposition pro Pe-
riode in Abhängigkeit der Zahnzahl z  

Zahnzahl z 
pro Periode 

Zahnposition 

4, 6, 10 [1: 1: 𝑧] = ∑
2 ⋅ 𝜋

𝑧
(
1

2
+ 𝑛)

𝑧−1

𝑛=1

 

8, 12 [1: 1: 𝑧] = ∑ 𝑛 ⋅
2 ⋅ 𝜋

𝑧

𝑧−1

𝑛=1

 

Für das folgende Auslegungsbeispiel, siehe Abb. 31, wird die Zahnzahl 𝑧 

pro Periode auf 12 festgelegt. Wird nun eine weitere Periode des gleichen 

Signals auf den Umfang aufgebracht, hat dies fehlerkompensierende Eigen-

schaften, auf die später eingegangen wird. Damit ergibt sich eine Zahnzahl 

von 𝑄𝑠 = 24. Nachdem mit Tabelle 3 die Zahnposition über den Umfang 

des Resolvers bestimmt werden kann, wird die Wicklung pro Zahn nach 

Formel (3.15) berechnet. 

 𝑁(𝑍𝑎ℎ𝑛𝑛𝑟.) = 𝑁𝑚𝑎𝑥 ⋅ 𝑠𝑖𝑛 (
360°

𝑄𝑠
⋅ 2 ⋅ (𝑍𝑎ℎ𝑛𝑛𝑟.−1)) (3.15) 

An Zahnnummer 4 ergibt sich nach Gleichung (3.15) mit 𝑁𝑚𝑎𝑥 = 115 bei-

spielsweise 𝑁4 = 115. Soll das Wickelschema zweimal pro mechanischem 

Umfang aufgebracht werden, muss die berechnete Position nach Tabelle 3 
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für 𝑧 = 12 ebenfalls durch zwei geteilt werden. Damit lässt sich eine abso-

lute Position von 60° bestimmen. Über den Umfang dargestellt zeigt Abb. 

31 das vollständige Wicklungsschema, siehe auch [A].  

 

Abb. 31: Wicklungsschema eines VR-Resolvers für analytische Simulation 

Auf dem äußeren schwarzen Ring ist die Zahnzahl dargestellt, auf dem 

blauen Ring die Windungszahl der Sinus-, auf dem orangen Ring die Win-

dungszahl der Cosinus- und auf dem roten Ring die Windungszahl der Er-

regerwicklung. Die Markierung zu jeder Windungszahl gibt den Wickel-

sinn an. Dieser ist zum Beispiel für die Erregerwicklung von Zahn zu Zahn 

alternierend aufgebracht. Die Wicklungsverteilung ist so zu wählen, dass 

ein möglichst geringer Winkelfehler aufgrund der Windungsanzahl ent-

steht.  

Tabelle 4 zeigt für das ideale Wicklungsschema die Aufteilung der Windun-

gen nach der Zahnnummer für die ersten vier Statorzähne. Für Zahnnum-

mer vier kann eine maximale Windungszahl 𝑁𝑚𝑎𝑥  festgelegt werden. Das 
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aus Abb. 31 bekannte Wickelschema ist in der Tabelle als Wickelschema 2 

aufgeführt. Da die Windungszahl auf jedem Zahn diskret ausgeführt sein 

muss, ergibt sich eine Abweichung zum idealen Wickelschema. Der pro-

zentuale Fehler ist zu jeder Windungsanzahl pro Zahn ausgewiesen. 

Dadurch entsteht eine Abweichung zu der ideal sinusförmig angestrebten 

Flussverkettung. Dies resultiert in einem höheren Oberwellenanteil und 

hat einen höheren Winkelfehler zur Folge. 

Tabelle 4: Gegenüberstellung des idealen Wickelschemas nach (3.15) und 
zwei realisierbare Wickelschemata mit Angabe des resultierenden, pro-

zentualen Fehlers aufgrund der Windungszahldiskretisierung 

Zahnnr. 
𝑁𝑥 

Ideales  
Wickelschema 

Wickelschema 1 
𝑁𝑚𝑎𝑥 = 112 

Wickelschema 2 
𝑁𝑚𝑎𝑥 = 115 

1 
sin(0°) ⋅ 𝑁𝑚𝑎𝑥 

= 0 
𝑁1 = 0 

𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 0 % 
𝑁1 = 0 

𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 0 % 

2 
𝑠𝑖𝑛(30°) ⋅ 𝑁𝑚𝑎𝑥 
= 0,5 ⋅ 𝑁𝑚𝑎𝑥 

𝑁2 = 56 
𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 0 % 

𝑁2 = 57 
𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 0,88 % 

3 
𝑠𝑖𝑛(60°) ⋅ 𝑁𝑚𝑎𝑥 
≅ 0,866 ⋅ 𝑁𝑚𝑎𝑥 

𝑁3 = 97 
𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 0,01 % 

𝑁3 = 100 
𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 0,41 % 

4 
𝑠𝑖𝑛(90°) ⋅ 𝑁𝑚𝑎𝑥 

= 1 
𝑁4 = 112 

𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 0 % 
𝑁4 = 115 

𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 0 % 

Um den Winkelfehler zu minimieren, wird das Wickelschema optimiert. 

Für Zahnnummer vier wird eine realistische, herstellbare Windungszahl 

𝑁𝑚𝑎𝑥  gewählt, sodass der Gesamtfehler aus der Windungszahldiskretisie-

rung minimal wird. Das Ergebnis ist Wickelschema 1 nach Tabelle 4. Für 

𝑁𝑚𝑎𝑥 = 112 ist der Gesamtfehler am geringsten. Der simulative Vergleich 

mit dem analytischen Resolvermodell ergibt für das optimierte Wickel-

schema 1 gegenüber dem dargestellten Wickelschema 2 eine Reduktion im 

Winkelfehler um 33 %.  

Aufgrund von Herstellungstoleranzen und nicht sinusförmiger Wicklungs-

verteilung wird der Luftspaltfluss dennoch einen gewissen Anteil harmo-

nischer Störungen enthalten. Das kann eliminiert werden, indem der Re-

solver Stator zwei weitere Wicklungen trägt, die um 𝜋 verschoben sind. 

Dies reduziert im Betrieb die Anteile nicht vollständig, aber dämpft diese 
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wesentlich ab, siehe [83]. Diese Maßnahme findet in der Praxis bislang 

keine verbreitete Anwendung.  

Mit diesen Erkenntnissen wird das Modell aus Abb. 28 erweitert und mit 

einer definierten Rotorkontur und Wickelschema nach Abb. 31 aufbereitet. 

Um die induzierte Spannung berechnen zu können und die Polschuhbreite 

zu berücksichtigen, wird angenommen, dass alle Feldlinien senkrecht aus 

dem Material treten und parallel verlaufen. Mit dieser Vereinfachung kann 

über eine Zahnbreite integriert werden, um die mittlere Luftspaltlänge zu 

bestimmen, siehe (3.16).  

 𝑠𝐿𝑢𝑓𝑡 = �̂�
𝑄𝑠

𝜋⋅𝑝
⋅ 𝑠𝑖𝑛 (

𝜋⋅𝑝

𝑄𝑠
) ⋅ 𝑠𝑖𝑛 (

𝜋⋅𝑝

𝑄𝑠
⋅ (2 ⋅ 𝑛 − 1) + 𝜗) (3.16) 

3.2.1.1 Berechnung nach dem Maschenstromverfahren 

Die Widerstandsmatrix 𝑅𝑚 enthält auf der Hauptdiagonalen die Summe 

der Widerstände eines Maschenumlaufes. Auf den Nebendiagonalen sind 

die Koppelwiderstände zu den benachbarten Maschen einzutragen. Ist der 

Richtungssinn der benachbarten Masche entgegengesetzt, wird der Wider-

standswert negativ eingetragen.  

𝑅𝑚 = [

𝑅𝑚1 + 𝑅𝑚2 …
−𝑅𝑚2 …

          0                       0          
−𝑅𝑚3 0

          0           …
0 …

𝑅𝑚3 + 𝑅𝑚4 −𝑅𝑚𝑚

0 𝑅𝑚𝑚 + 𝑅𝑚𝑚−1

] (3.17) 

Die Flussmatrix 𝜙𝑀  beinhaltet alle Maschenströme und die Spannungs-

matrix 𝑉𝑚 beinhaltet die Summe der Spannungsquellen im jeweiligen Ma-

schenumlauf. 

 𝑉𝑚 = 𝑅𝑚 ⋅ 𝜙𝑀      (3.18) 

           mit          𝑉𝑚 =

[
 
 
 
 
 

𝑉𝑚2 − 𝑉𝑚1

𝑉𝑚3 − 𝑉𝑚2

𝑉𝑚4 − 𝑉𝑚3

𝑉𝑚5 − 𝑉𝑚4

⋮
𝑉𝑚𝑚 − 𝑉𝑚𝑚−1]

 
 
 
 
 

          und           𝜙𝑀 =

[
 
 
 
 
 
𝜙𝑀1

𝜙𝑀2

𝜙𝑀3

𝜙𝑀4

⋮
𝜙𝑀𝑚]
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Sind die Maschenflüsse berechnet, so können daraus die Strangflüsse be-

stimmt werden. Dazu wird ein Strangfluss aus der Überlagerung der Ma-

schenflüsse ermittelt. 

 

𝜙𝑚 = 𝜙𝑀𝑚

             𝜙𝑚−1 = 𝜙𝑀𝑚−1 − 𝜙𝑀𝑚

⋮   
    𝜙1 = −𝜙𝑀1

 (3.19) 

Aus den nun bekannten Strangflüssen und der jeweiligen Windungszahl 

pro Zahn kann die Gesamtflussverkettung berechnet werden. Aus dem 

Verhältnis des Flusses in Sinus- und Cosinuswicklung kann der elektrische 

Winkel 𝜑𝑒𝑙 bestimmt werden. Das Signal wird mit einer idealen Position 

verglichen und die Differenz aus beiden Signalen stellt den resultierenden 

Winkelfehler da. 

Die Simulation ermöglicht, einfache, geometrische Fehlerfälle in kurzer Re-

chenzeit zu untersuchen. Die physikalischen Zusammenhänge sind korrekt 

wiedergegeben, auch wenn das Übersetzungsverhältnis zu hoch ermittelt 

wird. Gleichung (3.7) zeigte bereits, dass dies keinen Einfluss auf den Win-

kelfehler und damit keinen Einfluss auf die hier gezeigte Untersuchung hat. 

Diese Erhöhung ist auf eine idealisierte Kopplung zwischen Erreger- und 

Signalwicklung zurückzuführen und soll unter anderem mit den im folgen-

den Abschnitt vorgestellten Simulationen verbessert werden. 

3.2.1.2 Winkelsimulation mit analytischem Resolvermodell 

Um die Möglichkeiten der analytischen Modellierung aufzuzeigen, wird an 

dieser Stelle eine Exzentrizität eingebracht. Zur Bestimmung des Fehlers 

wird der simulierte Winkel, siehe Abb. 32, mit einem idealen, synthetisch 

erzeugten Winkel verglichen. Die statische, radiale Exzentrizität wurde mit 

𝑥 = 0,5 mm und 𝑦 = 0,5 mm gewählt, siehe Abb. 33. 
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Abb. 32: Simulierter Winkelverlauf über eine mechanische Umdrehung 

 
Abb. 33: Schema einer statischen, radialen Exzentrizität mit einer Ver-

schiebung in 𝑥- und 𝑦-Richtung  

Die Abweichung ergibt sich durch die für die Simulation gewählten Rand-

bedingungen und ist in Abb. 34 dargestellt. Die Abbildung zeigt den elektri-

schen Winkelfehler in Winkelminuten aufgetragen über die mechanische 
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Position in mechanischen Grad. Aus dieser Darstellung lassen sich ver-

schiedene Fehlergrößen des Winkels ableiten. Der Gleichanteil des abge-

bildeten Verlaufs in Abb. 34 beträgt beispielsweise 5 min und berechnet 

sich nach (3.20). 

 𝑓̅ =
1

2𝜋
⋅ ∫ 𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟𝑠𝑖𝑔𝑛𝑎𝑙

2𝜋

0
𝑑𝜑𝑒𝑙 (3.20) 

Der maximale Fehler ist die größte, über eine mechanische Umdrehung 

auftretende Abweichung und beträgt 𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟𝑚𝑎𝑥 = 22,5 min. Analog dazu 

wird der minimale Fehler mit 𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟𝑚𝑖𝑛 = −12,5 min ermittelt. 

 
Abb. 34: Winkelfehler über die mechanische Position bei einer statischen 

radialen Exzentrizität von 𝑥 = 0,5 𝑚𝑚 und 𝑦 = 0,5 𝑚𝑚 [A] 

Neben der Darstellung über die mechanische Position kann der Winkelfeh-

ler auch über die räumliche Position abgetragen werden, wie in Abb. 35 

gezeigt. Der Winkelfehler aus Abb. 34 ist dabei symmetrisch zum Einheits-

kreis abgebildet. Das rote Fehlersignal enthält keinen Gleichanteil. Zum 

Vergleich das orangene Winkelsignal, das sich mit einem Gleichanteil zum 

Einheitskreis abhebt.  

Der Wechselanteil des Fehlers wird für das Winkelfehlersignal nach Glei-

chung (3.21) bestimmt und gibt den Fehler ohne Gleichanteil an. 

 𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟𝑑𝑦𝑛 =
𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟𝑚𝑎𝑥−𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟𝑚𝑖𝑛

2
 (3.21) 
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Der Gleichanteil des Winkelfehlers kann vorgesteuert werden, daher wer-

den im Folgenden die Simulationsergebnisse auf den Wechselanteil des 

Fehlerverlaufs beschränkt. 

 
Abb. 35: Messfehler über der räumlichen Position abgetragen bei einer 

statischen radialen Exzentrizität von 𝑥 = 0,5 𝑚𝑚 und 𝑦 = 0,5 𝑚𝑚 

Mit dem vorgestellten analytischen Modell ist es möglich, Windungszahl-

anpassungen und geometrische Skalierungen des Gebers einfach und 

schnell zu simulieren. In Kapitel 4 wird aufgezeigt, wie sich diese Einfluss-

faktoren auf das Winkelsignal auswirken.  

Im analytischen Modell wurden Vereinfachungen vorgenommen. Die Ma-

terialparameter wurden nicht berücksichtigt und eine ideale Flussführung 

wurde vorausgesetzt. Im folgenden Abschnitt wird ein Permeanz-Kapazi-

täts-Analogie-Modell vorgestellt, mit dem diese Randbedingungen berück-

sichtigt werden können.  
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3.2.2 Modellbasierte Simulation mit Plecs  

Die analytische Berechnung des VR-Resolvers mit Matlab hat gezeigt, dass 

das Systemverhalten gut nachgebildet werden kann. Allerdings ist die 

Amplitude des absoluten Fehlers durch die notwendigen Vereinfachungen 

noch nicht kongruent mit den Messergebnissen, die in Kapitel 6 vorgestellt 

werden. Mit der Magnetkreissimualtion und der Möglichkeit, materialab-

hängige Parameter in die modellbasierte Simulation von Plecs einzubrin-

gen, wird eine realistischere Nachbildung angestrebt, siehe [91]. In diesem 

Kapitel werden zunächst die notwendigen Materialparameter bestimmt 

und die Grundfunktionen der magnetischen Domäne von Plecs näherge-

bracht. Im Anschluss wird das bereits bekannte Modell in Plecs umgesetzt, 

die dafür notwendigen Simulationsblöcke vorgestellt und die Simulations-

ergebnisse mit der analytischen Simulation verglichen. 

3.2.2.1 Grundstruktur der modellbasierten Simulation 

Bei der analytischen Simulation wurde eine Reluktanz-Widerstands-Ana-

logie angenommen, das bedeutet, dass die energiespeichernde Eigenschaft 

der Induktivität nicht berücksichtigt wurde. Das kann mit der Permeanz-

Kapazitäts-Analogie realistischer nachgebildet werden. Zur Verdeutli-

chung der Analogie dienen Gleichung (3.22) und (3.23). Dabei entspricht 

die Flussänderung dem elektrischen Strom, die magnetische Durchflutung 

Θ der Spannung 𝑈 und die Permeanz 𝑃 der Kapazität 𝐶. 

 
𝑑∅

𝑑𝑡
= 𝑃 ⋅

𝑑𝛩

𝑑𝑡
     𝑚𝑖𝑡     𝑃 =

µ0⋅µ𝑟⋅𝐴

𝑙
 (3.22) 

 𝑖 = 𝐶 ⋅
𝑑𝑈

𝑑𝑡
 (3.23) 

Die Permeanz ist das Produkt aus Permeabilität µ0, der relativen Permea-

bilität µ𝑟 und der vom Fluss durchflossene Fläche 𝐴 geteilt durch die mitt-

lere Feldlinienlänge 𝑙, siehe (3.22).  

Die grundlegenden Blöcke, die die Hauptfunktionen abbilden können, sind 

Abb. 36 zu entnehmen. Diese zeigt von links nach rechts, einen Permeanz-

block, einen variablen Permeanzblock, einen magnetischen Widerstand 

sowie einen Luftspalt. Damit lässt sich die Grundstruktur des VR-Resolver-

Modells in Plecs abbilden. 
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Abb. 36: Magnetische Komponenten in Plecs, von links nach rechts: Per-
meanzblock, variable Permeanz, magnetischer Widerstand, Luftspalt 

In der Modellierung wird ein Permeanzblock mit einem magnetischen Wi-

derstandsblock in Reihe verbunden, der die Verluste innerhalb der mag-

netischen Domäne repräsentiert. Um die Funktionsblöcke korrekt zu para-

metrisieren, müssen umfangreiche Kenntnisse über das verwendete Mate-

rial vorliegen. Wenn diese nicht aus Datenblättern des jeweiligen 

Herstellers zusammengestellt werden können, müssen sie messtechnisch 

bestimmt werden. 

3.2.2.2 Messtechnische Bestimmung der Materialparameter und geo-

metrischen Abmessungen 

Um die Simulationsblöcke nach Abb. 36 korrekt parametrisieren zu kön-

nen, müssen die geometrischen Abmaße sowie der für den VR-Resolver 

eingesetzte Werkstoff spezifiziert werden. Ein Volumenblock des Materi-

als weist neben dem Stapelfaktor auch einen nicht zu vernachlässigenden 

Einfluss der Schnittkanten auf. Für das Stator- und Rotorblechpaket wird 

ein Standard-Elektroband gewählt.  

Tabelle 5: Datenblattangaben des verwendeten Elektrobandes 50H350 

Blechdicke 0,5 mm 

Blechdichte 7,6 kg dm³⁄  

Verluste ≤ 2,5 W kg⁄   

Sättigungspolarisation 1,62 T 

Laminierungsfaktor ≥ 0,96 
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Tabelle 5 zeigt auszugsweise relevante Angaben des Datenblattes eines 

gängigen Elektrobandes wie zum Beispiel dem 50H350 [92]. Weitere Gra-

phen sind dem Anhang 10.4 ergänzend beigefügt. Die in Tabelle 5 angege-

benen Verluste sind nach DIN EN 10106 bei 50 Hz und 1,5 T bestimmt. 

Die Materialverluste sind in Anhang 10.4 im ersten Graphen über die Fluss-

dichte und im zweiten Graphen über die Frequenz abgetragen. Die Erre-

gerfrequenz des VR-Resolvers liegt bei 10 kHz und die Daten nach Tabelle 

5 wurden bei 50 Hz aufgenommen. Damit ist die Betriebsfrequenz Faktor 

200 höher als die Messfrequenz. Eine Extrapolation zur Ermittlung der Ma-

terialverluste ist damit nicht möglich. Im zweiten Graphen sind die Ver-

lustkennlinien für 0,5– 1,5 Tesla angegeben. Im Betrieb liegt die Fluss-

dichte im Material des VR-Resolvers bei wenigen Millitesla. Damit ist es 

nicht möglich, aus dem Datenblatt einen Wert für die Materialverluste zu 

bestimmen. Um die für die Simulation relevanten Daten zu bestimmen, 

muss das Material entsprechend der Betriebsfrequenz und Durchflutung 

charakterisiert werden. 

Die Hystereseverluste verändern sich durch den Bearbeitungsprozess ge-

genüber der Messung im Epsteinrahmen erheblich. Nach [93] sollten die 

Materialparameter daher messtechnisch bestimmt werden. Nur durch die 

exakte Ermittlung der Parameter liefern die zu einem Gesamtmodell zu-

sammengefügten Einzelblöcke ein belastbares Simulationsergebnis. Für 

die Messung wurde aus dem für den VR-Resolver verwendeten Elektro-

band durch Drahterodieren ein Ringkern hergestellt, siehe Abb. 37 nach 

[B]. Der Serien-VR-Resolver besteht aus einzelnen, gestanzten Blechen. 

Diese werden zu einem Blechpaket zusammengesetzt und durch Stanzpa-

ketieren miteinander verbunden. Der Ringkern nach Abb. 37 wurde hinge-

gen durch Drahterodieren hergestellt. Um die elektromagnetischen Eigen-

schaften eines Serien-VR-Resolvers optimal nachzubilden, wird das Blech-

paket im weiteren Bearbeitungsprozess angeätzt. Diese Nachbehandlung 

garantiert eine korrekte Isolation der Bleche an der Schnittkante zueinan-

der. Da die Ringkernprobe aus einem Resolver-Rotor gefertigt wurde, ent-

spricht auch der Laminierungsfaktor exakt dem des zu modellierenden La-

gegebers. 
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Abb. 37: Foto des drahterodierten Ringkerns mit aufgebrachter Pri-
märwicklung 

Die Materialparameter werden mit der Zweispulen-Messtechnik, siehe 

Abb. 38, ermittelt. Vorteil gegenüber der Einspulen-Messung ist, dass die 

Messung unabhängig von Streuinduktivität und Wicklungswiderständen 

durchgeführt werden kann [94]. 

 

Abb. 38: Schema der Zweispulen-Messtechnik für die Materialparameter-
bestimmung an der Ringkernprobe aus Abb. 37 

Die geometrische Vermessung der Ringkernprobe nach Abb. 37 liefert die 

folgenden geometrischen Daten, die durchflutete Fläche des Eisenkerns 

𝐴𝐹𝑒 = 30 ⋅ 10−6 m² und die mittlere Feldlinienlänge 𝑙𝐹𝑒 = 0,468 m. Im 

nächsten Schritt wird der Ringkern mit einer Isolationsschicht zum Schutz 

des Lackdrahtes versehen. Darauf werden zwei Wicklungen aufgebracht, 

die Primärwicklung, an die eine hochfrequente Versorgungsspannung 𝑢1 

angelegt wird, und eine Sekundärwicklung, an der die transformierte 

Spannung gemessen werden kann. Die Versorgungsspannung wird mit der 
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Frequenz 𝑓 = 10 kHz an den Betrieb des VR-Resolvers angepasst. Die 

Spannung beträgt 5 V. Mit diesen Randbedingungen lässt sich die Win-

dungszahl nach Formel (3.24) zu 𝑁𝑝 = 266 bestimmen.  

 𝑢1 =
𝑑𝜙

𝑑𝑡
= �̂� ⋅ 𝜔 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜔 ⋅ 𝑡)  

 𝑢1 = 𝐵 ⋅ 𝐴𝐹𝑒 ⋅ 𝑁𝑝 ⋅ 𝜔               (3.24) 

Damit ist gewährleistet, dass die Durchflutung im Material dem des VR-Re-

solvers im Betrieb entspricht. Die Werte für die mittlere Durchflutung und 

die maximal im Betrieb auftretende Durchflutung werden in Kapitel 3.2.3 

anhand eines Finite-Element-Modells bestimmt. Die Windungszahl der Se-

kundärseite wird so gewählt, dass die Spannung 𝑢2 im oberen Drittel des 

Messbereichsendwertes liegt. Die Windungszahl der Sekundärseite ist 

𝑁𝑠 = 875. Abb. 39 zeigt schematisch den Messaufbau für die Bestimmung 

der Materialparameter. 

 

Abb. 39: Schematischer Messaufbau des drahterodierten Ringkerns zur 
Bestimmung der Materialparameter [B] 

Mit einem LCR-Meter 1730T von Quad Tech [95] wird zunächst die Induk-

tivität 𝐿𝐻 und der Kupferwiderstand 𝑅𝐶𝑢 bestimmt. Der Strom durch die 

Primärwicklung wird indirekt über den Spannungsabfall über den Präzi-

sion-Shuntwiderstand 𝑅𝑆ℎ𝑢𝑛𝑡 = 10 Ω ± 0,01 % ermittelt. Der primärsei-

tige Strom 𝑖𝑝 hat ein 𝐵-Feld zur Folge, dessen Zeitabhängigkeit sekundär-

seitig eine Spannung induziert.  

Die Messgrößen werden mit einem DL850eV Transienten-Rekorder [96] 

mit einer Samplerate von 1 MS/s und einer Auflösung von 16 Bit aufge-

zeichnet. Damit ist es möglich, eine elektrische Periode exakt darzustellen 

und den Zeitverlauf der Magnetisierungskurve zu erfassen. Der gemessene 
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Strom 𝑖𝑝 setzt sich dabei aus dem Magnetisierungsstrom und einem Ver-

luststrom zusammen. Zur Veranschaulichung der Messgrößen dient Abb. 

40. 

 

Abb. 40: Zeigerbild zum schematischen Messaufbau an der Ringkern-
probe zur Bestimmung der materialabhängigen Verluste 

Mittels Spannungsabfalls über den Widerstand 𝑅𝑆ℎ𝑢𝑛𝑡  kann der primärsei-

tige Strom 𝑖𝑆ℎ𝑢𝑛𝑡 bestimmt werden. Der notwendige Magnetisierungs-

strom 𝑖𝑀𝑎𝑔 berechnet sich nach (3.25) aus der Differenz des Shunt-Stro-

mes und der sekundärseitig gemessenen Spannung 𝑢2 geteilt durch den 

Widerstand 𝑅𝐹𝑒 mal dem Übersetzungsverhältnis.  

 𝑖𝑀𝑎𝑔(𝑡) = √𝑖𝑆ℎ𝑢𝑛𝑡(𝑡)
2 − (

𝑢2(𝑡)

𝑅𝐹𝑒
⋅

𝑁𝑃𝑟𝑖

𝑁𝑆𝑒𝑐
)
2

 (3.25) 

Die magnetische Feldstärke 𝐻 berechnet sich nach (3.26) aus dem Magne-

tisierungsstrom mal der primärseitigen Windungszahl, geteilt durch die 

mittlere Feldlinienlänge 𝑙𝐹𝑒 . 

 𝐻(𝑡) =
𝑁𝑃⋅𝑖𝑀𝑎𝑔(𝑡)

𝑙𝐹𝑒
 (3.26) 

Die magnetische Flussdichte 𝐵 wird nach (3.27) aus dem Kehrwert des 

Produktes aus sekundärseitiger Windungszahl und flussdurchsetzter Flä-

che mal dem Integral der sekundärseitigen Spannung bestimmt.  
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 𝐵(𝑡) =
1

𝑁𝑠⋅𝐴𝐹𝑒
⋅ ∫ 𝑢𝑠(𝑡) 𝑑𝑡 (3.27) 

Wird ein Widerstandswert für 𝑅𝐹𝑒 → ∞ angenommen und stellt die beiden 

ermittelten Größen 𝐵 über 𝐻 als Graph dar, ergibt sich der orangefarbene, 

elliptische Verlauf nach Abb. 41. Die erwartete Hysterese ergibt sich nur 

für kleine Frequenzen und wenn das Material bis in die Sättigung betrieben 

wird. Für die Durchführung der Messung wurde die Erregerfrequenz des 

Resolvers 𝑓 = 10 kHz gewählt. Durch die hohe Frequenz ergeben sich Ei-

senverluste, welche den Verlauf von seiner charakteristischen Form zu ei-

ner Ellipse aufblähen. 

Mittels iterativem Auswerteverfahren kann damit ein Widerstandswert 

für 𝑅𝐹𝑒 ermittelt werden, für den die resultierende Fläche der B-H-Kennli-

nie minimal wird. Für einen endlichen Zahlenwert ist dieser Fall in Abb. 41 

als blauer Verlauf dargestellt. 

 
Abb. 41: Magnetisierungskennlinie aus Messdaten [B] 

Es zeigt sich erwartungsgemäß in Abb. 41, dass das Material nicht bis zur 

Sättigung betrieben wird. Weiter lässt sich aus der Abbildung durch die 

Steigung der blauen Linie die Amplitudenpermeabilität 𝜇𝑎,𝑟 , auch Wech-

selfeldpermeabilität genannt, nach (3.28) bestimmen. 

 𝜇𝑎,𝑟 =
1

𝜇0
⋅

𝐵𝑚𝑎𝑥

𝐻𝑚𝑎𝑥
 (3.28) 
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Abb. 42: Materialparameterbestimmung über verschiedene Frequenzen 

Um die Charakteristika des Materials weiter zu untersuchen, wurde die 

Messung für verschiedene Frequenzen durchgeführt, das Resultat zeigt 

Abb. 42. Die Amplitudenpermeabilität der Einzelmessungen lässt sich 

durch eine Gerade verbinden.  

Aus den messtechnisch erfassten Größen lassen sich weiter die Verluste 

nach (3.29) bestimmen. 

 𝑃 =
1

𝑇
⋅ ∫ 𝑖𝑝(𝑡) ⋅ 𝑢𝑠(𝑡)

𝑡+𝑇

𝑡
𝑑𝑡 (3.29) 

Die ermittelten materialspezifischen Parameter dienen als Grundlage der 

praktischen Berechnung magnetischer Kreise mit Wechselstromerregung, 

vergleiche [97]. Für den eingesetzten Werkstoff wird der Wert µ𝑎,𝑟 = 395 

ermittelt. Aus den Messdaten kann zudem der parallele Ersatz-Widerstand 

𝑅𝐹𝑒 mit 130 Ω für die Ringkernprobe bestimmt werden. Dieser repräsen-

tiert die Eisenverluste der Probe. 
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Das Ersatzschaltbild des Messaufbaus aus Abb. 39 wird in die magnetische 

Domäne von Plecs, siehe Abb. 43, überführt. Die Parameter des elektri-

schen Kreises können direkt übernommen werden. Der Funktionsblock für 

den magnetischen Kern wird mit der materialabhängigen Größe µ𝑎,𝑟 und 

den geometrischen Abmaßen der vom Fluss durchsetzten Fläche 𝐴𝐹𝑒 so-

wie der mittleren Feldlinienlänge 𝑙𝐹𝑒 parametrisiert. Für ein äquivalentes 

Verhalten der Schaltung muss 𝑅𝑚 so gewählt werden, dass bei gleicher 

Durchflutung der Primärwicklung in beiden Schaltungen die gleiche Aus-

gangsspannung auftritt. 

 
Abb. 43: Schematischer Messaufbau der Zweispulen-Messtechnik in der 

magnetischen Domäne [B] 

Der Widerstand 𝑅𝑚 ist eine Funktion der vom Fluss durchsetzten Proben-

fläche 𝐴𝐹𝑒 und der mittleren Feldlinienlänge der Ringkernprobe 𝑙𝐹𝑒 . Damit 

kann der magnetische Widerstand für ein beliebiges Volumenstück nach 

(3.30) und die darin auftretenden Verluste nach (3.31) berechnet werden. 

 𝑅𝑚,𝑥 = 𝑅𝑚 ⋅
𝐴𝐹𝑒

𝐴𝑥
⋅

𝑙𝑥

𝑙𝐹𝑒
 (3.30) 

Die Verluste berechnen sich aus dem magnetischen Spannungsabfall Θ mal 

der Flussänderung �̇� oder äquivalent zum Ohm’schen Gesetz mit dem 

Quadrat des magnetischen Spannungsabfalls geteilt durch den magneti-

schen Widerstand 𝑅𝑚,𝑥 . 

 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠 = 𝛩 ⋅
𝑑𝜙

𝑑𝑡
=

𝛩2

𝑅𝑚,𝑥
 (3.31) 

Um mit diesen, an der Ringkernprobe gewonnenen, Erkenntnissen das Re-

solvermodell zu parametrisieren, müssen im nächsten Schritt die geomet-

rischen Abmaße eines Statorzahnes ermittelt werden. Für die Vermessung 

wurde ein Statorzahn freigelegt, siehe Abb. 44, und die Abmaße nach Abb. 

45 aufgenommen. 
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Abb. 44: Statorzahn zur Ermittlung der geometrischen Abmaße als 
Grundlage für die Modellbildung [C] 

 

Abb. 45: Geometrische Abmaße eines Statorzahnes des zu untersuchen-
den zehn-polpaarigen VR-Resolvers [B] 

Mit den ermittelten Parametern kann nun eine einfache, geometrische 

Form in Plecs nachgebildet werden. Für die Modellierung des VR-Resol-

vers wird die geometrische Form eines Zahnes durch einzelne Blöcke an-
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genähert. Abb. 46 zeigt die vereinfachte Nachbildung in vier Volumenstü-

cke. Zu jedem Volumen kann der Funktionsblock für den linearen Magnet-

kern 𝑃1…4 und den magnetischen Widerstand 𝑅𝑚,1…4 parametrisiert wer-

den. Dabei wird zunächst die Annahme getroffen, dass das Magnetfeld in 

jedem Querschnitt homogen sei. Somit kann mit der mittleren Feldlinien-

länge gerechnet werden. 

 

Abb. 46: Schema eines Statorzahnes im Permeanz-Kapazitäts-Modell [B] 

Der magnetische Fluss kennt dabei lediglich die vorgegebenen Pfade. Soll 

nun die Streuung berücksichtigt werden, muss diese als diskretes Bauteil 

wie beispielsweise der Luftspalt zwischen den Polschuhen nachgebildet 

werden. Die positionsabhängige Änderung des Luftspaltes wird durch eine 
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variable Permeanz 𝑃𝑣𝑎𝑟  abgebildet. Da der Wert der Permeanz positions-

abhängig vorgegeben werden kann, ist es möglich, eine beliebige Rotor-

kontur vorzugeben. Für die Simulation wurden eine rein synthetische Ro-

torform und eine reale, gemessene Rotorkontur umgesetzt. 

3.2.2.3 Verschaltung der Einzelzähne als Blöcke zum Gesamtmodell 

Damit ist ein Statorzahn mit den Materialeigenschaften und den zugrunde-

liegenden geometrischen Abmessungen in Plecs nachgebildet. Das voll-

ständige Modell setzt sich, wie in Abb. 47 gezeigt, aus 24 Einzelzähnen zu-

sammen. Die Funktionsblöcke werden über die Stator-, Polschuh- und Ro-

toranschlüsse miteinander verbunden. 

 

Abb. 47: Verschaltung von 24 Einzelzähnen zu einem Resolvermodell 

Die Spulen für Erregung sowie Sinus- und Cosinuswicklung stellen die Ver-

bindung zwischen dem elektrischen und dem magnetischen Kreis dar. Die 

Windungszahlen werden dem Wickelschema 1 aus Tabelle 4 entnommen. 

Die Wicklungen werden als Serienschaltung aus idealer Spule und Wider-

stand aufgebaut, siehe Gesamtmodell nach Abb. 48. 

Die Wicklungsenden des Resolvers werden mit einem Abschlusswider-

stand, analog zu dem in der Leistungselektronik verbauten Analog-Digital-

Converter (ADC), abgeschlossen. Das Signal der Erregerspannung 𝑅𝑒𝑠𝐸𝑟𝑟  

und die beiden Sekundärspannungen 𝑅𝑒𝑠𝑆𝑖𝑛 und 𝑅𝑒𝑠𝐶𝑜𝑠 können getriggert 

an den Workspace übergeben werden. Mit diesem Trigger werden die Sig-

nalwerte einmal pro Erregerperiode eingelesen.  
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Abb. 48: VR-Resolver in Gesamtsimulation in Plecs mit Quelle für die Er-
regerspannung links und ausgangsseitiger Beschaltung in Sinus- und Co-

sinuswicklung zur Erfassung der Spannungssignale rechts 

Der Luftspaltblock aus Abb. 46 muss für die Verbindung der Polschuhe der 

Einzelzähne noch parametrisiert werden. Im folgenden Abschnitt wird da-

für ein Finite-Elemente-Modell vorgestellt.   

3.2.3 Finite-Elemente-Modell 

Im vorherigen Abschnitt wurde ein Permeanz-Kapazitäts-Modell in Plecs 

vorgestellt. Die Parameter für die Polschuhkopplung werden mit einem Fi-

nite-Elemente-Modell in Opera 3D ermittelt. Um die Rechenzeit von 3D FE-

Modellen zu reduzieren, werden möglichst viele Symmetrieeigenschaften 

herangezogen, um das Mesh zu reduzieren. Das in Abb. 31 gezeigte Wickel-

schema lässt eine Reduktion auf 180° des Stators zu. Sollen allerdings geo-

metrische Einflüsse wie beispielsweise eine radiale Exzentrizität unter-

sucht werden, kann keine Symmetrie zur Vereinfachung mehr herangezo-

gen werden, und das gesamte Modell muss berechnet werden. Diese zeit-

intensive Berechnung ist für die Absicherung vieler Varianten bei der Bau-

raumuntersuchung ungeeignet. Das 3D FE-Modell wird daher für die finale 

Absicherung herangezogen, Abb. 49 zeigt das VR-Resolver-Modell nach 

[IV].  

Um die Modelle gegeneinander zu verifizieren, wird das FE-Modell zu-

nächst mit vereinfachten Randbedingungen aufgebaut. Als Vergleich wird 

die in Kapitel 3.2.2 vorgestellte, modellbasierte Simulation mit Plecs her-

angezogen. 
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Abb. 49: Modellierung eines VR-Resolvers in Opera, links das vollständige 
Modell, rechts ein Ausschnitt mit übereinander liegenden Wicklungen 

Als Gütekriterium dient der Winkelfehler über eine mechanische Umdre-

hung. Die Gegenüberstellung liefert eine identische Periodizität und einen 

Winkelfehlerverlauf, der in der Amplitudenhöhe mit circa 14 Winkelminu-

ten ein vergleichbares Resultat liefert [IV]. Nach dieser Validierung ist es 

möglich, die Parameter für den Luftspalt zwischen den Polschuhen zu er-

mitteln.   

3.2.3.1 Streuflüsse und Streupfade 

Ein Vorteil der sehr rechenintensiven Simulation ist, dass Streupfade iden-

tifiziert werden können, siehe Abb. 50. Dazu werden Kontrollflächen in 

Statorrücken, Rotor- und Statorzahn eingebracht. Es ist deutlich zu erken-

nen, dass der durch den Statorzahn geleitete Fluss sich über das Joch und 

die benachbarten Zähne schließt. Des Weiteren kann ermittelt werden, wie 

hoch der Anteil des Flusses ist, der sich zwischen den Polschuhen über die 

Luft kurzschließt und nicht in den Rotor eindringt. Dieser Flussanteil ist 

damit nicht positionsabhängig und reduziert das Übersetzungsverhältnis. 

Mit dem 1. Kirchhoff’schen Gesetz wird überprüft, dass alle Flusspfade kor-

rekt identifiziert wurden. Es zeigt sich dabei, dass ein kleiner vernachläs-

sigbarer Anteil des Flusses parallel zum Statorzahn zwischen Joch und Pol-

schuh geschlossen wird. 
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Abb. 50: Flussverteilung in einem Statorzahn mit Kontrollflächen [C] 

Der zeitliche Streuflussverlauf zwischen zwei benachbarten Statorzähnen 

ist in Abb. 51 über eine elektrische Periode dargestellt. Der Anteil des 

Streuflusses am Hauptfluss beträgt dabei circa 16 % und ist über eine Pe-

riode nahezu konstant. Für den diskrete Luftspaltblock aus Abb. 46 wer-

den die geometrischen Daten der vom Fluss durchsetzten Fläche aus der 

3D-FEM-Simulation heraus quantitativ übernommen. Dies senkt den 

Hauptfluss im Betrag und reduziert die induzierte Spannung in den Sekun-

därwicklungen im gleichen Maße. 

 
Abb. 51: Flussaufteilung über einen Statorzahn in Gesamtfluss, Eisenfluss 

und Streufluss 

Die Differenz des Eisenflusses 𝜙𝐹𝑒  und des Gesamtflusses 𝜙𝐺𝑒𝑠, aus Abb. 

51, ergibt den Flussanteil, der sich zwischen Polschuh und Statorjoch 

schließt. Abb. 52 zeigt die beiden Kontrollflächen der Simulation. 
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Abb. 52: Fluss durch Erreger- und Signalwicklung, links durch das Eisen-
paket, rechts mit Streufluss zwischen Statorjoch und Polschuh 

Dieser Fluss durchdringt die aufeinander gewickelten Spulen unterschied-

lich stark. Die Sinuswicklung ist auf jedem Zahn direkt auf die Erregerwick-

lung aufgebracht und hat daher gegenüber der Cosinuswicklung eine klei-

nere durchsetzte Fläche. Das Resultat ist ein in der Amplitude geringeres 

induziertes Signal. Zudem ist die Induktivität der Cosinuswicklung 

dadurch immer größer als die Induktivität der Sinuswicklung. Tabelle 6 

zeigt die messtechnische Differenz der Induktivität von rund 1,7 %. 

Tabelle 6: Messwerte der Resolverwicklungen mit einem Quad Tech 
1730T LCR Meter bei 10 𝑘𝐻𝑧 Erregung 

 Widerstand 
in Ω 

Induktivität 
in mH 

Erregung 14,2 0,78 

Sinus 205,2 8,83 

Cosinus 201,0 8,98 

3.2.3.2 Blechung, Skineffekt und Eindringtiefe 

Durch die Blechung des Stators und des Rotors, siehe Abb. 53, soll analog 

zur elektrischen Maschine das Ausbilden von Wirbelströmen reduziert 

werden. Das vorliegende Blech weist eine Dicke von 0,5 mm auf, ist mit 

Backlack isoliert und stanzpaketiert.  



  Der Variable Reluktanz-Resolver 

75 

 

Abb. 53: Flussdichte unter Berücksichtigung der Blechung in Statorjoch 
(links) und Rotor (rechts) des Resolvers 

Es ist deutlich zu erkennen, dass die Flussdichte auf der Oberfläche des 

Statorjochs seinen höchsten Wert annimmt und zur Blechmitte hin bis auf 

den halben Wert abfällt. Das Blech wird im Bereich zwischen den beiden 

Zähnen in der gesamten Höhe durchdrungen und leitet den Hauptfluss. 

Demgegenüber steht die Durchflutung im Rotor. Hier nimmt die Fluss-

dichte schon mit geringer Eindringtiefe deutlich ab. Nur etwa ein Drittel 

des Materials würde für die Flussführung benötigt. Um die Kontur und die 

notwendige, mechanische Stabilität zu erreichen, kann allerdings aus kon-

struktiver Sicht der Rotor nicht filigraner hergestellt werden. 

Die Blechung reduziert wie erwartet die Wirbelstromverluste in der Simu-

lation und verringert die Amplitude der Sekundärspannung. Diese Er-

kenntnis kann im Permeanz-Analogie-Modell durch Reduktion der Rotor-

volumina nachgebildet werden. In Plecs wird ein Permeanzblock stets ho-

mogen durchflossen. Steht dem Rotorfluss aber das geometrisch ermittelte 

Volumen zur Verfügung, kommt dies einer falschen Materialparametrie-

rung gleich. Entweder muss die Leitfähigkeit herabgesetzt oder das Volu-

men nach Abb. 53 angepasst werden. 

3.2.3.3 Materialsättigung 

Für die bisherige Simulation wurde angenommen, dass das verwendete 

Material aufgrund der geringen Durchflutung stets im linearen, nicht ge-

sättigten Bereich betrieben wird. 
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Abb. 54: Ermittlung von Bereichen maximaler Flussdichte 

Abb. 54 zeigt den Betriebspunkt, in dem das Maximum des Rotors symmet-

risch zwischen zwei Statorzähnen steht. Die für diesen Betriebspunkt be-

stimmte, maximale Flussdichte beträgt 15 mT und liegt damit deutlich un-

ter der im Datenblatt des Materialherstellers angegeben Sättigungsfluss-

dichte von 1,5 T. Damit kann die im vorangegangenen Abschnitt getroffene 

Vereinfachung, Material nur linear auszusteuern, bestätigt werden. Das 

Permeanz-Analogie-Modell muss dahingehend nicht angepasst werden. 

3.3 Gegenüberstellung VR-Resolver-Simulationen 

In den vorangegangenen Abschnitten wurden drei verschiedene Ansätze 

für die Simulation eines VR-Resolvers vorgestellt und gegeneinander ver-

glichen. Jedes dieser Modelle weist unterschiedliche Vor- und Nachteile 

auf. Für den zu untersuchenden Anwendungsfall gilt es zu beleuchten, wel-

ches Modell herangezogen wird. In diesem Abschnitt werden die Allein-

stellungsmerkmale dieser Modelle herausgearbeitet und gegenüberge-

stellt.  

Das analytische Modell bietet den Vorteil, einen schnellen Einblick in die 

grundsätzliche Funktionsweise und Fehlerfälle, bei gleichzeitig geringer 
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Rechenzeit und kurzer Einarbeitungsdauer aufgrund der Vernachlässi-

gung des Materials sowie den Strukturanforderungen, zu bekommen. Mit 

etwas mehr Rechenzeit kann das Permeanz-Kapazitäts-Analogie-Modell 

mit Plecs sogar Materialparameter berücksichtigen und damit die Abbil-

dungsgenauigkeit erhöhen. Die Auswirkung des Rotorlagegebers auf das 

E-Motor-System kann damit hinreichend genau analysiert werden. Zudem 

bietet es in Form eines Funktionsbausteins die Möglichkeit, in eine beste-

hende Matlab-Systemsimulation eingebettet zu werden. Mit einer weite-

ren Erhöhung der Rechenzeit kann mit dem Finite-Element-Modell die Ab-

bildungsgenauigkeit weiter gesteigert werden. Die Erkenntnis für die vor-

liegende Untersuchung wird dadurch jedoch kaum verbessert.  

Es können zwar Streupfade identifiziert, die Kopplung weiter untersucht 

und die Blechung dargestellt werden, jedoch wurde das grundlegende Ver-

halten durch die zwei vorangegangenen Modelle bereits hinreichend dar-

gestellt. Des Weiteren stellt sich die Berechnung von geometrischen Ein-

flüssen als eine sehr zeitaufwendige Simulation heraus. Ein wichtiger As-

pekt lässt sich allerdings nur mit dem FE-Modell absichern – die 

strukturelle Bauteilabsicherung. Wenn für den Sensor im vorliegende E-

Motor-System beispielsweise die Position und Anzahl der Anschraub-

punkte festgelegt wird, muss überprüft werden, ob der Sensor eine sichere 

Kontaktierung gewährleistet. Diese Absicherung lässt sich mit dem analy-

tischen Resolvermodell und mit dem Permeanz-Kapazitäts-Analogie-Mo-

dell nicht abbilden.  

Die Gegenüberstellung zeigt, dass es kein Modell gibt, welches alle Anwen-

dungsfälle abdeckt. Einen abschließenden Überblick der vorgestellten Si-

mulationsmodelle bietet Tabelle 7. 
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Tabelle 7: Gegenüberstellung der eingeführten Simulationsmodelle für 
den VR-Resolver 

 Analyti-
sches 

Modell 

Modellba-
sierte Simula-

tion 
FE-Methode 

Rechenzeit Niedrig Mittel Hoch 

Komplexität des 
Modells 

Mittel Mittel Hoch 

Abbildungsgenau-
igkeit 

Mittel Mittel/Hoch Hoch 

Berücksichtigung 
von Materialpara-
metern 

Keine Gegeben Gegeben 

Simulation von 
Fehlerfällen 

Hoch Hoch 
Nur bedingt 

möglich 

Strukturelle Bau-
teilabsicherung 

Nein Nein Ja 

Allgemeinheit Hoch Niedrig Niedrig 
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4 Analyse der Einflussfaktoren 
auf das Winkelsignal 

Im vorherigen Kapitel wurden die Funktion eines idealen VR-Resolvers 

und ein entsprechendes Simulationsmodell vorgestellt. Wird an dieser 

Stelle angenommen, dass die beiden Signale – Sinus und Cosinus – rausch-

frei und ohne Aliasingfehler eingelesen werden könnten, wäre es möglich, 

mit der 𝑎𝑡𝑎𝑛2-Funktion den Rotorlagewinkel unmittelbar zu bestimmen. 

Tritt in einem oder beiden idealen Signalen nun aber ein Offset-, Amplitu-

den- oder Phasenfehler auf, resultiert daraus ein Winkelfehler. Abb. 55 

zeigt den Zusammenhang zwischen der Fehlerursache und dem Win-

kelfehler in elektrischen Grad für den vorgestellten VR-Resolver. 

 

Abb. 55: Einfluss von Offset-, Amplituden- und Phasenfehler auf den Win-
kelfehler 

Aus der Abbildung lassen sich zwei Erkenntnisse ableiten, der Fehlerver-

lauf ist symmetrisch und der Einfluss auf den Winkelfehler ist je nach Feh-

lerart unterschiedlich stark ausgeprägt. Bei einem Spannungsunterschied 
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in Sinus- und Cosinuswicklung von beispielsweise 1 % ergibt sich nach 

[79] ein Fehler von maximal ±0,29°, dies deckt sich mit der vereinfachten 

Abschätzung nach Abb. 55. Die möglichen Störungen werden nach der 

Quelle separiert aufgezeigt und die Auswirkung auf das Gebersignal be-

wertet. 

4.1 Mechanische Einflussfaktoren 

Unter den mechanischen Einflussfaktoren werden alle geometrischen Ab-

weichungen vom idealen Aufbau zusammengefasst. Ergänzt werden diese 

durch Montageeinflüsse und Designparameter. 

4.1.1 Axiale Verschiebung 

Eine axiale Verschiebung liegt vor, wenn der Resolverrotor zum Stator 

axial verschoben ist, siehe Abb. 56. Dadurch ändert sich die Überdeckung 

von Stator zum Rotor und es tritt eine Dämpfung der Amplitude nach (4.1) 

und (4.2) auf. 

 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ (1 − 𝐴𝐷) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) (4.1) 

 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ (1 − 𝐴𝐷) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) (4.2) 

Die axiale Verschiebung ist ein Resultat aus dem Verbau des Rotorträgers 

und dem Stator der Maschine. Erst durch den Verbau im Wandlergehäuse 

wird die Paarung von Resolverstator und Rotor hergestellt. Die aus der To-

leranzkettenrechnung resultierende maximale Abweichung in z-Richtung 

aus der Nulllage heraus stellt Abb. 56 schematisch dar. Dabei ergibt sich 

aus der Toleranzkettenrechnung für die A-Seite der Maschine das Maß a 

und für das B-seitige Maß b ein unterschiedlicher Wert. 
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Abb. 56: Statischer Versatz des Resolverstators in z-Richtung 

Dabei zeigt sich, dass durch eine breitere Ausführung des Rotors, trotz der 

Toleranzen in beiden Richtungen, stets eine Überdeckung von Resolver-

Stator und -Rotor gewährleistet ist. Sollte dennoch eines der Maße a oder 

b negativ sein, wird durch die fehlende Überdeckung der Luftspaltfluss re-

duziert, was eine geringere induzierte Spannung zur Folge hat. Das Über-

tragungsverhältnis von Erregerspannung zu Sinus- und Cosinusspannung 

wird dadurch reduziert. In Kapitel 10.5.2 wird aufgezeigt, dass daraus kein 

Winkelfehler resultiert. Es muss jedoch gewährleistet sein, dass die sekun-

därseitige Amplitude für die Eingangsbeschaltung der Leistungselektronik 

noch ausreichend hoch ist.  

Die dynamische Verschiebung tritt auf, wenn der Resolverrotor auf der 

mechanischen Welle in z-Richtung wandert. Unzureichend ausgelegte 

Passmaße oder verschleißbedingte Maßabweichungen des Rotorinnen-

durchmessers können unter Temperatureinfluss eine mögliche Ursache 

sein. Daher empfiehlt es sich, den Resolverrotor mit dem Rotorträger der 

Maschine zu verstemmen. Dafür werden – symmetrisch über den Umfang 

verteilt – mit einem Stemmwerkzeug mechanische Umformungen vorge-

nommen. Der Einfluss durch die mechanische Umformung am Rotorträger 

wird in Kapitel 4.3 untersucht. Die Sicherung des Rotors ist damit stets ge-

währleistet. 

Eine weitere Ursache für ein axiales Spiel kann durch den Bauraum der 

elektrischen Maschine gegeben sein. Ist die Maschine, in der das Gebersys-

tem verbaut ist, Teil eines Getriebes, kann eine axiale Bewegung durch das 

Getriebe verursacht werden. 
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4.1.2 Statische radiale Exzentrizität 

Eine statische radiale Verschiebung stellt sich ein, wenn beispielsweise die 

Rotor- zur Statorachse nicht deckungsgleich montiert werden, siehe Abb. 

57. Die Achsen zueinander sind statisch.  

 
Abb. 57: Schematische Darstellung der außermittigen Montage von Resol-

ver-Rotor zu -Stator 

Daraus folgt, dass jeder Statorzahn einen anderen maximalen Luftspalt hat. 

Die Verschiebung des Rotors wird prozentual mit dem Faktor 𝐴𝑉𝑠𝑏  ange-

geben. Die Lage der Rotorachse wird mit dem Verschiebungswinkel 𝛼 an-

gegeben. Daraus ergibt sich die Spannung der Sinus- und Cosinus-Rohsig-

nale nach (4.3) und (4.4). 

 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (1 + 𝐴𝑉𝑠𝑏 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛼)) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) (4.3) 

 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (1 + 𝐴𝑉𝑠𝑏 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛼)) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) (4.4) 

Die statische radiale Verschiebung resultiert in einem Winkelfehler nach 

Gleichung (4.5). Der Fehlerverlauf ist sinusförmig mit doppelter elektri-

scher Frequenz, siehe auch [II]. Die Herleitung ist Kapitel 10.5.3 zu entneh-

men. 
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 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 =
1

2
⋅ 𝐴𝑉𝑠𝑏 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(2 ⋅ 𝜑) ⋅ (𝑠𝑖𝑛(𝛼) − 𝑐𝑜𝑠(𝛼)) (4.5) 

4.1.3 Dynamische radiale Exzentrizität 

Die dynamische radiale Verschiebung ist eine Erweiterung der statischen 

radialen Verschiebung. Der außermittige Rotor bewegt sich zusätzlich auf 

einer Kreisbahn um die Statorachse. 

 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (1 + 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) (4.6) 

𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (1 + 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) (4.7) 

Durch die dynamische radiale Verschiebung entsteht ein Winkelfehler 

nach (4.8). Die Herleitung ist Kapitel 10.5.4 zu entnehmen. Auffällig ist die 

dreifache Grundfrequenz des Fehlers.  

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 =
√2

4
⋅ 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ (𝑐𝑜𝑠 (𝜑𝑒𝑙 − 𝛼 +

𝜋

4
) − 𝑠𝑖𝑛 (3 ⋅ 𝜑𝑒𝑙 + 𝛼 +

𝜋

4
)) (4.8) 

4.1.4 Phasenverschiebung von Sinus zu Cosinus 

Schon in Abb. 26 in Kapitel 3 wurde die Forderung beschrieben, dass die 

Sinus- zur Cosinuswicklung um 90° räumlich zueinander versetzt sein 

muss. Wird diese Forderung um den Winkel 𝛼 verletzt, ergeben sich daraus 

die Spannungen nach (4.9) und (4.10). 

 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) (4.9) 

 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼) (4.10) 

Durch die Phasenverschiebung entsteht ein Winkelfehler nach Gleichung 

(4.11). Die Herleitung ist Kapitel 10.5.5 zu entnehmen. Hervorzuheben ist 

dabei die doppelte Grundfrequenz des Fehlers und dass ein Gleichanteil 

auftritt. 

 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 =
1

2
⋅ (𝑠𝑖𝑛(2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙) + 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) − 𝑠𝑖𝑛 (2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) (4.11) 
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4.2 Elektrische Störungen 

Unter den elektrischen Einflussfaktoren werden alle Abweichungen durch 

die Beschaltung zusammengefasst. Ergänzt werden diese durch Signalfeh-

ler und Designparameter. 

4.2.1 Unterschiedliche Übersetzungsverhältnisse 

Durch die schichtweise Wicklung von Sinus und Cosinus auf die Erreger-

wicklung weisen die beiden Signalwicklungen unterschiedliche Induktivi-

täten auf, vergleiche Tabelle 6. Daraus resultiert eine unterschiedliche 

Kopplung zwischen Signal- und Erregerwicklung. Aus den Formeln (4.12) 

und (4.13) gehen die allgemeinen Spannungsgleichungen hervor. Mit den 

Faktoren 𝐼𝑠 und 𝐼𝑐 wird die jeweilige Kopplung parametrisiert.  

 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (1 + 𝐼𝑠) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) (4.12) 

 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (1 + 𝐼𝑐) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) (4.13) 

Durch die voneinander abweichende Kopplung entsteht ein Winkelfehler 

nach Gleichung (4.14). Die ausführliche Herleitung ist Anhang 10.5.6 zu 

entnehmen. Wären die Faktoren 𝐼𝑠 und 𝐼𝑐 identisch, würde sich der Fehler 

wie ein beidseitiger Amplitudenfehler aufheben. Durch die schichtweise 

Wicklung bleibt allerdings immer ein resultierender Fehler. Dieser tritt mit 

doppelter Grundfrequenz auf.  

 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 =
1

2
⋅ 𝑠𝑖𝑛(2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙) ⋅ (𝐼𝑐 − 𝐼𝑠) (4.14) 
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Abb. 58: Sinus- und Cosinus-Rohsignal mit Amplitudenfehler durch unter-
schiedliche Übersetzungsverhältnisse links und eine vergrößerte Darstel-

lung rechts 

Der Winkelfehler nach (4.14) hat einen Amplitudenfehler im Frequenzbe-

reich zur Folge. Abb. 58 zeigt auf der linken Seite die Sinus- und Cosinus-

Rohsignale über eine mechanische Umdrehung. Der rechte Teil in Abb. 58 

zeigt einen vergrößerten Ausschnitt, um den Einfluss auf die Amplitude 

der Cosinus-Hüllkurve zu verdeutlichen. 

4.2.2 Erregerphasenverschiebung 

Bei der Verschiebung der Erregerspannung muss nach zwei Fällen unter-

schieden werden. Der erste Fall ist eine Phasenverschiebung der Erreger-

spannung, die gleichermaßen in beiden sekundären Signalwicklungen auf-

tritt. Dies resultiert gleichermaßen in einem Amplitudenfehler der demo-

dulierten Signale. 

 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡 − 𝛼) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) (4.15) 

 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡 − 𝛼) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) (4.16) 

Da der Fehler beide Signalwicklungen betrifft, hebt sich der resultierende 

Fehler bei der Berechnung des Winkels auf. Damit lässt sich das Fehlerver-

halten mit der Herleitung in Kapitel 10.5.2  vorgestellten axialen Verschie-

bung vergleichen. 
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Der zweite Fall ist eine Phasenverschiebung zwischen der Erregerfrequenz 

und der sekundären Signalseite. Dieser Phasenversatz hat zwei Ursachen. 

Abb. 59 zeigt schematisch, wie die Leistungselektronik als Quelle der Erre-

gerspannung über den Resolver die Sinus- und Cosinussignale erfasst. Das 

Erzeugen der Erregerspannung ist hier vereinfacht als Funktionsgenerator 

dargestellt. 

 

Abb. 59: Verschaltung Resolver mit Leistungselektronik 

Zwischen den Klemmen R1 und R2 liegen der Widerstand und die Haupt-

induktivität der Erregerwicklung in Reihe. Die Sekundärseite des Resol-

vers, durch die Klemmen S1/3 und S2/4 dargestellt, ist hochohmig über 

einen Tiefpassfilter an die Analog-Digital-Wandlung angeschlossen. Durch 

den primärseitigen, strombelasteten Spannungsteiler ist die sekundärsei-

tige Spannung an den Klemmen S1/3 und S2/4 gegenüber der Spannung 

R1 und R2 phasenverschoben. 

Die zweite Ursache liegt im analogen Tiefpass zur Filterung hochfrequen-

ter Störsignale. Durch das RC-Glied wird die Ausgangsspannung gegenüber 

der Eingangsspannung gedämpft und phasenverschoben. Die Grenzfre-

quenz liegt oberhalb der Erregerfrequenz, sorgt jedoch für einen zusätzli-

chen Fehler.  

Die aus diesen beiden Effekten resultierende Phasenverschiebung der Er-

regerfrequenz auf der Sekundärseite muss in der Auswerteelektronik kor-

rigiert werden. Die Güte dieser Korrektur ist maßgeblich für die Qualität 

des berechneten Winkelsignals verantwortlich. Die demodulierten Signale 

werden mit dem Cosinus der Phasenverschiebung gedämpft. Das bedeutet, 

dass ein verbleibender Phasenfehler von beispielsweise 5° in einem 
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Amplitudenfehler von circa 0,5 % resultiert und damit in einem Winkelfeh-

ler von 0,35°. Dieser Zusammenhang wurde bereits am Anfang des Kapi-

tels in Abb. 55 visualisiert.  

4.2.3 Offsetspannung 

Wird ein idealer, symmetrisch aufgebauter Resolverstator ohne Rotor er-

regt, kann an den Signalwicklungen des Resolvers keine Spannung gemes-

sen werden. Im Versuch zeigt sich allerdings ein Einkoppeln der Erreger-

spannung ohne die Modulation durch den Rotor. Eine Offsetspannung in 

Sinus- und Cosinus-Signal, siehe (4.17) und (4.18) kann auch durch eine 

unsymmetrische Vorverschaltung eingeprägt werden. 

 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = Â𝑠 + Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) (4.17) 

 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = Â𝑐 + Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) (4.18) 

Durch die Offsetspannungen entsteht ein Fehler nach (4.19). Die ausführ-

liche Herleitung ist Kapitel 10.5.7 zu entnehmen. Die Frequenz des Fehler-

verlaufes von 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 entspricht der Grundfrequenz. Der Offset im Sinus-

Signal tritt mit dem Cosinus des Winkels auf und der Offset im Cosinus-

Signal mit dem Sinus des Winkels.  

 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = Â𝑐 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) − Â𝑠 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) (4.19) 

Tritt in beiden Signalen eine Offsetspannung auf, ergibt sich eine Phasen-

verschiebung zwischen 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 und 𝜑𝑒𝑙.  

4.2.4 Amplitudenfehler 

Der Amplitudenfehler ist grundsätzlich mit dem Fehler der differentiellen 

Kopplung nach 4.2.1 zu vergleichen. Daher wird für die Beleuchtung dieser 

Fehlerquelle angenommen, dass der Amplitudenfehler nur in einer der 

beiden Gleichungen (4.20) oder (4.21) auftritt.  

 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = (Â ⋅ 𝛼) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) (4.20) 

 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) (4.21) 
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Durch den Amplitudenfehler in Gleichung (4.20) stellt sich ein Winkelfeh-

ler nach (4.22) ein. Die ausführliche Herleitung dieses Zusammenhangs ist 

Anhang 10.5.8 zu entnehmen.   

 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 =
1

2
⋅ (𝛼 − 1) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙) (4.22) 

Das Signal 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 enthält Frequenzanteile mit der doppelten Grundfre-

quenz. Die Amplitudenhöhe ist dabei abhängig vom eingebrachten Fehler 

𝛼. 

4.2.5 Vorverschaltung 

Die Betrachtung der Vorverschaltung und die Angaben zum RDC-Chip be-

ziehen sich in dieser Ausarbeitung exemplarisch auf den AU6805. Dieser 

RDC-Chip ist ein Smartcoder der Firma Tamagawa Seiki Co., Ltd. und findet 

breiten Einsatz in automobilen Anwendungen. 

Zunächst soll die analoge Vorverschaltung aufgezeigt werden, da sie eben-

falls einen Einfluss auf die Güte des Winkelsignals hat. Weicht beispiels-

weise der Eingangswiderstand 𝑅𝑖𝑛 um 0,3 % von seinem Nennwert ab, 

wirkt sich das auf die Winkelgenauigkeit, in Höhe eines Less Significant 

Bits, aus. Die folgende Bauteilbeschreibungsliste gibt Auskunft über die 

Einzelkomponenten und deren Funktion in der Vorverschaltung.  

 

Abb. 60: Analoger Vorfilter zur Signalerfassung eines RDC-Chips 

𝐶𝐶  Gleichtaktunterdrückung zwischen den Signalleitungen S2 

(S1) sowie S4 (S3) und Masse 
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𝑅𝐻 und 𝑅𝐿  Detektion eines Kabelbruchs für die High- und Lowverbin-

dung der sekundären Resolverwicklungen 

𝑅𝑖𝑛 Anpassung des Spannungsniveaus der sekundären Resol-

verspannung auf den Chipeingang 

𝐶𝑁 Filtern von Gegentaktstörungen parallel zu den Kontakten 

S2 (S1) und S4 (S3) 

𝑅𝑖𝑛 und 𝐶𝑁  Tiefpassfilter mit entsprechenden Zeitkonstanten und Im-

pedanz, die für eine Phasenverschiebung von Sinus und Co-

sinus zu Erregung verantwortlich ist. Die Bauteiltoleranz 

des Kondensators wirkt sich ebenfalls stark auf den 

Amplitudenwert des Nutzsignals aus und ist daher mög-

lichst klein zu wählen 

4.2.6 Signalauswertung 

Die Eingangssignale S2-S4 und S1-S3 nach Abb. 61 sind amplitudenmodu-

lierte Resolversignale. Der 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) modulierte Signalpfad wird mit 

𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) und der 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) modulierte Signalpfad mit 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) multipli-

ziert. Der Winkel 𝜑𝑒𝑙 wird dabei als Rückführung in die Multiplikation ein-

gebracht.  

 

Abb. 61: Funktionsblockschaltbild eines RDC-Chips 

Die Subtraktion der Berechnung ergibt die Regeldifferenz 𝜖, welche an-

schließend durch die synchrone Demodulation von der Trägerfrequenz be-
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reinigt wird. Eine Fehlerquelle an dieser Stelle ist, dass die Erregerfre-

quenz in den Sekundärsignalen nicht mehr in Phase zur ursprünglich ge-

nerierten Spannung liegt. Daher muss zunächst im Phasenvergleich der 

Wert für die Verschiebung bestimmt werden. Der enthaltene Komparator 

ist als PI-Kontroller ausgeführt, stabilisiert die negative Rückführung und 

verbessert die Signalqualität. Das Aufaddieren der Berechnung ergibt als 

Resultat den Winkel 𝜑𝑒𝑙 , vergleiche [79]. 

Um die elektromagnetischen Einkopplungen auf die Signalleitungen zu re-

duzieren, sind die Leitungen S1-S3, S2-S4 und R1-R2 jeweils paarweise 

verdrillt auszuführen. Der Schirm wird mittels Schottky Diode auf R1 und 

R2 gelegt, das bietet den Vorteil, dass Überspannungen abgeleitet werden 

können, siehe [79]. Die Auflösung des Chips ist mit 12 Bit angegeben und 

die Wandelgenauigkeit liegt bei ±4 LSB. Damit ergibt sich ein absoluter 

Fehler von ±0,35° siehe [79]. 

Dass ein Amplitudenfehler aus einer unsymmetrischen Kopplung entsteht, 

wurde in Kapitel 3.2.3.1 bereits beschrieben, und auch, dass sich dieser 

Fehler nicht aus der Berechnung nach (3.7) kürzt. Ein weiterer Grund für 

einen nicht symmetrischen Amplitudenfehler kann aus einer ungleichen 

Operationsverstärkerschaltung (Cmp in Abb. 61) resultieren.  

4.2.7 Nichtlinearitäten 

Das Statormaterial kann im Betrieb ein nichtlineares Verhalten aufweisen. 

Dies würde in den Spannungsgleichungen (4.23) und (4.24) als Sinushy-

perbolikus beschrieben werden.  

 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = 𝑠𝑖𝑛ℎ(Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)) (4.23) 

 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = 𝑠𝑖𝑛ℎ(Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙)) (4.24) 

In Kapitel 3.2.3.3 wurde messtechnisch nachgewiesen, dass das Material 

im linearen Bereich verwendet wird. Daher wird an dieser Stelle auf die 

Untersuchung des daraus resultierenden Winkelfehlers verzichtet. 
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4.3 Herstellungsbedingte Einflussfaktoren 

Unter die herstellungsbedingten Einflussfaktoren fällt die Windungszahl-

diskretisierung bei der Produktion des VR-Resolvers sowie die Deforma-

tion des Rotors beim Verbau in der elektrischen Maschine. 

4.3.1 Windungszahldiskretisierung 

Bei der Herstellung eines Variablen Reluktanz-Resolvers kann die Win-

dungszahl nur diskret und daher nicht ideal ausgeführt werden. Auch die 

Rotorgeometrie weist durch den Herstellungsprozess Abweichungen ge-

genüber einer idealen Form auf. 

4.3.2 Rotordeformation durch Einpressen 

Während der Montage kommt es herstellungsbedingt zu einer Deforma-

tion des Rotorblechpaketes. In Anhang 10.7 befindet sich ein Messproto-

koll, das die Rundheit vor dem Verstemmprozess zu den Angaben des Her-

stellerdatenblattes verifiziert. Während der Montage wird das Geberrad 

auf den Rotorträger der Maschine gesteckt. Das Poka-Yoke-Merkmal sorgt 

für eine korrekte mechanische Lage. Das Verstemmen erfolgt mit zehn 

über den Umfang gleichmäßig verteilten Stanzpunkten. Die Anzahl und Po-

sition ist dabei so gewählt, dass die Deformation des Blechpaketes mög-

lichst gering ist.
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5 Bewertung der Einflüsse 

In diesem Abschnitt soll der Einfluss der in Kapitel 4 vorgestellten Störstel-

len erarbeitet werden. Der Winkelfehler reagiert unterschiedlich sensibel 

auf die verschiedenen Einflussfaktoren. Durch diese Betrachtung können 

Störungen vernachlässigt und dominante Parameter herausgestellt wer-

den. 

5.1 Mechanische Einflussfaktoren 

Zu den mechanischen Einflussfaktoren zählt die axiale Verschiebung sowie 

die statische und dynamische radiale Verschiebung und die Phasenver-

schiebung zwischen Sinus und Cosinus. 

In Kapitel 4 wurde bereits aufgezeigt, dass die axiale Verschiebung keinen 

Einfluss auf das Winkelsignal hat. Die Signaldämpfung tritt im Sinus- als 

auch im Cosinus-Signal auf und kürzt sich damit aus der Positionsberech-

nung. Zudem wird das Rotorpaket mit mehr Blechen aufgebaut als das 

Statorblechpaket. Dieser Designparameter macht den VR-Resolver zusätz-

lich sehr robust gegen axiale Verschiebung. Dieser Einfluss kann daher ver-

nachlässigt werden. 

Für die Darstellung der statischen radialen Verschiebung, nach Gleichung 

(4.5), wird der Faktor 𝐴𝑉𝑠𝑏 = 0,0061 gewählt. Dies entspricht der maxima-

len mechanischen Verschiebung für den in Kapitel 3 vorgestellten VR-Re-

solver. Der Verschiebungswinkel 𝛼 wird zu 18° gewählt. Damit liegt die ra-

diale Verschiebung zwischen zwei elektrischen Polen des Resolvers. Für 

diese Position ist der Einfluss maximal.  

Für die Berechnung der dynamischen radialen Verschiebung, nach Glei-

chung (4.8), wird der Faktor 𝐴𝐸𝑥𝑐 = 𝐴𝑉𝑠𝑏  gewählt. Damit entspricht die 

maximale Exzentrizität der maximalen mechanischen Verschiebung. Der 

Rotationswinkel 𝛼 beschreibt über eine mechanische Umdrehung 

0…360°. Der VR-Resolver hat eine Polpaarzahl von 10 und damit ent-

spricht eine elektrische Umdrehung dem 𝑝-ten Teil einer mechanischen 

Umdrehung, also 36°. 
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Die Phasenverschiebung zwischen Sinus- und Cosinussignal, nach Glei-

chung (4.11), kann herstellungsbedingt durch das Stanzwerkzeug vom 

Sollwert 90° abweichen. Das Werkzeug unterliegt im Herstellungsprozess 

engen Toleranzen und damit ist der Fehler gering. Für die exemplarische 

Darstellung wird ein Fehlerwinkel 𝛼 = 0,25° gewählt. 

 

Abb. 62: Normierte Gegenüberstellung der mechanischen Einflussfakto-
ren über eine elektrische Periode 

Die mechanischen Einflussfaktoren sind in Abb. 62 gegenübergestellt. 

Deutlich zu erkennen ist, dass die Fehler alle höhere Frequenzen als die 

elektrische Grundfrequenz enthalten. Um eine Vergleichbarkeit zu ge-

währleisten, werden die Fehler normiert dargestellt. 

Die statische radiale Verschiebung zeigt keinen Gleichanteil und enthält 

die doppelte Grundfrequenz. Die Phasenverschiebung zwischen Sinus- 

und Cosinus-Signal enthält neben der doppelten Grundfrequenz ebenfalls 

einen Gleichanteil. Die dynamische radiale Verschiebung enthält neben der 

einfachen noch die dreifache Grundfrequenz. 

Die Störquellen treten im Betrieb überlagert auf. Zusammengefasst wer-

den kann die statische radiale Verschiebung und die Phasenverschiebung 

von Sinus- zu Cosinus-Signal. Getrennt betrachtet werden muss die radiale 
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dynamische Verschiebung, da die Frequenzanteile von den beiden erstge-

nannten Signalen abweichen. Die Überlagerung der Einflussfaktoren ist in 

Abb. 63 dargestellt.  

 
Abb. 63: Normierte Überlagerung der mechanischen Einflussfaktoren auf 

das Winkelsignal über eine mechanische Umdrehung 

Mit dem in Kapitel 3.2.2 vorgestellten Modell können die mechanischen 

Einflussfaktoren isoliert voneinander oder kombiniert simuliert werden. 

Das Modell nach der Permeanz-Kapazitäts-Analogie liefert einen Referenz-

winkel und die berechneten Sinus- und Cosinus-Rohsignale. Aus den bei-

den Signalen kann die Position berechnet werden. Die Position weicht auf-

grund der Einflussfaktoren vom Referenzwinkel ab. Die Differenz ist der 

Winkelfehler und ist in Abb. 64 über eine mechanische Umdrehung darge-

stellt. 
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Abb. 64: Winkelfehler über eine mechanische Umdrehung mit einer stati-
schen und dynamischen radialen Exzentrizität sowie Phasenversatz zwi-
schen Sinus- und Cosinussignal berechnet mit dem Permeanz-Kapazitäts-

Modell 

Die Parameter 𝐴𝑉𝑠𝑏 , 𝐸𝐸𝑥𝑐 und 𝛼 können analytisch aus einem Signal be-

stimmt werden. Damit ist es beispielsweise möglich, aus einem gemesse-

nen Signal den Anteil der mechanischen Einflussfaktoren zu ermitteln. 

Durch diese Rekonstruktion kann aus Messdaten ermittelt werden, welche 

mechanische Einflussgröße dominant wirkt. 

Die Phasenverschiebung zwischen dem Sinus- und den Cosinus-Rohsignal 

ist eine Größe, die sich über die Betriebsdauer des VR-Resolvers nicht än-

dert. Die statische und dynamische radiale Verschiebung kann sich ver-

schleißbedingt geringfügig ändern. Damit kann ein Rückschluss auf Be-

triebsgrößen innerhalb der elektrischen Maschine geschlossen werden, 

die messtechnisch im Betrieb nicht zugänglich sind. Durch die Signalana-

lyse könnte zum Beispiel ein bevorstehender Lagerschaden prognostiziert 

werden. 
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5.2 Elektrische Einflussfaktoren 

Zu den untersuchten elektrischen Einflussfaktoren zählen die differenti-

elle Kopplung, die Erregerphasenverschiebung, die Offsetspannung sowie 

der Amplitudenfehler in Sinus- und Cosinus-Signal. Abb. 65 zeigt die Ge-

genüberstellung der Einflussfaktoren. 

Für die Darstellung der differentiellen Kopplung, nach Gleichung (4.14), 

wurde angenommen, dass die Faktoren 𝐼𝑐 und 𝐼𝑠 voneinander verschieden 

sind. Die Differenz wird mit 5 % angenommen. Dieser Fehlereinfluss 

könnte konstruktiv gelöst werden. Die Sekundärwicklung muss von Zahn 

zu Zahn alternierend auf die Erregerwicklung aufgebracht werden. Dies 

wäre beim vorliegenden Resolver durch ein anderes Wickelschema reali-

sierbar, stellt aber besondere Herausforderungen an den Herstellungspro-

zess. Alternativ könnte, wie in [98] beschrieben, die Wicklung auf Einzel-

zähnen ausgeführt sein, die durch anschließende Verschaltung zu einem 

Stator verbunden werden. Diese Möglichkeit birgt wiederum Risiken im 

Thema Robustheit, da jede Lötstelle eine potenzielle Fehlerquelle für das 

System bedeutet. 

In Kapitel 4.2.2 wurde bereits aufgezeigt, dass die Erregerphasenverschie-

bung keinen direkten Einfluss auf den Winkelfehler hat. Für die Demodu-

lation ist dieser Einfluss allerdings nicht zu vernachlässigen.  

Der Einfluss der Offsetspannung wird mit Gleichung (4.19) beschrieben. 

Die Parameter sind mit �̂�𝑐 = 3 % und �̂�𝑠 = 5 % gewählt. Tritt eine Offset-

spannung lediglich im Sinus- oder Cosinusrohsignal auf, hat der Win-

kelfehler keinen Phasenversatz zu den anderen Einflussfaktoren. Für das 

Beispiel in Abb. 65 wurde der Offset in beide Signale eingebracht, um den 

Phasenversatz hervorzuheben.  

Der Amplitudenfehler nach Gleichung (4.22) beschreibt den Einfluss durch 

ein ungleiches Amplitudenverhältnis. Bei gleichem Störeinfluss ist die Feh-

leramplitude durch den Vorfaktor immer geringer als bei den vergleichba-

ren elektrischen Störeinflüssen. Die Frequenz des Winkelfehlers ent-

spricht der doppelten elektrischen Grundfrequenz. 
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Abb. 65: Normierte Gegenüberstellung der elektrischen Einflussfaktoren 
über eine elektrische Periode 

5.3 Herstellungsbedingte Einflussfaktoren 

Die beiden Einflussfaktoren Windungszahldiskretisierung und Rotorde-

formation ändern im Gegensatz zu den Einflussfaktoren aus Abschnitt 5.1 

und 5.2 lediglich die Fehleramplitude. Daher wird im Folgenden deren Ein-

fluss auf die radiale Exzentrizität aufgezeigt.  

Abb. 66 zeigt links das Simulationsergbnis für einen VR-Resolver unter 

Verwendung einer idealen Wicklungsverteilung, wie bereits in Kapitel 

3.2.1 in Tabelle 4 vorgestellt. Das heißt, dass die Windungsanzahl je Signal-

wicklung und Zahn nicht diskret ausgeführt ist. Die Rotorgeometrie ist 

ebenfalls analytisch bestimmt, um einen möglichst sinusförmigen Luft-

spaltfluss zu erzeugen. Das Simulationsergbnis zeigt, dass der Winkelfeh-

ler in Nulllage, erwartungsgemäß, nahe Null ist und mit steigender Exzent-

rizität um wenige Winkelminuten zunimmt. Das zeigt, dass der Geber 

durch die Wahl des Wickelschemas, prinzipbedingt, sehr robust gegen axi-

ale Toleranzen ist. In Abb. 66 ist rechts deutlich zu erkennen, wie sensibel 

der Geber auf Wickelfehler reagiert. Für den Vergleich wurde bei gleichen 
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Randbedingungen ein Windungszahlfehler in die Sinuswicklung einge-

bracht. Dafür wurde simulativ die Anzahl der Windungen auf Zahnnummer 

vier um eine Windung reduziert. 

 

Abb. 66: Statische radiale Exzentrizität, simuliert mit analytischem Mo-
dell, links mit idealem Wickelschema, rechts mit diskretisierten Win-

dungszahlen 

Es ist zur erkennen, dass die Form der Fläche erhalten bleibt. Das bedeutet, 

dass der Winkelfehler für steigende radiale Exzentrizitäten weiterhin zu-

nimmt. Allerdings ist das Grundniveau deutlich angehoben. In Nulllage 

weist die Simulation bereits einen Winkelfehler von circa 20 Winkelminu-

ten auf. An diesem Beispiel wird deutlich, dass einfache Fehlerfälle mit dem 

analytischen Modell untersucht und deren Einfluss auf den Winkelfehler 

aufgezeigt werden können. 

Um den Einflussfaktor der Rotordeformation aufzuzeigen, wurde der Ro-

torträger nach der Montage aufgeschnitten, um das Geberrad ohne weitere 

Umformung erneut vermessen zu können. Anhang 10.5.1 zeigt das ent-

sprechende Messprotokoll. Es ist deutlich zu erkennen, dass nicht alle 

Stanzmarken gleichermaßen zur Deformation des Geberrades beigetragen 

haben. An zwei Punkten ist keine Verformung messbar. Um den Herstel-

lungsprozess zu verbessern, könnte dieser nicht als ein Vorgang kraftge-

steuert durchgeführt, sondern jeder Stanzpunkt separat überwacht wer-

den. Dies gewährleistet eine gleichförmige Umformung. Für die Simulation 

wurde die Tiefe einer Stanzmarke mit 50 µm, wie nach der Messung in An-

hang 10.5.1 gewählt. Die analytische Simulation zeigt, dass der Einfluss ei-

ner einzelnen unsymmetrischen Stanzmarke auf den Winkelfehler kleiner 

3 Winkelminuten und damit vernachlässigbar klein ist.  
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In diesem Kapitel wurden die verschiedenen Einflussfaktoren beleuchtet 

und deren Einfluss auf das Winkelsignal aufgezeigt. Die herstellungsbe-

dingten Einflussfaktoren werden nicht weiter untersucht. Die Windungs-

zahldiskretisierung wird im Designprozess des VR-Resolvers optimiert 

und darf während der Produktion nicht geändert werden. Der Einfluss der 

Rotordeformation auf das Winkelsignal ist vernachlässigbar klein. Die axi-

ale Verschiebung als mechanischer Einflussfaktor sowie die Erregerpha-

senverschiebung als elektrischer Einflussfaktor verursachen keinen direk-

ten Winkelfehler und werden ebenfalls nicht weiter beleuchtet. Die ver-

bliebenen mechanischen und elektrischen Einflussfaktoren sind in Tabelle 

8 aufgelistet und nach den wirkenden Frequenzanteilen differenziert. Im 

folgenden Kapitel sollen die Einflussfaktoren messtechnisch verifiziert 

und anschließend eine Kompensationsstrategie aufgezeigt werden. 

Tabelle 8: Unterteilung der Einflussfaktoren nach den Frequenzanteilen, 
bezogen auf die elektrische Grundwelle 

 
Frequenzanteil 

Fehlerart 
DC Grund-

welle 
1. Har-

monische 
2. Har-

monische 

Stat. rad. Versch.   x  

Dyn. rad. Versch.  x  x 

Phasenverschieb. x  x  

Diff.-Kopplung  x   

Offsetspannung  x   

Amplitudenfehler   x  
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6 Verifikation der 
Einflussfaktoren durch 
Messungen 

In diesem Kapitel werden die Einflussfaktoren im Rotorlagegebersystem 

messtechnisch beleuchtet. Für die Integration in den hybridelektrischen 

Antriebsstrang liegt der Fokus eines Fahrzeugherstellers auf dem Bau-

raum, der Montage und den damit selbst eingebrachten Störquellen. Daher 

werden die dem Hersteller zuweisbaren Einflussfaktoren zusammenge-

fasst. Die Beeinflussung des Winkelsignales durch das Herstellerkonzept 

und die Resolverauslegung werden anschließend aufgezeigt. Damit ergibt 

sich eine neue Unterteilung der in Kapitel 4 eingeführten mechanischen, 

elektrischen und herstellungsbedingten Einflussfaktoren. Im folgenden 

Abschnitt wird ein vertiefender Einblick in die fehlerhaften Rohsignale ge-

geben und verdeutlichen, wie sich diese durch die Demodulation bis in die 

Lageinformation fortpflanzen. Um die Simulationsergebnisse mit Messda-

ten zu belegen, wird im ersten Abschnitt zunächst der Messaufbau vorge-

stellt und die messtechnischen Grenzen für den Vergleich aufgezeigt. 

6.1 Messaufbau 

Die Messungen für die Verifikation der erstellten Modelle werden auf ei-

nem Komponentenprüfstand, wie in Abb. 67 abgebildet, aufgenommen. 

Mit diesem Prüfstand ist es möglich, die Komponente losgelöst von der 

normalen Betriebsumgebung zu vermessen. Der Positionssensor ist damit 

fern von Fremdfeldern, die normalerweise von der elektrischen Maschine 

erzeugt werden. Auch hochfrequente Störungen durch den bauraumbe-

dingten, nahgelegenen Wechselrichter sind nicht zu verzeichnen. Die Kom-

ponente kommt auch nicht in Kontakt mit dem Medium Öl. Damit wird die 

Messung auch nicht durch die Betriebstemperatur der Maschine beein-

flusst. Das beigestellte Klimagerät erlaubt, die Prüflingstemperatur gezielt 

in einem Bereich von −40 °C…180 °C beliebig einzustellen. Die Messun-

gen wurden, wenn nicht anders angegeben, mit einer Temperatur von 
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20 °C durchgeführt. Dadurch sind die Messergebnisse mit den Datenblatt-

angaben des Herstellers vergleichbar. Der Einflussfaktor Temperatur wird 

in Kapitel 6.2.5 gesondert untersucht.  

 

Abb. 67: Komponentenprüfstand für Gebersysteme 

Für die Messung wird der Rotor in einer entsprechenden Aufnahme, siehe 

Abb. 68, zentrisch zum Stator montiert. Die Statoraufnahme ist über einen 

Dreiachstisch mit einer Wiederholgenauigkeit von 10 µm aus der Nulllage 

positionierbar. Damit kann beispielsweise eine radiale Exzentrizität be-

wusst für die Messung eingebracht werden. 

 

Abb. 68: Resolveraufnahme im Komponentenprüfstand [B] 
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Die in sich geschlossene Prüfzelle weist Berstschutzwände auf und erlaubt 

einen Betrieb auch bei hohen Drehzahlen bis 12.000 min−1. Für die Mes-

sung wird zunächst der maximal verfahrbare Weg ermittelt und die Para-

meter in die Prüfstandssteuerung übertragen. Danach läuft das Versuchs-

programm mit automatisierter Datenerfassung. Im Transientenrekorder, 

einem DL850eV [96], werden für die Datenerfassung Messkarten mit einer 

Abtastrate von 1 MS/s und einer Messwertauflösung von 16 Bit eingesetzt. 

Bei einer zu erfassenden Spannung im Messbereich ±5 V liegt der Mess-

fehler bei < 0,2 mV. Die Messdaten werden erfasst und im Postprozess 

ausgewertet. Damit können zum Beispiel statische radiale Exzentrizitäten 

wie nach Abb. 69 vermessen werden, siehe auch [III]. 

 
Abb. 69: Messergebnis eines VR-Resolvers unter Einfluss einer statischen 

radialen Exzentrizität, gemessen am Komponentenprüfstand [C] 

Das Blockschaltbild, nach Abb. 70, veranschaulicht den gesamten Messauf-

bau bis zum Postprozess. Ein Funktionsgenerator (FG) erzeugt die not-

wendige Erregerspannung für den Resolver, welche zusammen mit dem 

Sinus- und Cosinusrohsignal vom Transientenrekorder messtechnisch dif-

ferenziell erfasst wird. 



Verifikation der Einflussfaktoren durch Messung 

103 

 

Abb. 70: Blockschaltbild der Messkette am Komponentenprüfstand 

Ein optischer Referenzwinkelgeber ist auf der gleichen mechanischen 

Achse wie der Prüfling montiert. Das Referenzsignal 𝜑𝑅𝑒𝑓 wird in Form von 

drei inkrementellen Spuren aufgezeichnet. Die Inkremente auf den Spuren 

A und B sind zueinander um 90° versetzt, damit kann eine Vierfachflan-

kenauswertung eingesetzt werden. Die dritte Spur enthält das Referenz-

signal, sobald dieses erfasst wird, kann der Winkel absolut angegeben wer-

den. Die erfassten Daten werden mit Matlab im Postprozess offline ausge-

wertet und der Winkelfehler bestimmt. Es kann ein maximaler Fehler für 

einen räumlichen Punkt ausgegeben oder der Winkelverlauf des Fehlers 

über eine mechanische Umdrehung aufgezeigt werden. 

6.2 Beeinflussung durch Bauraum und Montage 

Der Rotorlagegeber wird im hybridelektrischen Antriebsstrang integriert. 

Der dafür notwendige Bauraum kann oft nicht frei gewählt werden und ist 

durch diverse Randbedingungen wie angrenzende Gewerke beeinflusst. 

Durch die Montage der Einzelteile ergibt sich für den Resolver eine Tole-

ranzkette, die die endgültige Lage von Stator zu Rotor beschreibt. Dieser 

Einflussmechanismus wird direkt durch den Fahrzeughersteller gesteuert 

und wirkt sich auf die axiale und radiale Verschiebung aus der Nulllage aus. 

Nach der Untersuchung der Abhängigkeit der räumlichen Lage von Rotor 

zu Stator wird die absolute Position innerhalb der elektrischen Maschine 

untersucht. Abschließend wird auch der Einfluss durch die Kontaktierung, 

die Verkabelung und der damit verbundene EMV Einfluss sowie die Umge-

bungstemperatur beleuchtet.  
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6.2.1 Radiale Exzentrizität 

Die Angaben des Resolverherstellers auf dem Datenblatt beziehen sich auf 

eine Montage in Nulllage. Die Messung, nach Abb. 71, zeigt ein lokales Mi-

nimum des Winkelfehlers in der geometrischen Nulllage des Resolvers. Mit 

einer zunehmenden geometrischen Auslenkung nimmt auch der ermittelte 

Winkelfehler zu. Anhand dieser Abbildung soll zusätzlich die Auswirkung 

der Toleranzkette auf den Winkelfehler aufgezeigt werden. 

 

Abb. 71: Winkelfehler in Abhängigkeit der statischen, radialen Exzentrizi-
tät gemessen mit einem VR-Resolver und zwei resultierenden Toleranz-

bereiche (weiße Ringe) für zwei Montagekonzepte 

Der äußere Kreis, in Abb. 71, ist begrenzt auf die für einen Innenläufer 

möglichen Montagepositionen und zeigt die damit verbundenen Win-

kelfehler auf. Der innere Kreis zeigt die für einen Außenläufer deutlich re-

duzierten Montagetoleranzen und damit einen kleineren Versatz. Die bei-

den Resolverkonzepte werden in Kapitel 6.2.2 vorgestellt. In diesem Bei-

spiel beträgt der Unterschied im Winkelfehler etwa 40 Winkelminuten und 

damit Faktor 2. Dies verdeutlicht, dass ein Verkürzen der Toleranzkette ei-

nen großen Einfluss auf den absoluten Winkelfehler hat. Diese Aussage gilt 
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für Resolver, deren Wickelschema ein globales Minimum in der geometri-

schen Nulllage aufweisen. Messungen an Resolvern verschiedener Herstel-

ler haben gezeigt, dass dies aber keinesfalls allgemeingültig ist, siehe Abb. 

72. Eine messtechnische Auswertung ist daher zur Bewertung des Geber-

konzeptes essenziell. 

Die dynamische radiale Verschiebung tritt auf, wenn der Rundlauf der Ro-

torachse nicht gewährleistet ist und sich die Lage der Achsen zueinander 

während dem Betrieb verändern. Der resultierende Winkelfehler ergibt 

sich aus der räumlichen Position der Achse zu einem festen Zeitpunkt und 

kann Abb. 71 entnommen werden. Wenn das globale Minimum des Win-

kelfehlers in der Nulllage liegt und wie in Abb. 71 rotationssymmetrisch 

ist, wäre kein positionsabhängiger Fehler zu verzeichnen. Diese Charakte-

ristik ist allerdings resolverspezifisch und kann beispielsweise wie in Abb. 

72 auch deutlich davon abweichen.  

 

Abb. 72: Winkelfehler in Abhängigkeit der statischen, radialen Exzentrizi-
tät gemessen mit einem VR-Resolver, zum Vergleich mit Abb. 71 ein re-

sultierender Toleranzbereich für ein Montagekonzept 
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6.2.2 Einbaulage und EMV-Störungen 

Ein weiterer, durch den Fahrzeughersteller veränderbarer Einflussfaktor 

ist die absolute Lage des Resolvers im Antriebsstrang. Der vorgesehene 

Bauraum kann die Einkopplung von Fremdfeldern stark begünstigen und 

damit das Winkelsignal negativ beeinflussen. Daher ist es essenziell wich-

tig, einen geeigneten Bauraum schon während der Designphase vorzuse-

hen.  

Prinzipiell kann der VR-Resolver an einer beliebigen Position im Antrieb 

verbaut sein. Der Resolverstator muss fest mit dem Stator der elektrischen 

Maschine verbunden werden. Der Resolverrotor muss sich mit dem Rotor 

der Maschine eine gemeinsame mechanische Welle teilen. Optimalerweise 

wird ein Bauraum außerhalb des Maschinengehäuses gewählt, der den Ge-

ber von Streufeldern der Maschine abschirmt. Der anspruchsvollere Bau-

raum ist innerhalb der Maschine und wird daher im Folgenden weiter be-

trachtet. 

Wird der VR-Resolver innerhalb des Maschinengehäuses montiert, stellen 

sich neben der Abschirmung von Streufeldern weitere Herausforderun-

gen, wie zum Beispiel die Verträglichkeit mit dem eingesetzten Kühlme-

dium Luft oder Öl. Es gibt luftgekühlte Hybridantriebe am Markt, die Mehr-

zahl setzt allerdings auf eine Ölkühlung im Maschineninnenraum. Wasser 

stellt eine zu hohe Anforderung an die elektrische Isolation der Wicklun-

gen und wird daher nicht betrachtet. Das Getriebeöl kann durch Tempera-

tureinfluss und Lebensdauer ebenfalls eine aggressive Umgebung bilden. 

Ein Aufspalten von Additiven, die Schaumbildung reduzieren und Reib-

werte verbessern sollen, kann unter Temperatureinfluss zu schwefelhalti-

gen Verbindungen führen. Durch den geringen pH-Wert können die Isola-

tion, Wicklungen sowie Schweiß- und Lötstellen angegriffen werden. Des 

Weiteren kann das Kühlmedium durch Abrieb Restschmutz transportie-

ren, welcher Schäden an der Isolation verursachen kann. 

Ein möglicher Schutz für die Wicklungen des VR-Resolvers stellt eine Um-

spritzung mit silicathaltigen Isolationen oder Lacken da. Dies schützt wirk-

sam gegen Restschmutz, saure Umgebung und verbessert die elektrische 

Isolation der Niederspannungssignale gegenüber den Hochvoltsignalen. 

Diese wird durch eine Inbetriebnahmemessung gemäß der gültigen Norm 

LV 123 beim EoL (End-of-Line) Test nachgewiesen. 



Verifikation der Einflussfaktoren durch Messung 

107 

Die Einflussreduktion der Statorstörfelder auf den Resolver durch Einsatz 

eines Abschirmbleches wurde in [87] untersucht und soll messtechnisch 

nachgewiesen werden. Dafür wird zunächst das Störfeld ohne Maßnahmen 

simuliert. Im Bauraum des Resolvers treten Störfelder durch die bestrom-

ten Statorwicklungen der elektrischen Maschine von circa 28 mT auf. 

Durch das Einbringen der Abschirmbleche können die Streufelder gegen-

über den Signalwicklungen des Resolvers abgeschirmt werden. Der Ein-

satz verschiedener Materialien und Bauformen wurde untersucht und ist 

im Folgenden dargestellt. 

 

Abb. 73: Stahlabschirmblech auf Zwischenflansch montiert 

Wird die Signalqualität ohne Abschirmblech betrachtet und gibt man dies 

als Ausgangszustand an, reduziert sich der Fehler auf etwa 59 % durch den 

Einsatz eines einfachen Stahlblechs. In mehreren Bearbeitungsschritten 

kann ein den Resolver eng umschließendes Design realisiert werden, wel-

ches die Abschirmung verbessert und den Fehler auf etwa 51 % reduziert. 

Den größeren Einfluss zeigt aber die Wahl des verwendeten Materials. 

Wird das Stahlblech mit µFolie beklebt und damit die Abschirmung opti-

miert, reduziert sich der Fehler auf etwa 38 % des im ursprünglichen Sig-

nal gemessenen Störeinflusses. Die µFolie besteht aus einem Material das 

ein großes µ𝑟 aufweist und damit die Feldlinien des Magnetfeldes gut führt. 

Abb. 74 zeigt die Ergebnisse der Vergleichsmessung. Das einfache „Blech 
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1.0“ ist dabei die erste Version des Stahlbleches. „Blech 2.0“ stellt das ver-

besserte Stahlblech dar. Den größten Einfluss hat das „µBlech 2.0“. Dafür 

wird das verbesserte Stahlblech wie beschrieben mit µ-Folie beklebt. Je 

nach Störfeldintensitiät im Resolverbauraum kann eine entsprechende Ab-

schirmung gewählt werden. 

 
Abb. 74: Gegenüberstellung der Auswirkung von Abschirmblechen auf die 

Resolversignalqualität 

Ein ähnlicher Effekt kann durch die Bauform und die Montageposition des 

Resolvers erreicht werden. Um dies zu verdeutlichen, zeigt Abb. 75 einen 

Schnitt durch eine getriebeintegrierte Maschine. In der linken Hälfte der 

Abbildung ist auf dem Rotorträger der VR-Resolver als Innenläufer mon-

tiert. Demgegenüber steht auf der rechten Hälfte der Abbildung ein VR-Re-

solver als Außenläufer. Durch die Wahl des Außenläufers ergeben sich 

konstruktiv bedingt mehrere Vorteile. Der vergrößerte Abstand der Sig-

nalwindungen des VR-Resolvers gegenüber den Maschinenwicklungen re-

duziert die Einkopplung von Streufeldern und verbessert damit die Signal-

qualität. Zudem wirkt der Rotorträger als zusätzliche Abschirmung gegen-

über den Wicklungen und verbessert die Signalqualität ähnlich wie ein 

sonst zusätzlich eingebrachtes Abschirmblech zwischen Sensor und Ma-

schine. Simulativ ergibt sich eine Reduktion des Störfeldes durch das Posi-

tionskonzept von circa 28 mT auf circa 0,7 mT. 
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Abb. 75: Schnitt durch einen Rotorträger mit Positionskonzept für den 
VR-Resolver links als Innenläufer und rechts als Außenläufer 

Die Messungen an einer getriebeintegrierten Maschine, die mit den beiden 

Konzepten nach Abb. 75 aufgebaut wurde, zeigt eine deutliche Verbesse-

rung der Winkelsignale. Die Störsignale werden dabei in der gleichen Grö-

ßenordnung wie in Abb. 74 von „ohne Blech“ zu „µBlech 2.0“ reduziert. Der 

Vergleich mit den Messungen macht deutlich, dass auf eine zusätzliche Ab-

schirmung verzichtet werden kann, wenn das vorgestellte Bauraumkon-

zept konsequent umgesetzt wird. 

6.2.3 Beeinflussungen des magnetischen Kreises 

Die bisherigen Untersuchungen der messtechnischen Bestimmung der Ma-

terialparameter konnten zeigen, dass durch den regulären Betrieb des Re-

solvers keine Sättigung im Material auftritt. Lokal kann es jedoch durch 

Fremdfelder zu Sättigungen im Material kommen, was sich aufgrund des 

Hystereseverhaltens des Materials negativ auf das Winkelsignal auswirkt. 

Dieser Effekt ist bauraumbedingt und bei jeder Auslegung zu beachten. Ist 
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der Einfluss der Fremdfelder signifikant für den Betrieb des Resolversys-

tems, muss eine elektromagnetische Abschirmung eingesetzt werden. Es 

müssen konstruktive Maßnahmen zur Vermeidung bei der Auslegung des 

Antriebssystems herangezogen werden. Die Wirksamkeit der Schirmung 

wurde bereits in den beiden vorangegangenen Abschnitten aufgezeigt. Des 

Weiteren kann der magnetische Kreis durch unterschiedlichste Einfluss-

faktoren beeinträchtigt werden, über die an dieser Stelle ein kurzer Über-

blick gegeben werden soll: 

• Inhomogene Materialgefüge, die schon bei geringen Feldstärken zu 

lokaler Sättigung führen können  

• Kurzschlüsse im Blechpaket aufgrund fehlerhaft ausgeführter Iso-

lation der Bleche oder Stanzgrate durch die Fertigung 

• Unzulässig hohe Schraubkraft, die das Material durch Druckeinwir-

kung in seinen magnetischen Eigenschaften ändert, siehe [99] 

Das Resultat sind unkontrollierte Wirbelstromausprägungen, die die 

Funktion des Resolvers negativ beeinträchtigen können. Die einzelnen Ein-

flussquellen müssten mit einer FEM-Simulation überprüft werden und 

sind nicht weiterer Bestandteil dieser Arbeit. 

6.2.4 Verkabelung und EMV-Störungen 

Für den Fahrzeughersteller bleibt ein letzter Freiheitsgrad, die Signalqua-

lität durch die Integration zu beeinflussen. Dazu gehört die Kontaktierung 

des Resolvers und die Verkabelung beziehungsweise Verlegung des An-

schlusskabels. Bei der Übertragung der Signale werden symmetrische Lei-

ter eingesetzt. Dabei sind die Sinus-, Cosinus- und die Erregerleitungen als 

Pärchen verdrillt ausgeführt. Die Schlagweite der Leitungspaare variiert 

dabei untereinander, um möglichst robust gegen Überkopplung unterei-

nander zu sein. Der Signalpfad sollte möglichst fern von Störquellen ver-

laufen. Abb. 73 zeigt beispielhaft, wie eine robuste Schirmung der Verka-

belung und der Steckverbindung aussehen kann.  
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6.2.5 Umgebungstemperatur 

Um den Einfluss der Temperatur im Betrieb des Resolvers aufzuzeigen, 

werden neben den Simulationen auch Messungen über den gesamten Tem-

peraturbereich durchgeführt. Der ohmsche Anteil des Wicklungswider-

standes ändert sich über den Betriebsbereich um 78 % und das Material 

ist dabei ebenfalls geometrischen Änderungen unterworfen. Wie sensibel 

das Winkelsignal auf geometrische Änderungen reagiert, wird in Kapitel 

6.3.1 am Beispiel der Rotorkontur aufgezeigt. Abb. 76 zeigt den Tempera-

tureinfluss auf den Winkelfehler. Um den Einfluss aufzuzeigen, wurde die 

Messung bei einer Temperatur von −40°𝐶 und 100°𝐶 durchgeführt. Ver-

messen wurde der Einfluss über die gesamte radiale Exzentrizität. 

 

Abb. 76: Beeinflussung des Winkelfehlers durch Temperatur, Winkelfeh-
ler in Nulllage bei -40°C links 66 min und bei 100°C rechts 57 min 

Bisher wurden die konstruktiven Maßnahmen des Fahrzeugherstellers für 

eine optimale Integration in den Antriebsstrang aufgezeigt. Das Winkelsig-

nal wird aber auch durch die Designparameter des Resolverherstellers be-

einflusst. Daher wird im folgenden Abschnitt auf die Auslegung des Resol-

vers durch den Hersteller eingegangen. 

6.3 Beeinflussung durch Designparameter 

Im vorherigen Abschnitt wurde aufgezeigt, dass sowohl die Position als 

auch die Bauform des Gebersystems einen maßgeblichen Einfluss auf die 

Signalqualität hat. Das sind Parameter, die unmittelbar durch den Fahr-

zeughersteller beeinflusst werden können. In diesem Abschnitt wird auf 
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Fehlerquellen eingegangen, die sich durch die Auslegung des Resolvers er-

geben. Die Winkelgenauigkeit wird beispielsweise durch die Güte der Ro-

tor- und Statorkontur sowie durch das Wickelschema und die Windungs-

zahlverteilung beeinflusst.  

6.3.1 Form der Rotor- und Statorkontur 

Die Kontur des Rotor- und Statorblechpaketes wird in einem Stanzprozess 

hergestellt und anschließend paketiert. Die Rotorkontur für einen idealen 

Luftspaltfluss wurde nach Formel (3.13) hergeleitet und in Abb. 30 veran-

schaulicht. Die Forderung war ein ideal sinusförmiger Permeanzverlauf. 

Um den Einfluss der Kontur aufzuzeigen, wird der Winkelfehler, der sich 

mit ideal berechneter Rotorkontur ergibt, mit dem Winkelfehler aus der 

realen Rotorkontur verglichen. Dafür wird die reale Rotorkontur auf einem 

Messtisch mit einem Laser abgetastet. 

 

Abb. 77: Vergleich reale (rot) und ideale (blau) Rotorkontur links und 
Differenz der beiden Konturen rechts 

Abb. 77 zeigt links die reale (rot), vermessene Rotorkontur, überlagert mit 

der idealen (blau), berechneten Rotorkontur. Der rechte Teil der Abbil-

dung zeigt die Differenz der beiden Konturen. Die Simulation liefert für die 

ideale Rotorkontur ohne radiale und axiale Exzentrizität über eine Umdre-

hung einen Wechselanteil des Winkelfehler von 0,2 Winkelminuten. Unter 

den gleichen Simulationsbedingungen ergibt sich für die reale Rotorkontur 

ein Winkelfehler von 3,6 Winkelminuten. Absolut betrachtet ist der Fehler 
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klein, es zeigt allerdings, wie empfindlich das Winkelsignal auf Abweichun-

gen der Rotorkontur reagiert. Diese Erkenntnis lässt sich auch auf die 

Statorkontur übertragen. Abweichungen von der idealen Kontur haben 

auch hier eine signifikante Erhöhung des Winkelfehlers zur Folge. Es ist 

während des Herstellungsprozess auf den Verschleiß der Stanzwerkzeuge 

zu achten. Die Serienstreuung und damit die Qualität der Stanzteile muss 

stichprobenartig überprüft werden, siehe auch [VIII].  

6.3.2 Wickelschema und Windungszahlen 

Das Wickelschema wird vom Hersteller des Resolvers auf den jeweiligen 

Anwendungsfall angepasst. In Kapitel 3.2.1 wurde für die Simulation ein 

mögliches Wickelschema vorgestellt und eine mögliche Windungszahlver-

teilung nach Tabelle 4 vorgestellt. In diesem Abschnitt wird der Einfluss 

der Variation auf den Winkelfehler untersucht. Dafür wird im ersten 

Schritt die Definition des Übersetzungsverhältnisses aufgezeigt. 

Aus dem Windungszahlenverhältnis von Erregerwicklung zu Signalwick-

lung sowie dem Luftspalt entsteht das Übersetzungsverhältnis. Aber auch 

wenn die grundlegende Funktion des Resolvers zu Beginn mit einem 

Wechselstromtransformator mit einem variablen Luftspalt verglichen 

werden konnte, lässt sich die Begriffsdefinition des Übersetzungsverhält-

nisses nicht übertragen. Gegenüber dem Transformatorprinzip ist die 

Amplitude der Resolverausgangsspannung zum einen vom Windungszah-

lenverhältnis und zum anderen von der Rotorposition abhängig. Wird das 

Sinus- und Cosinusrohsignal über eine gesamte Umdrehung betrachtet, er-

mittelt man daraus die maximal auftretende Spannung und stellt diese mit 

der Amplitude der Erregerspannung ins Verhältnis, ergibt dies das Über-

setzungsverhältnis. Im Beispiel nach Abb. 78 wäre die Erregeramplitude 

7 V und die über eine Umdrehung maximal auftretende Sinus- und Cosi-

nusspannung 2 V. Aus diesen beiden Amplitudenwerten lässt sich das 

Übersetzungsverhältnis als Quotient bestimmen. In diesem Beispiel liegt 

der Wert bei ü = 0,286. 



Verifikation der Einflussfaktoren durch Messung 

114 

 

Abb. 78: Idealisierter Signalverlauf zur Definition des Übersetzungsver-
hältnisses 

Der absolute Wert des Übersetzungsverhältnisses ergibt sich im Normal-

fall im Laufe der Designphase aus den folgenden Randbedingungen: 

• Die Amplitude der Erregerspannung wird durch die Treiberstufe der 

Leistungselektronik vorgegeben 

• Die maximal zulässige radiale Exzentrizität wird durch die Toleranz-

kette für die Montage der elektrischen Maschine bestimmt 

• Die Amplitude der Sekundärspannung soll den Eingangsbereich der 

Analog-Digital-Wandler möglichst hoch ausnutzen und groß genug 

sein, um einen angemessenen Signalrauschabstand zu bieten 

Gewöhnlich liegt der absolute Wert des Übersetzungsverhältnisses bei 

kleiner eins. Je geringer der Wert gewählt wird, desto kleiner die Sekun-

därspannungen und umso wichtiger werden die bereits aufgezeigten 

Randbedingungen wie Verbauposition, Kabelführung, Verlegeart und 

Schirmung. Das Übersetzungsverhältnis ist eine charakteristische Eigen-

schaft des Gebersystems.  

Nach der Definition des Übersetzungsverhältnisses wird nun der Einfluss 

der Erregerwicklung auf den Winkelfehler aufgezeigt. Die Zahl der Erre-

gerwindungen je Zahn bestimmt die Flussdichte im magnetischen Kreis. Je 

nach maximalem Luftspalt muss die Windungszahl erhöht werden, um 
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eine ausreichend hohe Induktion zu gewährleisten. Statt die Anzahl der Er-

regerwicklungen zu variieren, wird die Erregerspannung angepasst. Bei 

der vorliegenden Flussdichte und der geringen Aussteuerung des Materi-

als können Sättigungseffekte vernachlässigt werden. Um die Sensitivität 

des Gebersystems auf die Änderung der Erregeramplitude zu untersuchen, 

wird ein Sensor mit zwei unterschiedlichen Erregerspannungen betrieben, 

siehe Abb. 79. 

 

Abb. 79: Beeinflussung des Winkelfehlers durch die Erregerspannung, 
Winkelfehler in Nulllage bei 10 V links 59 min und bei 15 V rechts 55 min 

Die Veränderung der Erregerspannung wird gewichtet mit dem Überset-

zungsverhältnis in das Sinus- und Cosinusrohsignal transformiert. Bei der 

Berechnung des Winkels kürzt sich die Amplitudenänderung aus der Be-

rechnung. Eine 33-prozentige Reduktion der Erregerspannung lässt nicht 

auf eine Veränderung im Winkelfehler schließen. Durch die Reduktion des 

Signalrauschabstandes zeigt sich allerdings eine geringfügige Verschlech-

terung. Das gesamte Fehlerniveau wird durch die reduzierte Erregerspan-

nung angehoben. Relativ betrachtet liegt der Unterschied bei etwa 10%. 

Das zeigt, dass geringfügige Änderungen oder Schwankungen in der Erre-

geramplitude eine vernachlässigbare Auswirkung auf den Winkelfehler 

haben. Voraussetzung ist, dass die Grenzwerte für die Eingangspegel der 

Leistungselektronik eingehalten werden.  

6.3.3 Einkopplung der Erregerspannung auf Sinus- und Cosinusroh-
signal 

Die Differenz der Kopplung zwischen Erreger- und Sinussignal sowie Erre-

ger- zu Cosinussignal ist bauartbedingt durch das schichtweise Wickeln 
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der Sekundärwindungen gegeben. In Kapitel 3.2.3 wurde bereits aufge-

zeigt, wie die Wicklungen in Schichten auf einen Zahn aufgebracht sind. 

Zunächst wird die Erregerwicklung auf den gesamten Stator aufgebracht 

und danach die Sinuswicklungen gefolgt von den Cosinuswicklungen. Da-

mit spannt eine der beiden Sekundärwicklungen eine größere flussdurch-

setzte Fläche auf. Absolut betrachtet ergibt sich aus der Messung eine Dif-

ferenz von circa 0,5 % der Übersetzungsverhältnisse zueinander. 

Wird der Resolver ohne den Rotor erregt und die Ausgangsspannung an 

Sinus- oder Cosinuswicklung gemessen, kann ein kleiner Anteil der Erre-

gerspannung aufgezeichnet werden. Die Ursache dafür sind Streuflüsse 

zwischen den Statorzähnen, dies wurde bereits in Kapitel 3.2.3 behandelt 

und in Abb. 50 veranschaulicht. Dieser Spannungsanteil führt bei der Be-

rechnung des Winkelsignales zu einem Gleichanteil in den Sinus- und Co-

sinus-Hüllkurven. Dieser Anteil resultiert in einem Winkelfehler, welcher 

mit Abb. 80 messtechnisch überprüft wurde. 

 

Abb. 80: Beeinflussung des Winkelfehlers durch eine Offsetspannung, 
Winkelfehler in geometrischer Nulllage ohne Offset links 55 min und mit 

Offset rechts 75 min 

Der gemessene Winkel reagiert besonders empfindlich auf das Einbringen 

einer Offsetspannung. Bereits eine Offsetspannung von 100 mV in einer 

der Signalwicklungen führt zu einem zusätzlichen Winkelfehler von 36 %. 

Mit dem Fehlerkompensationsverfahren, das in Kapitel 7 eingeführt wird, 

ist es möglich, diesen Fehler aus den erfassten Signalen zu entfernen. Da-

mit kann der Einfluss der Offsetspannung auf den Winkelfehler stark redu-

ziert werden. 
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6.3.4 Nicht sinusförmige Signalverläufe  

Ein nicht-sinusförmiger Signalverlauf muss für das Erregersignal und für 

das demodulierte Signal getrennt betrachtet werden. Das Erregersignal 

wird in einer Treiberstufe der Leistungselektronik erzeugt und erregt den 

VR-Resolver. Oberwellen auf dem Erregersignal werden auf die Sinus- und 

Cosinussignale transformiert und beeinträchtigen die Signalgüte. Ein 

nicht-sinusförmiges, demoduliertes Signal kann beispielsweise durch ei-

nen unsauber gestanzten Rotor oder Stator verursacht werden. Durch eine 

Messung der Ausgangssignale kann die Abweichung bestimmt und vorge-

steuert werden, damit ist dieser Fehlereinfluss teilweise korrigierbar.  

Aus der Klassifizierung der Fehler und der Untersuchung der Wirkungs-

weise wird ein Fehlerkompensationsverfahren abgeleitet, das im folgen-

den Kapitel vorgestellt werden soll. Dieses Verfahren reduziert den Win-

kelfehler im Betrieb und bietet damit für den hybridelektrischen Antrieb 

Vorteile in Drehmomentgenauigkeit, Wirkungsgrad und NVH-Verhalten. 

Um das Verfahren und die Implementierung in die Regelung der Leistungs-

elektronik vorstellen zu können, wird im folgenden Abschnitt zunächst auf 

die Fehler in den Rohsignalen und in den demodulierten Signalen einge-

gangen. 
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7 Das Winkelfehler-
Kompensationsverfahren 

Im vorherigen Abschnitt wurde gezeigt, wie die Winkelinformation durch 

die Integration in den Bauraum und die Montage beeinflusst wird. Ein 

zweiter essenzieller Bereich liegt in der Variation der Designparameter. 

Neben den konstruktiven Maßnahmen zur Reduktion des Winkelfehlers 

kann dieser auch in der Signalauswertung reduziert werden. Das im Zuge 

dieser Arbeit entwickelte Verfahren ermittelt Parameter, die für die Kom-

pensation diverser Fehlerquellen verwendet werden, siehe auch [G]. Tre-

ten während dem Betrieb nun Alterungserscheinungen, Temperaturdrift 

oder sich ändernde Umgebungsbedingungen auf, können diese nachge-

lernt werden. Das Verhalten des Gebersystems bleibt damit nach außen 

unverändert.  

Im ersten Teil der Vorstellung des Fehlerkompensationsverfahrens wird 

die theoretische Funktionsweise für die Kompensation von Offset-, 

Amplituden- und Phasenfehlern aufgezeigt. Die Wirkungsweise der Kom-

pensation wird an simulierten Resolversignalen überprüft und im nächs-

ten Schritt mit realen Prüfstandsdaten getestet. Abgeschlossen wird die 

Vorstellung durch die Software-Implementierung in die Serienleistungs-

elektronik und Messungen auf einem Komponentenprüfstand.  

7.1 Theoretischer Kompensationsansatz 

Für den Kompensationsansatz wird zunächst angenommen, dass das de-

modulierte Signal sinusförmig sein muss. Wird das Cosinussignal über das 

Sinussignal aufgetragen, sollte sich ein idealer Einheitskreis mit dem Mit-

telpunkt im Koordinatenursprung abzeichnen. Mit dieser Forderung kann 

im Folgenden das Signal auf Amplitudenfehler, die Phasenlage und Offset-

spannung untersucht werden. Da in Kapitel 4 bereits die Fehlerursachen 

ausführlich aufgezeigt wurden, wird an dieser Stelle nur auf die Auswir-

kung und mögliche Kompensation eingegangen. 
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7.1.1 Offsetfehler 

In Kapitel 4.2.3 wurde der Einflussfaktor Offsetspannung vorgestellt und 

darauf hingewiesen, dass der Winkelfehler nach Formel (4.19) einen Pha-

senversatz aufweisen kann. Zur vereinfachten Darstellung wird an dieser 

Stelle lediglich ein Offset in ein Signal eingebracht. Wie in Kapitel 5.2 be-

schrieben, tritt der Winkelfehler mit einer Periodizität von 2 ⋅ π/p, wie in 

Abb. 81 dargestellt, auf. 

 

Abb. 81: Winkelfehler unter dem Einfluss einer Offsetspannung in einer 
der beiden Signale, dargestellt über eine mechanische Umdrehung 

Die Amplitude des Winkelfehlers ist dabei proportional zur Offsetspan-

nung, siehe auch Formel (4.19). Für das Beispiel nach Abb. 81 ergibt sich 

ein Winkelfehler von 125 Winkelminuten.  

Wie zu Beginn des Kapitels beschrieben, ist eine weitere Darstellungsmög-

lichkeit, Cosinus über Sinus aufzutragen. Abb. 82 zeigt ohne Fehlereinfluss 

einen Einheitskreis, in blau dargestellt. Durch das Einbringen einer Offset-

spannung in eine der beiden Hüllkurven ergibt sich eine Verschiebung des 

Einheitskreises aus der Nulllage. Die Form bleibt allerdings erhalten. Darin 

unterscheidet sich der Einflussfaktor der Offsetspannung von den Einfluss-

faktoren Amplitudenfehler und Phasenfehler.   
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Abb. 82: Einfluss einer Offsetspannung in eines der beiden Signale auf 

den Einheitskreis 

In den Rohdaten liegt das Ausgangssignal moduliert mit der Erregerfre-

quenz vor. Wird angenommen, dass das Signal in seiner Frequenz konstant 

ist, kann eine gleitende Berechnung des Korrekturwertes erfolgen. Der 

Korrekturfaktor 𝑎1 kann nach Gleichung (7.1) ermittelt und zur Korrektur 

abgespeichert werden. 

 𝑎1 =
1

2⋅𝜋
⋅ ∫ 𝑢𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)𝑑𝜑𝑒𝑙

2⋅𝜋

0
 (7.1) 

Der Fehler kann durch Integration über den Winkel bestimmt und als Fak-

tor 𝑎1 vom erfassten Signal subtrahiert werden. Durch die Integration über 

den Winkel muss die Drehzahl nicht bekannt sein und kann auch während 

des Prozesses variieren. 

 𝑢𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) = −𝑎1 + Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) (7.2) 

In Kapitel 4.2.6 wurde das Blockschaltbild der Signalauswertung vorge-

stellt und die einzelnen Funktionsblöcke aufgezeigt. Das Winkelfehler-

Kompensationsverfahren stellt eine Erweiterung des Blockschaltbildes 

nach Abb. 61 da. Die Erweiterung ist in Abb. 83 in blau eingezeichnet. Der 

ermittelte Faktor 𝑎1 nach Gleichung (7.1) wird vom erfassten Rohsignal 

abgezogen. Zu Beginn des Kapitels wurde angenommen, dass der Fehler 

nur in einem der beiden Signale auftritt. Die Ermittlung eines zweiten Kor-

rekturfaktors 𝑎2 ist für das zweite Signal identisch und kann parallel be-

stimmt und korrigiert werden. 
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Abb. 83: Korrektur des Offsetfehlers als Erweiterung in blau gegenüber 
dem RCD-Chip-Blockschaltbild nach Abb. 61 

7.1.2 Amplitudenfehler 

In Kapitel 4.2.4 wurde der Einfluss eines Amplitudenfehlers vorgestellt 

und der resultierende Winkelfehler mit Formel (4.22) beschrieben. Es re-

sultiert ein Winkelfehler, wenn der Amplitudenfehler ungleich in beiden 

Signalen auftritt. Wie in Kapitel 5.2 beschrieben, tritt der Winkelfehler mit 

einer Periodizität von 4 ⋅ π/p auf, siehe Abb. 84. 

 

Abb. 84: Winkelfehler unter dem Einfluss eines Amplitudenfehlers in ei-
nem der beiden Signale, dargestellt über eine mechanische Umdrehung 
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Gegenüber dem Einheitskreis ist der fehlerhafte Verlauf zusammenge-

drückt, siehe Abb. 85. Im Vergleich mit dem Offsetfehler liegt der Bezugs-

punkt des Vektors noch auf der X-Achse, wandert aber nun in der Höhe des 

Amplitudenfehlers in den positiven und negativen Bereich. 

 

Abb. 85: Einfluss des Amplitudenfehlers in eines der beiden Signale auf 
den Einheitskreis 

In Formel (4.20) wurde die Grundwellenamplitude Â mit dem Fehlerfaktor 

𝛼 multipliziert. Damit konnte der Amplitudenfehler in Abhängigkeit des 

Faktors 𝛼 angegeben werden. Zur vereinfachten Darstellung wird das Pro-

dukt in Formel (7.3) zum Faktor �̂�1 und �̂�2 zusammengefasst. Da im Wei-

teren die demodulierten Signale betrachtet werden, sind die Signale nach 

(7.3) und (7.4) nicht mehr erregerfrequenzbehaftet. 

 𝑢𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) = �̂�1 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) (7.3) 

 𝑢𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) = �̂�2 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) (7.4) 

Die Korrektur erfolgt durch Ermittlung des Grundwellenanteils 𝑏1 und 𝑏2 

mit Hilfe einer Fourier-Analyse nach Gleichung (7.5). Die ausführliche Her-

leitung dieses Zusammenhangs ist Anhang 10.6.1 zu entnehmen. Durch die 

Ermittlung der Amplitude für Sinus- und Cosinushüllkurve können die bei-

den Signale aufeinander angeglichen werden. Ohne Fehler muss das Ver-

hältnis von 𝑏1 zu 𝑏2 gleich eins sein. 
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 𝑏1/2 =
�̂�1/2

𝜋
⋅ ∫ 1 ∓ 𝑢𝑐𝑜𝑠(2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙)

2⋅𝜋

0
𝑑𝜑𝑒𝑙 (7.5) 

Das erweiterte Blockschaltbild nach Abb. 83 wird nun um die Korrektur 

des Amplitudenfehlers erweitert. Dafür wird der Quotient aus 𝑏2 und 𝑏1 

gebildet und mit dem Rohsignal multipliziert, siehe Abb. 86. Damit werden 

die Amplituden der beiden demodulierten Signale aufeinander angepasst. 

Der absolute Wert ist dabei nicht von Bedeutung. Die Korrektur kann dabei 

wahlweise im Sinus- oder Cosinuszweig durchgeführt werden. Um zu ver-

deutlichen, dass die Korrektur nur an einer der beiden Stellen eingesetzt 

werden darf, ist die zweite, optionale Stelle gepunktet dargestellt. 

 

Abb. 86: Korrektur des Amplitudenfehlers als Erweiterung des RCD-Chip 
Blockschaltbildes nach Abb. 83 

7.1.3 Phasenfehler 

In Kapitel 4.1.4 wurde der Einfluss eines Phasenfehlers zwischen den bei-

den Rohsignalen aufgezeigt und der resultierende Winkelfehler mit For-

mel (4.11) beschrieben. Es resultiert ein Winkelfehler, wenn die Phasen-

verschiebung zwischen den beiden Signalen von 90° abweicht. Wie in Ka-

pitel 5.1 beschrieben, tritt der Winkelfehler mit einer Periodizität von 4 ⋅

π/p auf, siehe Abb. 87. Die Amplitude des Winkelfehlers ist dabei propor-

tional zum eingebrachten Phasenfehler in Sinus- oder Cosinusrohsignal. In 
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Formel (4.10) wurde der Phasenversatz mit dem Fehlerwinkel 𝛼 berück-

sichtigt. Aus den demodulierten Signalen ergeben sich die Spannungsglei-

chungen nach Formel (7.6) und (7.7). 

 

Abb. 87: Winkelfehler unter dem Einfluss eines Phasenfehlers, dargestellt 
über eine mechanische Umdrehung 

Abb. 88 zeigt den Vergleich in der Darstellung mit dem Einheitskreis. Die 

Deformation ist deutlich zu erkennen. Der fehlerhafte Verlauf ist eine El-

lipse, deren Brennpunkte auf der ersten Winkelhalbierenden liegen. 

 𝑢𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) = Â1 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼1) (7.6) 

 𝑢𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) = Â2 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼2) (7.7) 

Für die Korrektur des Phasenfehlers wird zunächst mit der Sinusspannung 

nach (7.6) der Fourier-Koeffizient 𝑎𝑘  mit 𝑘 = 1 für den Grundwellenanteil 

bestimmt. Mit der Cosinusspannung nach Gleichung (7.7) wird der Fou-

rier-Koeffizient 𝑏𝑘 mit 𝑘 = 1 für den Grundwellenanteil bestimmt. Dabei 

wird die Orthogonalität der Funktion genutzt, der Koeffizient 𝑎1bzw. 𝑏1 =

0 für den Fall, dass kein Phasenfehler im jeweiligen Signal enthalten ist. 

Der Korrekturfaktor für den Phasenfehler entspricht Gleichung (7.8) und 

ist näherungsweise die Summe der beiden Koeffizienten. Die ausführliche 

Herleitung dieses Zusammenhangs ist Anhang 10.6.2 zu entnehmen.  
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Abb. 88: Einfluss des Phasenfehlers zwischen den beiden Signalen auf den 

Einheitskreis 

 𝑃ℎ.= 2 ⋅ 𝑠𝑖𝑛 (
𝛼1−𝛼2

2
) ⋅ 𝑐𝑜𝑠 (

𝛼1+𝛼2

2
)  ≈  𝛼1 − 𝛼2 (7.8) 

Die Vorsteuerung des Phasenfehlers kann nach Abb. 89 als Erweiterung in 

das Blockschaltbild integriert werden. Wie auch schon bei den vorherigen 

Korrekturen ist die Vorsteuerung sowohl im Sinus- also auch im Cosinus-

zweig möglich. Die Korrektur kann aber nur an einer der beiden Stellen 

eingesetzt werden, daher ist die zweite Position wieder gepunktet darge-

stellt. 

 

Abb. 89: Vorsteuerung des Phasenfehlers als Erweiterung des RCD-Chip 
Blockschaltbildes nach Abb. 86 
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In diesem Abschnitt wurde ein möglicher Ansatz für ein Fehlerkorrektur-

verfahren aufgezeigt. Die Korrekturfaktoren für Offset-, Amplituden- und 

Phasenfehler können unabhängig voneinander in das Rohsignal einge-

bracht werden, siehe Abb. 83, Abb. 86 und Abb. 89. Basierend auf dieser 

Grundlage soll im nächsten Abschnitt die Wirksamkeit des Fehlerkompen-

sationsverfahrens an simulierten und gemessenen Signalen aufgezeigt 

werden. 

7.2 Anwendung des Kompensationsverfahrens 

Basierend auf den theoretischen Grundlagen des vorherigen Abschnittes 

soll die Wirksamkeit des Winkelfehler-Kompensationsverfahren aufge-

zeigt werden. Dafür soll das Verfahren zunächst rein simulativ untersucht 

und im Anschluss mit realen Messdaten im Postprozess beleuchtet wer-

den. Abgerundet wird die Untersuchung durch den Einsatz des Verfahrens 

in einer Leistungselektronik. Die Herausforderung besteht darin, die Kom-

pensation des Winkelfehlers in Echtzeit zu berechnen. 

7.2.1 Fehlerkompensation mit simulierten Signalen 

Für die Untersuchung des zugrundeliegenden Fehlerkompensationsver-

fahrens wird zunächst ein simuliertes Signal bereitgestellt. Dafür wird mit 

dem in Kapitel 3.2 vorgestellten analytischen Resolvermodell ein Betrieb 

mit 500 min−1 simuliert. Mit dem Modell können spezifische Fehlerfälle 

wie beispielsweise Amplituden-, Offset- oder Phasenfehler isoliert vonei-

nander eingebracht werden. Die Struktur für die Untersuchung der Fehler-

kompensation ist Abb. 90 zu entnehmen. Ein wichtiges Gütekriterium für 

die Bewertung des Kompensationsverfahrens ist, dass die vorher definier-

ten Fehler richtig erkannt und möglichst vollständig kompensiert werden. 



Das Winkelfehler-Kompensationsverfahren 

127 

 

Abb. 90: Strukturbild Fehlerkompensationsverfahren mit simulierten Sig-
nalen des Resolvermodells 

Der Input des blauen Blocks ist die Drehzahl, welche konstant oder als 

Funktion bereitgestellt werden kann. Dies dient in einem späteren Schritt 

der Überprüfung der Dynamik des Kompensationsverfahrens. Der Output 

ist der Winkel 𝜑𝑒𝑙, der als Input für das Resolvermodell zur Verfügung 

steht. Für den Vergleich wird ein hochgenaues Inkrementalgebersignal be-

reitgestellt. Im gelben Block wird das Erregersignal generiert und die Se-

kundärsignale in Abhängigkeit der Drehzahl moduliert. Diese Signale wer-

den an den grünen Block übergeben. Dieser enthält neben der Vorfilterung 

die aus Kapitel 2.3.3.1 bekannte Demodulation. Die Fehlerkompensation 

läuft im orangen Block, Input ist neben den sekundären Signalen des Re-

solvers ein Winkelreferenzsignal aus dem ersten Block.  

 
Abb. 91: Simulationsergebnis der Fehlerkompensation an simulierten Sig-

nalen des Resolvermodells 
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Abb. 91 zeigt den zeitlichen Verlauf der Fehlerkompensation als Differenz 

zwischen dem Referenzsignal und dem ausgegebenen Winkel. Dabei un-

terteilt sich Abb. 91 in drei Zeitabschnitte.  

Der erste Abschnitt zeigt das Ausgangssignal des analytischen Resolver-

modells, behaftet mit den eingebrachten Fehlergrößen. Im zweiten Zeitab-

schnitt wird das Fehlerkompensationsverfahren zugeschaltet und beginnt, 

den Fehler zu lernen. Die ermittelten Parameter werden in mehreren 

Durchgängen angepasst und das Winkelsignal damit beaufschlagt. Der 

dritte und letzte Zeitabschnitt zeigt den durch das Kompensationsverfah-

ren resultierenden Winkelfehler.  

Das Verfahren konnte den vorher eingebrachten Fehler korrekt erkennen 

und reduziert damit den Winkelfehler annähernd komplett. Die Simulation 

zeigt, dass das Verfahren mit den simulierten Signalen zuverlässig umge-

hen kann. Im folgenden Abschnitt soll daher der vorgestellte Algorithmus 

aus Abschnitt 7.1 mit Messdaten des Komponentenprüfstandes beauf-

schlagt werden, um die Wirksamkeit an realen Messdaten aufzuzeigen.  

7.2.2 Fehlerkompensation mit realen Messdaten 

Die Struktur aus Abb. 90 wird nun dahingehend geändert, dass die Quelle 

für den Winkel 𝜑𝑒𝑙 und die Drehzahl (blauer Block) sowie das Resolvermo-

dell (gelber Block) entfernt werden. Abb. 92 wird stattdessen mit einer Da-

tenquelle erweitert, blau-gelb dargestellt. Der Funktionsblock enthält re-

ale Messdaten des Resolver-Komponentenprüfstandes mit unbekannten 

Einflussfaktoren und dem Referenzwinkel. Als Referenz dient ein opti-

scher Drehgeber, dessen Genauigkeit zehnmal höher ist als die des VR-Re-

solvers. Der grüne Block enthält den unveränderten Demodulationspro-

zess und ist dem Kompensationsverfahren im orangen Block vorgeschal-

tet. 
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Abb. 92: Strukturbild Fehlerkompensationsverfahren an realen Messda-
ten eines Resolvers 

Das im vorherigen Abschnitt eingeführte Kompensationsverfahren ermit-

telt Parameter, mit denen der Winkelfehler reduziert werden kann. Bei der 

Berechnung der Parameter kann es zu Diskretisierungsfehlern kommen. 

Wird beispielsweise aufgrund der Abtastzeitpunkte eine Periodendauer 

für die Integration nicht korrekt erfasst, weicht der ermittelte Korrektur-

wert vom wahren Wert ab. Um dies zu verbessern, wird die Struktur in 

Abb. 92 um einen Parameteroptimierer (lila) erweitert. Dieser Optimierer 

kann die geschätzten Parameter in einem engen Bereich variieren, um zu 

überprüfen, ob der bestmögliche Korrekturwert ermittelt wurde.  

Die Funktionsweise wird in Abb. 93 mit realen Messdaten aufgezeigt. Im 

ersten Zeitabschnitt ist zunächst das originale Signal dargestellt. Der Feh-

ler ist in der gleichen Größenordnung wie das bisher simulierte Signal. Im 

zweiten Abschnitt, orange dargestellt, wird das Kompensationsverfahren 

zugeschaltet. Der Winkelfehler ist als Differenz zwischen dem gemessenen 

Winkel des Resolvers und des Referenzwinkels dargestellt. 

Durch die Anwendung der geschätzten Parameter zur Fehlerkompensa-

tion verringert sich die Winkelfehleramplitude um Faktor 4, während sich 

die Frequenz des Fehlers verdoppelt. Im dritten Zeitabschnitt wird die Pa-

rameteroptimierung zugeschaltet. Diese halbiert die Fehleramplitude 
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nochmals. Der Grund für die Notwendigkeit der nachgeschalteten Optimie-

rung liegt darin, dass die nicht idealen Signale keine konstante Perioden-

dauer aufweisen und mit Messrauschen behaftet sind. 

 

Abb. 93: Simulationsergebnis der Fehlerkompensation mit realen Mess-
daten 

Um die Wirksamkeit der vorgestellten Fehlerkompensation zu verdeutli-

chen, zeigt Abb. 94 den Vergleich zwischen der Rohdatenerfassung der 

Leistungselektronik mit implementierter Winkeloptimierung und das 

Winkelfehler-Kompensationsverfahren im Postprozess. Die von der Leis-

tungselektronik eingelesenen Rohdaten weisen einen Wechselanteil des 

Winkelfehlers von etwa 1,6° auf, siehe gelbes Signal. Das konventionelle 

Verfahren mit PLL reduziert die Amplitude des Fehlers um etwa 15 % auf 

1,3°, orangener Verlauf, „LE ohne Korrektur“. Ein hochfrequentes Filter re-

duziert das Rauschen des Signales, ändert aber nicht die Amplitude. Das 

Resultat ist der blaue Verlauf mit dem Signalnamen: „LE mit Korrektur“. 

Dieser Signalverlauf ist durch das Signal „LE ohne Korrektur“ vollständig 

verdeckt.   

Demgegenüber steht die Rohdatenerfassung mit dem Transientenrekor-

der, lila Verlauf, als Input für das Fehlerkompensationsverfahren. Analog 

zu Abb. 93, oranger Kasten, wird im ersten Berechnungsschritt das Fehler-

signal, hier grün dargestellt, deutlich reduziert. Dies hat eine Frequenzver-

dopplung zur Folge. Durch Optimierung der Parameter kann die absolute 



Das Winkelfehler-Kompensationsverfahren 

131 

Winkelfehleramplitude weiter abgesenkt werden. Es resultiert im türkis-

farbenen Signalverlauf, der gegenüber dem Eingangssignal nur noch etwa 

10 % der ursprünglichen Amplitude aufweist. 

 

Abb. 94: Messung am Komponentenprüfstand mit Leistungselektronik 
und Referenzwinkelgeber 

Im bisherigen Teil des Kapitels konnte der theoretische Hintergrund des 

Fehlerkompensationsverfahrens aufgezeigt werden. Die Funktionsweise 

wurde an simulierten sowie realen Messdaten aufgezeigt. Die Ergebnisse 

zeigen, dass das Fehlerkompensationsverfahren im Postprozess den Win-

kelfehler signifikant reduzieren kann. Im nächsten Abschnitt wird das Ver-

fahren überarbeitet und echtzeitfähig ausgeführt. Damit wird es möglich, 

das Verfahren in die Regelung einer Leistungselektronik zu implementie-

ren. Im ersten Schritt kann damit am Komponentenprüfstand nachgewie-

sen werden, wie sich das Winkelsignal verbessern lässt. Mit dieser Erwei-

terung kann dann das E-Motor-System an einem Antriebsstrangprüfstand 

betrieben und der Einfluss des Fehlerkompensationsverfahrens auf das 

Betriebsverhalten untersucht werden. 
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7.2.3 Einsatz Fehlerkompensationsverfahren in Hardware 

Nachdem die Wirksamkeit des Verfahrens an simulierten und realen Mess-

daten aufgezeigt werden konnte, wird das Kompensationsverfahren als Er-

weiterung in die Regelung einer bestehenden Hardware implementiert, 

siehe [IX]. Die Parameter werden nach dem Einlernverfahren des Offset-

Winkels bestimmt. Dieses kann direkt im End-of-Line-Test durchgeführt 

werden. Denkbar ist auch, dafür einen Teil der Verbrenner-Funktionstests 

in der Bandmontage zu nutzen. Die Messungen werden am bereits in Kapi-

tel 6.1 vorgestellten Komponentenprüfstand durchgeführt. Das Fehler-

kompensationsverfahren (blau) wird in der Software gemäß Abb. 95 in die 

konventionellen Winkelerfassung (schwarz) implementiert. 

 

Abb. 95: Wirkkette der Positionsbestimmung von der Rohdatenerfassung 
über die Demodulation, wahlweise über das neue Kompensationsverfah-

ren oder direkt zur Positionsberechnung im Mikrocontroller mit EoL-
Routine und PLL 

Die Eingangsgröße für die Regelung ist die berechnete Position des Mikro-

controllers (µC). Um die Wirkungsweise des Fehlerkompensationsverfah-

rens aufzuzeigen, kann wahlweise die Position mit und ohne das Kompen-

sationsverfahren berechnet werden. Die beiden Signale werden dafür am 

Komponentenprüfstand gegen eine gemeinsame Referenz verglichen. Abb. 

96 zeigt das Resultat und die Wirkung des Fehlerkompensationsverfah-

rens. Der blaue Signalverlauf zeigt das Ergebnis der konventionellen Aus-

wertung. Im Gegensatz zu den bisherigen Messungen mit Transientenre-

korder und Überabtastung wird nun die Messdatenerfassung mit den in 

der Leistungselektronik integrierten AD-Wandlern und Unterabtastung 

durchgeführt. Der gemessene Wechselanteil des Winkelfehlers beträgt da-

mit etwa 3°. Die Winkelfehlerkompensation wird in Echtzeit auf der Re-

cheneinheit der Leistungselektronik ausgeführt. Das Resultat, der rote Sig-

nalverlauf, zeigt einen Wechselanteil des Winkelfehlers von circa 2°. Das 
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bedeutet eine Reduktion des Wechselanteils im Winkelfehler um 

etwa 33 %. 

 

Abb. 96: Resultierender Winkelfehler mit Winkelfehlerkompensation 
(rot) und ohne (blau) über eine mechanische Umdrehung 

Durch die Integration des Winkelfehler-Kompensationsverfahrens in die 

Regelung einer Leistungselektronik ist es möglich, den Winkelfehler online 

im Betrieb zu verbessern. Damit kann der Einfluss des Winkelfehlers auf 

das Betriebsverhalten des E-Motor-System untersucht werden. Doch zu-

nächst muss noch abschließend auf die Interaktion der Einflussfaktoren 

eingegangen werden. 

7.3 Interaktion der Einflussfaktoren 

In den vorangegangenen Kapiteln wurde auf die Einflussfaktoren, deren 

Wirkung auf das Positionssignal, konstruktive Maßnahmen zur Reduktion 

sowie ein Winkelfehler-Kompensationsverfahren eingegangen. In diesem 

Abschnitt wird aufgezeigt, wie sich der Gesamtfehler aus den einzelnen 

Einflussfaktoren zusammensetzt.  

Der Gesamtfehler des Resolversystems setzt sich aus einem statischen 

Fehler 𝜎𝑆𝑇 und einem drehzahlabhängigen Fehler 𝜎𝐷 nach Gleichung (7.9) 

zusammen. 
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 𝜎 = √𝜎𝑆𝑇
2 + 𝜎𝐷

2 (7.9) 

Der statische Fehler 𝜎𝑆𝑇, nach Formel (7.10), setzt sich aus dem statischen 

Winkelfehler des Resolvers selbst 𝜎𝑆𝑇𝑅 , dem statischen Winkelfehler resul-

tierend aus der Fehlausrichtung 𝜎𝑆𝑇𝐹 , dem statischen Winkelfehler aus der 

Auswertung 𝜎𝑆𝑇𝐴 sowie dem Winkelfehler aus der Vorfilterung 𝜎𝑉𝐹  zusam-

men. 

 𝜎𝑆𝑇 = √𝜎𝑆𝑇𝑅
2 + 𝜎𝑆𝑇𝐹

2 + 𝜎𝑆𝑇𝐴
2 + 𝜎𝑉𝐹

2  (7.10) 

Der drehzahlabhängige Fehler 𝜎𝐷 ergibt sich nach Gleichung (7.11) aus 

dem Zeitversatz durch die Signalauswertung 𝜎𝑅𝐷𝐶  selbst und durch die 

Zeitkonstante der Vorverschaltung 𝜀𝑉𝐹𝑍 .  

 𝜎𝐷 = √𝜎𝑅𝐷𝐶
2 + 𝜎𝑉𝐹𝑍

2  (7.11) 

Durch prinzipbedingte Winkelfehler des Resolvers, die Integration, die Sig-

nalführung, die Vorverschaltung in der Leistungselektronik, sowie durch 

die Auswertung selbst, ist ein Systemwinkelfehler von bis zu 3,5° möglich, 

siehe blauer Signalverlauf in Abb. 96. Da sich die Anforderung an die La-

geinformation aus der Forderung an die Drehmomentgenauigkeit ableitet, 

ist es offenkundig, dass die Lageinformation durch Verfahren wie das vor-

gestellte Winkelfehler-Kompensationsverfahren, verbessert werden muss.  

Mit der Kenntnis über die diversen Einflussquellen und die Zusammenset-

zung des Winkelfehlers konnte ein Fehlerkompensationsverfahren einge-

führt werden. Die Wirksamkeit konnte durch die Reduktion des Wech-

selanteils im Winkelfehler aufgezeigt werden. Abb. 96 zeigt beispielhaft im 

roten Signalverlauf eine Echtzeitkorrektur um circa 33 % des Wechselan-

teils im Winkelfehler. Im folgenden Kapitel soll nun die Rückwirkung auf 

das E-Motor-System betrachtet werden. Dazu gehört neben der Definition 

der Drehmomentanforderung auch die Untersuchung der Rückwirkung 

auf das Betriebsverhalten. 
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8 Auswirkung auf das E-Motor-
System  

In den vorherigen Kapiteln wurde auf mögliche Fehlerarten eingegangen 

und ein Fehlerkompensationsverfahren vorgestellt. Um die Auswirkung 

auf das E-Motor-System aufzuzeigen und im Anschluss auf die Komponen-

ten abzuleiten, muss zunächst ein Gütekriterium definiert werden. Dazu 

wird die Drehmomentgenauigkeit des Systems herangezogen. Die Abwei-

chung des Drehmoments darf höchstens 1 % des maximalen oder 2 % des 

Sollmoments betragen. Abb. 97 verdeutlicht, wie hoch der zulässige Dreh-

momentfehler bei entsprechendem Sollmoment ist.  

 
Abb. 97: Visualisierung des Gütekriterium zur Grenzkennlinie der Bei-

spielmaschine aus Kapitel 2   

Mit diesem Gütekriterium kann eine Systemsimulation durchgeführt und 

eine Aussage über den zulässigen Winkelfehler getroffen werden. 

8.1 Einfluss des Winkelsignals auf den Betrieb des 
E-Motor-Systems 

Für die feldorientierte Regelung der elektrischen Maschine ist die Lage des 

Rotors notwendig. Diese wird im aufgezeigten System mittels Rotorlage-

geber messtechnisch bestimmt. Zusätzlich zur Abweichung des gemesse-

nen Winkels 𝜑𝑚𝑒𝑠𝑠 zum Ist-Winkel 𝜑𝑖𝑠𝑡 können weitere Störgrößen am 
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Eingang des Systems wirken. Durch die Differenz zwischen 𝜑𝑒𝑙 und Ist-

Winkel kommt es zu Abweichungen zwischen Drehmoment 𝑀𝑠𝑜𝑙𝑙 und dem 

resultierenden Moment 𝑀𝑖𝑠𝑡 . Das Drehmoment 𝑀𝑖𝑠𝑡 der in Abschnitt 2.2 

vorgestellten IPMSM setzt sich aus dem Permanentmagnet- und dem Re-

luktanzmoment zusammen, siehe (8.1) und (8.2). 

 𝑀 = 𝑀𝑃𝑀 + 𝑀𝑅𝐿𝐾 (8.1) 

 𝑀 =
3

2
⋅ 𝑝 ⋅ (𝛹𝑃𝑀 ⋅ 𝑖𝑞 + (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞) ⋅ 𝑖𝑑 ⋅ 𝑖𝑞) (8.2) 

In den Zuleitungen der Maschine kann für einen beliebigen Betriebspunkt 

der Strom erfasst werden. Der Strom lässt sich mit dem Winkel 𝜑𝑖𝑠𝑡 in den 

Strom 𝑖𝑑 und 𝑖𝑞 transformieren, beispielhaft in Abb. 98 dargestellt. Dafür 

wird zunächst mit Hilfe der Clark-Transformation, siehe (8.3), von einem 

dreiphasigen Drehsystem (U, V, W) in ein zweiphasiges Drehsystem (𝛼, 𝛽) 

umgerechnet. 

 [
𝐼𝛼
𝐼𝛽

] =
2

3
⋅ [

1 −
1

2
−

1

2

0
√3

2
−

√3

2

] ⋅ [

𝐼𝑈
𝐼𝑉
𝐼𝑊

] (8.3) 

Durch die anschließende Park-Transformation, siehe (8.4), wird das zwei-

phasige Drehsystem (𝛼, 𝛽) in ein zweiphasiges, rotorfestes System (d, q) 

überführt. 

 [
𝑖𝑑
𝑖𝑞

] =
2

3
⋅ [

𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑖𝑠𝑡) 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑖𝑠𝑡)

− 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑖𝑠𝑡) 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑖𝑠𝑡)
] ⋅ [

𝐼𝛼
𝐼𝛽

]  (8.4) 

Vom Rotorlagegebersystem wird aufgrund von geberspezifischen Ein-

flussfaktoren nicht der Winkel 𝜑𝑖𝑠𝑡 , sondern 𝜑𝑚𝑒𝑠𝑠 ermittelt, siehe (8.5). 

Hinzu kommen Störungen in der Messkette und es resultiert der Winkel 

𝜑𝑒𝑙. Die Differenz zwischen dem wahren Winkel 𝜑𝑖𝑠𝑡 und der Reglerein-

gangsgröße wird zu ∆𝜑 nach Gleichung (8.7) zusammengefasst. 

 𝜑𝑚𝑒𝑠𝑠 = 𝜑𝑖𝑠𝑡 − ∆𝜑‘ (8.5) 

 𝜑𝑒𝑙 = 𝜑𝑚𝑒𝑠𝑠 − 𝜑𝑆𝑡ö𝑟 (8.6) 

 𝜑𝑖𝑠𝑡 = 𝜑𝑒𝑙 + ∆𝜑′ + 𝜑𝑆𝑡ö𝑟 = 𝜑𝑒𝑙 + ∆𝜑 (8.7) 
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Wird die Gleichung (8.7) in Gleichung (8.4) eingesetzt, ergibt sich die Park-

Transformation nach Gleichung (8.8). 

 [
𝑖𝑑′

𝑖𝑞′
] =

2

3
⋅ [

𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + ∆𝜑) 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 + ∆𝜑)

− 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 + ∆𝜑) 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + ∆𝜑)
] ⋅ [

𝐼𝛼
𝐼𝛽

]  (8.8) 

Diese Darstellung verdeutlicht, dass durch die resultierende Differenz ∆φ 

das Koordinatensystem verdreht wird, siehe auch Abb. 98. Mit dem gemes-

senen Strom 𝑖 und dem wahren Winkel 𝜑𝑖𝑠𝑡 würden die Ströme 𝑖𝑑 und 𝑖𝑞 

berechnet werden.  

 
Abb. 98: Verdrehung des rotorfesten Koordinatensystems durch den Win-

kelfehler mit gemessenem Maschinenstrom 

 

Das rotorfeste Koordinatensystem liegt mit der d-Achse fest auf der Achse 

des Polradflusses. Durch die Abweichung im Winkel ergeben sich bei der 

Transformation aus dem in der Maschine fließenden Strom 𝑖 die Ströme 𝑖𝑑′ 

und 𝑖𝑞′. Diese werden der Regelung zugeführt und auf die Sollwerte einge-

stellt. Abb. 99 verdeutlicht den Unterschied zwischen den Strömen 𝑖𝑑 und 

𝑖𝑞 zu den ermittelten Strömen 𝑖𝑑′ und 𝑖𝑞′. Damit ergibt sich ein Drehmo-

ment 𝑀𝑖𝑠𝑡 , das vom geforderten Drehmoment 𝑀𝑠𝑜𝑙𝑙 abweicht.  
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Abb. 99: Auswirkung auf die Transformation des momentbildenden Stro-

mes auf die Rückführung in die Regelung 

Der Strom 𝑖 kann aus dem Sollstrom 𝑖′ und der Fehlorientierung ∆𝜑 mit 

der Euler‘schen Formel nach Gleichung (8.9) berechnet werden. 

 𝑖 = (𝑖𝑑′ + 𝑗 ⋅ 𝑖𝑞′) ⋅ 𝑒−𝑗⋅∆𝜑 (8.9) 

 𝑖 = (𝑖𝑑′ + 𝑗 ⋅ 𝑖𝑞′) ⋅ (𝑐𝑜𝑠(∆𝜑) − 𝑗 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(∆𝜑)) (8.10) 

Unter der Annahme, dass nur ein kleiner Winkelfehler auftritt, kann mit 

der Kleinwinkelnäherung die Gleichung (8.10) vereinfacht werden. Das be-

deutet, dass für kleine ∆𝜑 die trigonometrische Funktion cos(∆𝜑) ≈ 1 und 

sin(∆𝜑) ≈ ∆𝜑 ist. Für einen Winkel kleiner 5° ergibt sich ein Fehler von <

0,13 % beziehungsweise < 0,38 %. 

 𝑖𝑑 = 𝑖𝑑
′ + 𝑖𝑞

′ ⋅ ∆𝜑 (8.11) 

 𝑖𝑞 = 𝑖𝑞
′ − 𝑖𝑑

′ ⋅ ∆𝜑 (8.12) 

Für die Berechnung des Ist-Moments werden die Ströme nach den Glei-

chungen (8.11) und (8.12) in die allgemeine Drehmomentgleichung nach 

(8.2) eingesetzt. Unter der Annahme, dass nur kleine Fehler auftreten, gilt, 

dass ∆𝜑2 ≈ 0 – es kann weiter vereinfacht werden. Damit ergibt sich das 

Drehmoment 𝑀𝑖𝑠𝑡 nach Gleichung (8.13). 
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 𝑀𝑖𝑠𝑡(𝛹𝑃𝑀, 𝑖𝑑 , 𝑖𝑞) =
3

2
⋅ 𝑝 ⋅ (𝛹𝑃𝑀 ⋅ (𝑖𝑞

′ − 𝑖𝑑
′ ⋅ ∆𝜑) + ⋯  

 (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞) ⋅ (𝑖𝑑
′ ⋅  𝑖𝑞

′ − 𝑖𝑑′2 ⋅ ∆𝜑 + 𝑖𝑞′
2 ⋅ ∆𝜑)) (8.13) 

Das Sollmoment berechnet sich nach Gleichung (8.2) durch das Einsetzen 

der Soll-Ströme, siehe Gleichung (8.14). 

 𝑀𝑠𝑜𝑙𝑙(𝛹𝑃𝑀, 𝑖𝑑
′ , 𝑖𝑞

′ ) =
3

2
⋅ 𝑝 ⋅ (𝛹𝑃𝑀 ⋅ 𝑖𝑞′ + (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞) ⋅ 𝑖𝑑′ ⋅ 𝑖𝑞′) (8.14) 

Die resultierende Differenz aus Gleichung (8.13) und (8.14) ist der Momen-

tenfehler ∆𝑀 nach Gleichung (8.15).  

 ∆𝑀 = 𝑀𝑠𝑜𝑙𝑙 − 𝑀𝑖𝑠𝑡  

∆𝑀 =
3

2
⋅ 𝑝 ⋅ (𝛹𝑃𝑀 ⋅ 𝑖𝑑′ ⋅ ∆𝜑 + (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞) ⋅ (𝑖𝑑′2 ⋅ ∆𝜑 − 𝑖𝑞′

2 ⋅ ∆𝜑)) (8.15) 

Die Darstellung der Drehmomentabweichung ist analog nach Gleichung 

(8.1) in Permanent- und Reluktanzmoment aufgeteilt. Wird die Drehmo-

mentabweichung (8.15) zunächst allgemein mit der ursprünglichen Glei-

chung (8.2) verglichen, ist ersichtlich, dass die Fehlorientierung des Stro-

mes 𝑖𝑑 durch das Drehen in die q-Achse nun Drehmoment mit dem Polrad-

fluss erzeugt. Im Feldschwächbereich ist 𝑖𝑑 sehr groß und damit steigt der 

Einfluss dieses Terms stark an. Zudem entsteht ein Reluktanzanteil, auch 

wenn einer der Ströme 𝑖𝑑 oder 𝑖𝑞 gleich null ist.  

Daraus kann abgeleitet werden, dass die Auswirkung des Winkelfehlers 

auf die Momentenabweichung stark betriebspunktabhängig ist. Um die 

Auswirkung aufzuzeigen, werden die drei Betriebspunkte nach Tabelle 9 

in den folgenden Unterkapiteln vorgestellt. 
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Tabelle 9: Ausgewählte Betriebspunkte zur Untersuchung des Winkelfeh-
lers auf die Drehmomentabweichung der Maschine 

 𝑖𝑞 𝑖𝑑 

Betriebspunkt 1 
   Grunddrehzahlbereich 
   Stromgrenze 

𝑚𝑎𝑥 0 

Betriebspunkt 2 
   Feldschwächbereich 
   Leerlauf mit 𝑛 = 𝑛𝑚𝑎𝑥 
   Spannungsgrenze 

0 
𝑖𝑑 ≈ 𝑖𝐾𝑆 

𝑖𝐾𝑆 < 𝑖𝑚𝑎𝑥  

Betriebspunkt 3 
   Feldschwächbereich 
   Volllast mit 𝑛 = 𝑛𝑚𝑎𝑥  
   Spannungsgrenze 

𝑖𝑞 = √𝑖𝑚𝑎𝑥
2 − 𝑖𝑑

2 

𝑖𝑞 ≤
𝑈𝑑𝑚𝑎𝑥

𝐿𝑞 ⋅ 𝜔
 

𝑖𝑑 ≈ 𝑖𝐾𝑆 
𝑖𝐾𝑆 < 𝑖𝑚𝑎𝑥  

8.1.1 Momentenfehler unter Volllast im Grunddrehzahlbereich 

Für den Betriebspunkt 1 nach Tabelle 9 wird im Grunddrehzahlbereich die 

Maschine an der Stromgrenze betrieben. Das bedeutet, dass das abgege-

bene Drehmoment maximal ist. Der Einfluss der Fehlorientierung hängt in 

erster Linie vom Strom 𝑖𝑞 ab. Der Strom 𝑖𝑑 wird näherungsweise zu null 

gesetzt. Diese Vereinfachung ist für die Beispielmaschine zulässig, da der 

Reluktanzanteil verhältnismäßig klein ist. Damit vereinfacht sich Formel 

(8.15) zu (8.16). 

 ∆𝑀 =
3

2
⋅ 𝑝 ⋅ ∆𝜑(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞) ⋅ 𝑖𝑞

2 (8.16) 

Die Systemsimulation liefert die Ergebnisse nach Abb. 100 und verdeut-

licht den geringen Einfluss der Rotorfehlorientierung auf die Drehmo-

mentgenauigkeit im Grunddrehzahlbereich. Als Grenzwert ist in schwarz 

eine Momentenabweichung von 2 % eingetragen, um den Einfluss der 

Winkelfehler über die drei gewählten Betriebspunkte hinweg vergleichbar 

zu machen. In blau ist der Einfluss des Winkelfehlers mit Gleichanteil, nach 

Gleichung (3.20), abgetragen. In orange der Einfluss eines Wechselanteils 

im Winkelfehler, nach Gleichung (3.21), mit der einfachen elektrischen 

Grundfrequenz. In gelb ist der Einfluss bei doppelter elektrischer Frequenz 
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dargestellt. In diesem Betriebsbereich kann mit einem Winkelfehler von 

bis zu 3° noch die Anforderung an die Momentengenauigkeit eingehalten 

werden. 

 

Abb. 100: Einfluss des Offsetwinkelfehlers sowie des Winkelfehlers mit 
Wechselanteil mit einfacher und doppelter elektrischer Frequenz auf den 

Momentenfehler im ersten Betriebspunkt 

8.1.2 Momentenfehler im Leerlauf in der Feldschwächung 

Wird das Fahrzeug durch den Verbrennungsmotor angetrieben und die 

elektrische Maschine mitgeschleppt, darf kein Drehmoment gestellt wer-

den. Dafür wird ein q-Strom-Sollwert von Null vorgegeben. Die Gleichun-

gen (8.17) und (8.18) zeigen die entsprechenden Spannungsgleichungen.  

 𝑢𝑑 = 𝑅𝑆  ⋅ 𝑖𝑑 + 𝐿𝑑 ⋅
𝑑

𝑑𝑡
⋅ 𝑖𝑑 − 𝜔 ⋅ 𝐿𝑞 ⋅ 𝑖𝑞 (8.17) 

 𝑢𝑞 = 𝑅𝑆 ⋅ 𝑖𝑞 + 𝐿𝑞 ⋅
𝑑

𝑑𝑡
⋅ 𝑖𝑞 + 𝜔 ⋅ 𝐿𝑑 ⋅ 𝑖𝑑 + 𝜔 ⋅ 𝛹𝑃𝑀 (8.18) 
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Zur Veranschaulichung wird der ohmsche Anteil vernachlässigt. Für die 

Berechnung der Betriebspunkte nach Tabelle 9 wird mit einem vollständi-

gen Modell simuliert. Simulationen und Ergebnisse beziehen sich immer 

auf die in Kapitel 2.2.1 eingeführte Beispielmaschine. Zusätzliche Details 

zu den Betriebspunkten sind im Anhang 10.1 zu finden. Dies vereinfacht 

die Spannungsgleichungen zu (8.19) und (8.20). 

 𝑢𝑑 = −𝜔 ⋅ 𝐿𝑞 ⋅ 𝑖𝑞 (8.19) 

 𝑢𝑞 = 𝜔 ⋅ 𝐿𝑑 ⋅ 𝑖𝑑 + 𝜔 ⋅ 𝛹𝑃𝑀 (8.20) 

Aus der Forderung, dass kein q-Strom gestellt werden darf, wird nach Glei-

chung (8.19) deutlich, dass die Spannung 𝑢𝑑 = 0 ist. Das Zeigerdiagramm 

nach Abb. 101 zeigt den minimalen d-Strom, der zur Feldschwächung not-

wendig ist, damit die resultierende Klemmenspannung der Maschine klei-

ner wird als die maximale Ausgangsspannung des Wechselrichters. 

 

Abb. 101: Zeigerdiagramm für den Betriebspunkt 2: Leerlauf bei maxima-
ler Drehzahl im Feldschwächbereich 

Die Simulation zeigt, dass bereits mit einem Winkelfehler von 1°, siehe 

Abb. 102, bei einem Sollmoment von 0 Nm der Arbeitspunkt der Maschine 

stark beeinflusst wird. Durch einen Gleichanteil im Winkelfehler kann die 

Maschine beispielsweise ein ungewolltes Drehmoment stellen. Der Wech-

selanteil im Winkelfehler führt zu einem Wechselmoment, bei dem die Ma-

schine zwischen dem motorischen und dem generatorischen Betrieb pen-
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delt. Zur Visualisierung wurde ein Fehler mit der elektrischen Grundfre-

quenz in Abb. 102 eingebracht. Dieser Fehler ist charakteristisch für das 

zugrundeliegende Gebersystem. Die Ursache für diesen Fehler wurde in 

Kapitel 3 beleuchtet. 

 

Abb. 102: Resultierender Drehmomentfehler durch das Aufschalten eines 
Winkelfehlers mit einem Wechselanteil von 1° nach 120 ms mit der 

elektrischen Grundfrequenz 

Auch wenn im Mittel das Drehmoment keine Antriebsleistung verursacht, 

pendelt die notwendige Energie zwischen dem Energiespeicher, der Leis-

tungselektronik und der Maschine. Das verursacht zusätzliche Verluste, ei-

nen erhöhten Wärmeeintrag und eine reduzierte Lebensdauer der Batte-

rie. Neben den Zusatzverlusten führt ein Wechselmoment außerdem zu ei-

ner ungewollten Geräuschentwicklung. 

Dieses Beispiel zeigt, dass ein direkter Betrieb der Maschine mit dem Win-

kelsignal des Gebers eine hohe Anforderung an die Genauigkeit stellt. Al-

ternativ können geberlose Verfahren für den höheren Drehzahlbereich 

eingesetzt oder das Signal mittels der in Kapitel 7 vorgestellten Fehler-

kompensation aufbereitet werden. 
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8.1.3 Momentenfehler unter Volllast in der Feldschwächung 

Gegenüber dem Betriebspunkt 2 wird nun bei 𝑛 = 𝑛𝑚𝑎𝑥  das maximal mög-

liche Moment 𝑀 gestellt. Oberhalb von Punkt 2 in Abb. 17 ist es nicht mehr 

möglich, den maximalen Strom 𝑖𝑚𝑎𝑥  zu stellen, damit ist 𝑀 ≠ 𝑀𝑚𝑎𝑥 . Be-

grenzend wirkt sich dabei die Höhe der Zwischenkreisspannung nach 

(8.21) aus.  

 

Abb. 103: Zeigerdiagramm für den Betriebspunkt 3: Volllast im Feld-
schwächbereich bei maximaler Drehzahl 

 
𝑈𝐷𝐶

√3
= √𝑈𝑑

2 + 𝑈𝑞
2 (8.21) 

Abb. 103 veranschaulicht, dass ein d-Strom gestellt werden muss, der die 

induzierte Gegenspannung, auch Polradspannung genannt, kompensiert. 

Die Höhe des d-Stromes richtet sich dabei näherungsweise nach dem Kurz-

schlussstrom, siehe (8.22). 

 𝑖𝐾𝑆 =
𝛹𝑃𝑚

𝐿𝑑
≈ 𝑖𝑑 (8.22) 

Der maximale q-Strom, nach Gleichung (8.23), wird wie in Abb. 103 veran-

schaulicht durch die Zwischenkreisspannung beschränkt. Damit ergibt 

sich 𝑢𝑑 =
𝑈𝐷𝐶

√3
, das System wird an der Spannungsgrenze betrieben. 

 𝑖𝑞𝑚𝑎𝑥 =
𝑈𝑑

𝐿𝑞⋅𝜔
≪ 𝑖𝑚𝑎𝑥  (8.23) 
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Da 𝑖𝑞 im Verhältnis zu 𝑖𝑑  klein ist, gilt 𝑖𝑚𝑎𝑥
2 ~𝑖𝑑

2. Damit ergibt sich eine ver-

einfachte Darstellung nach (8.24). Der Momentenfehler hängt quadratisch 

vom Feldschwächstrom 𝑖𝑑 ab. Das Drehmoment ist durch die Spannungs-

begrenzung in diesem Arbeitspunkt kleiner als das maximale Moment im 

Grunddrehzahlbereich. Damit wird der prozentuale Momentenfehler un-

gewöhnlich groß, wie Abb. 104 verdeutlicht.  

 ∆𝑀 =
3

2
𝑝 ⋅ ∆𝜑 ⋅ ((𝐿𝑑 − 𝐿𝑞) ⋅ (−𝑖𝑑

2) − 𝛹𝑃𝑀 ⋅ 𝑖𝑑) (8.24) 

 

Abb. 104: Einfluss des Winkelfehlers mit Gleichanteil und Wechselanteil 
mit einfacher und doppelter elektrischer Frequenz auf den Momentenfeh-

ler im dritten Betriebspunkt 

Mit den getroffenen Vereinfachungen lässt sich für den Betriebspunkt 3 

nach Tabelle 9 mit 1° Wechselanteil im Winkelfehler ein Drehmomentfeh-

ler von circa 3 Nm nach (8.24) abschätzen. Das Ergebnis der Systemsimu-

lation nach Abb. 105 zeigt den Momentenfehler für diesen Arbeitspunkt. In 

blau ist der Drehmomentverlauf für einen konstanten Sollwert des 𝑞-Stro-

mes bei fester Drehzahl dargestellt. Der rote Verlauf ergibt sich durch das 

Einbringen eines Wechselanteils im Winkelfehler. Die Drehmoment-



Auswirkung auf das E-Motor-System 

146 

schwingung des Systems verdeutlicht, wie empfindlich die Drehmoment-

genauigkeit selbst auf kleine Winkelfehler reagiert. Der ermittelte Wech-

selanteil des Fehlers beträgt 4,2 Nm, das entspricht einer Ungenauigkeit 

von 6,9 % bezogen auf das simulierte Drehmoment ohne Winkelfehler. 

 

 
Abb. 105: Resultierendes Drehmoment bei 0° und 1° Wechselanteil im 

Winkelfehler im Feldschwächbetrieb bei maximaler Drehzahl und unter 
Volllast 

Betriebspunkt 3 wurde mit maximaler Drehzahl und maximalem Moment 

so gewählt, dass die Maschine an der Spannungsgrenze betrieben wird. Da-

mit ist ein Drehmomentfehler, der über den blauen Verlauf in Abb. 105 

schwingt, prinzipbedingt nicht möglich. 

 
Abb. 106: Resultierendes Drehmoment durch Reduktion des q-Stromes 
bei 0° und 1° Wechselanteil im Winkelfehler im Feldschwächbetrieb bei 

maximaler Drehzahl und unter Volllast 
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Daher muss die Regelung die Sollwertvorgabe für den drehmomentbilden-

den Strom so weit zurücknehmen, dass die Spannungsgrenze nicht er-

reicht wird, siehe Abb. 106. Damit liegt das mittlere Drehmoment unter der 

Sollwertvorgabe und es stellt sich eine für die Regelung nicht korrigierbare 

Abweichung ein. Der resultierende Fehler setzt sich aus einem Wechselan-

teil und einem Gleichanteil zusammen. 

8.1.4 Eckpunktverschiebung durch Spannungsfehler 

Nachdem die Momentenfehler über dem Betriebsbereich aufgezeigt wur-

den, wird nun die von der Regelung benötigte Spannung näher betrachtet. 

Es gelten die allgemeinen Spannungsgleichungen nach (8.17) und (8.18). 

Der Einfluss der Fehlorientierung wird mit den Strömen 𝑖𝑑 und 𝑖𝑞 aus Glei-

chung (8.11) und (8.12) auf die Spannungen 𝑢𝑑  und 𝑢𝑞 nach Gleichung 

(8.25) und (8.26) aufgezeigt. 

𝑢𝑑 = 𝑅𝑆 ⋅ (𝑖𝑑
′ + 𝑖𝑞

′ ⋅ ∆𝜑) + 𝐿𝑑
𝑑

𝑑𝑡
(𝑖𝑑

′ + 𝑖𝑞
′ ⋅ ∆𝜑) − 𝜔𝐿𝑞(𝑖𝑞

′ − 𝑖𝑑
′ ⋅ ∆𝜑) (8.25) 

𝑢𝑞 = 𝑅𝑆 ⋅ (𝑖𝑞
′ − 𝑖𝑑

′ ⋅ ∆𝜑) + 𝐿𝑞
𝑑

𝑑𝑡
(𝑖𝑞

′ − 𝑖𝑑
′ ⋅ ∆𝜑)  

 + 𝜔𝐿𝑑(𝑖𝑑
′ + 𝑖𝑞

′ ⋅ ∆𝜑) + 𝜔𝛹𝑃𝑀 (8.26) 

Aus den Spannungsgleichungen (8.25) und (8.26) können die abweichen-

den Spannungen ∆𝑢𝑑 und ∆𝑢𝑞 nach Gleichung (8.27) und (8.28) bestimmt 

werden.  

 ∆𝑢𝑑 = 𝑢𝑑 − 𝑢𝑑
′ = −∆𝜑 ⋅ (𝑅𝑆 ⋅ 𝑖𝑞

′ + 𝐿𝑑 ⋅
𝑑

𝑑𝑡
⋅ 𝑖𝑞

′ + 𝜔 ⋅ 𝐿𝑞 ⋅ 𝑖𝑑
′ ) (8.27) 

 ∆𝑢𝑞 = 𝑢𝑞 − 𝑢𝑞
′ = ∆𝜑 ⋅ (𝑅𝑆 ⋅ 𝑖𝑑

′ + 𝐿𝑞 ⋅
𝑑

𝑑𝑡
⋅ 𝑖𝑑

′ − 𝜔 ⋅ 𝐿𝑑 ⋅ 𝑖𝑞
′ ) (8.28) 

Unter der Annahme kleiner Fehlorientierungen und der Tatsache, dass der 

Statorwiderstand 𝑅 ebenfalls klein ist, kann dieser Teil in den Spannungs-

gleichungen vernachlässigt werden. Wird weiter von einem eingeschwun-

genen Betriebspunkt ausgegangen, ist die Stromänderung null und die 

Gleichungen vereinfachen sich zu (8.29) und (8.30). 

 ∆𝑢𝑑 = −𝜔 ⋅ 𝐿𝑞 ⋅ 𝑖𝑑
′ ⋅ ∆𝜑 (8.29) 
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 ∆𝑢𝑞 = −𝜔 ⋅ 𝐿𝑑 ⋅ 𝑖𝑞
′ ⋅ ∆𝜑 (8.30) 

Handelt es sich bei der Fehlorientierung nicht um einen statischen, son-

dern um einen Wechselanteil im Winkelfehler, resultieren daraus Wech-

selanteile in den Spannungsgleichungen, siehe (8.31) und (8.32). 

 ∆𝑢𝑑 = −𝜔 ⋅ 𝐿𝑞 ⋅ 𝑖𝑑
′ ⋅ ∆𝜑(𝑡) (8.31) 

 ∆𝑢𝑞 = −𝜔 ⋅ 𝐿𝑑 ⋅ 𝑖𝑞
′ ⋅ ∆𝜑(𝑡) (8.32) 

Durch die Fehlorientierung werden höhere Spannungen zum Stellen der 

Ströme benötigt. Dies ist für einen Betrieb der Maschine an der Spannungs-

grenze nachteilig. Im automobilen Einsatz ist aber besonders der Feld-

schwächbereich von großer Bedeutung, da die hochausgenutzte Maschine 

durch die Getriebeschaltstrategie die meiste Zeit oberhalb des Eckpunktes 

betrieben wird. Dadurch soll die thermisch stark belastete Maschine ent-

lastet und in Bereichen höheren Wirkungsgrades betrieben werden. Daher 

wird zunächst der Einfluss auf den erhöhten Spannungsbedarf abge-

schätzt. 

 𝑈𝑍𝐾 = (𝑢𝑑
2 + 𝑢𝑞

2)
1

2 (8.33) 

Die Zwischenkreisspannung 𝑈𝑍𝐾  begrenzt den maximalen Wert von 𝑢𝑑  

und 𝑢𝑞 . In Abb. 107 wird diese Grenze mit 𝑈𝑍𝐾  bezeichnet. 

 
Abb. 107: Eckpunktverschiebung durch früheres Erreichen der Span-

nungsgrenze im Übergang zum Feldschwächbetrieb  
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Durch die Fehlorientierung des Lagewinkels, gekennzeichnet durch ∆𝜑, 

werden davon abweichende Spannungen 𝑢𝑑
′  und 𝑢𝑞

′  gestellt, die zu einer 

größeren Spannung führen, siehe (8.34). 

 𝑈𝑍𝐾(∆𝜑) = (𝑢𝑑
′ 2 + 𝑢𝑞

′ 2)
1

2 (8.34) 

Die Differenz zwischen den beiden Spannungen lässt sich nach (8.35) be-

rechnen. Durch den Winkelfehler und den damit verbundenen, höheren 

Spannungsbedarf wird der Eckpunkt der Maschine früher erreicht.  

 ∆𝑈𝑍𝐾 = (𝑢𝑑
′ 2 + 𝑢𝑞

′ 2)
1

2 − (𝑢𝑑
2 + 𝑢𝑞

2)
1

2 (8.35) 

Aus dem Wechselanteil des Winkelfehlersignals wird ein Drehzahlsignal 

abgeleitet. Dieses Signal wird zur Spannungsvorsteuerung in der Regelung 

benötigt. Die ermittelte Geschwindigkeit weist daher eine Welligkeit auf, 

die vom Wechselanteil des Winkelfehlers abhängt. Dadurch ergibt sich in 

der Spannungsvorsteuerung ein Wechselanteil. Die Differenz zwischen 

den tatsächlichen Spannungen in der Maschine und den berechneten vor-

gesteuerten Spannungen treibt nun einen zusätzlichen Strom an. Dadurch 

stellen sich Wechselanteile in den Ist-Strömen ein. Dies reduziert das ma-

ximal mögliche Drehmoment und der Wechselmomentanteil wirkt sich ne-

gativ auf den Energiebedarf und das NVH-Verhalten der Maschine aus. 
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8.2 Systemsimulation und Ergebnisse 

Zunächst werden die Funktionsblöcke in Abb. 108 einzeln vorgestellt. Im 

Anschluss werden die Ergebnisse der Systemsimulation aufgezeigt. Abb. 

108 zeigt das Blockschaltbild der Systemsimulation, mit deren Hilfe der 

Einfluss von Winkelfehlern auf das E-Motor-System untersucht wird. 

 

 
 

Abb. 108: Schematischer Aufbau des E-Motor-Systems, bestehend aus 
Leistungselektronik mit Regelung und Stromsensoren sowie E-Motor mit 

integriertem Rotorlagegeber 

Die Eingangsgrößen des Regelungsblocks sind die Drehmomentanforde-

rung 𝑀𝑠𝑜𝑙𝑙 sowie der Winkel 𝜑𝑒𝑙 und die gemessenen Ströme 𝑈, 𝑉,𝑊𝑚𝑒𝑠𝑠 . 

Der gemessene Winkel 𝜑𝑚𝑒𝑠𝑠 wird durch den Rotorlagegeber erfasst und 

ist damit prinzipbedingt schon fehlerbehaftet. Hinzu kommen Störgrößen, 

die das Winkelsignal in der Rückführung beeinträchtigen. Damit sind auch 

die transformierten Größen 𝑖𝑑,𝑞  von den tatsächlichen Strömen verschie-

den. Die für das geforderte Drehmoment notwendigen Spannungen wer-

den berechnet und an den Block Leistungselektronik übergeben.  

Der Leistungselektronik-Block hat die Aufgabe, die Energie aus dem Zwi-

schenkreis 𝑈𝐷𝐶  und 𝐼𝐷𝐶  in ein dreiphasiges System zu wandeln. Wie an-

fänglich definiert, wird die Systemgrenze am Zwischenkreis gezogen. Die 

Batterie wird nicht mit betrachtet und als unendlich große Quelle angese-

hen. Die gesamte Simulation wird bei einer festen Spannungslage durchge-

führt. Die Leistungshalbleiter sind zu Brückenzweigen verschaltet und an 
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den E-Motor-Block angeschlossen. Für eine bessere Spannungsausnutzung 

wird eine Übermodulation verwendet.  

Der E-Motor-Block ist mit dem Leistungselektronik-Block verbunden. Die 

Eingangsgrößen 𝑈, 𝑉,𝑊𝑚𝑒𝑠𝑠 werden zurückgeführt. Das Ist-Moment 𝑀𝑖𝑠𝑡 

dient dem Vergleich mit dem Soll-Moment 𝑀𝑠𝑜𝑙𝑙 und der Überprüfung des 

zuvor eingeführten Gütekriteriums für die Momentengenauigkeit. Der Ist-

Winkel 𝜑𝑖𝑠𝑡 wird als Ausgangsgröße an den Rotorlagegeber-Block überge-

ben. Die Grundlage für die Modellierung sind die Flusstabellen aus der zu-

grundeliegenden FEM-Berechnung der realen Maschine. Diese werden 

durch eine Charakterisierung am Prüfstand nachgeschärft.  

Der Rotorlagegeber-Block hat als Eingangsgröße den tatsächlichen Rotor-

winkel 𝜑𝑖𝑠𝑡 . Unter Berücksichtigung des physikalischen Wirkprinzips und 

der in Kapitel 3.2 vorgestellten VR-Resolver-Modelle wird der gemessene 

Winkel 𝜑𝑚𝑒𝑠𝑠 simuliert.  

Mit dieser Systemsimulation ist es möglich, einen definierten Winkelfehler 

vorzugeben und den daraus resultierenden Drehmomentfehler zu bestim-

men. Abb. 109 zeigt die absolute Drehmomentabweichung, resultierend 

aus einem Wechselanteil im Winkelfehler von 5° elektrisch. 

 

Abb. 109: Absoluter Momentenfehler verursacht durch einen Wechselan-
teil im Winkelfehler mit 5° elektrisch 
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Die Simulation wurde bei einer festen Spannungslage und einer festen 

Drehzahl von 1000 1/𝑚𝑖𝑛 durchgeführt. Die Temperatur der Magnete 

wurde ebenfalls auf konstant 60 °C festgelegt. Wird auf das Simulationser-

gebnis das am Anfang des Kapitels definierte Gütekriterium angewandt, 

ergibt sich Abb. 110. In Rot sind Betriebspunkte dargestellt, die das Güte-

kriterium verletzen und in Grün die, die es einhalten. Es ist zu erkennen, 

dass hohe Momente bei kleineren Drehzahlen weniger Abweichung in der 

Drehmomentgenauigkeit aufweisen als kleinere Momente bei höheren 

Drehzahlen. Damit deckt sich das Ergebnis mit der Analyse der einzelnen 

Betriebspunkte in Kapitel 8.1. 

 

Abb. 110: Einhaltung des Gütekriterium unter Einfluss eines Wechselan-
teils im Winkelfehlers nach Abb. 109 

Die Simulation eines Arbeitspunktes wird exemplarisch in Abb. 111 darge-

stellt. Nach einer vordefinierten Zeit von 0,2 Sekunden wird der Wech-

selanteil des Winkelfehlers aufgeschaltet. Als Resultat stellt sich ein Wech-

selanteil im Drehmoment ein.  

Neben der Möglichkeit, den Momentenfehler in Abhängigkeit des Win-

kelfehlers zu ermitteln, kann die nichtlineare Systemsimulation für Zyklus-

berechnungen herangezogen werden, siehe auch [D]. Es kann beispiels-

weise für den Zyklus NEFZ oder WLTP low und high der Energieverbrauch 

des Gesamtantriebes ermittelt werden. Damit können der Einfluss auf die 
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elektrische Reichweite abgeschätzt und Maßnahmen zur Erreichung von 

Reichweitenvorgaben definiert werden. 

 

Abb. 111: Zeitlicher Verlauf des Drehmoments in einem stationären Ar-
beitspunkt mit eingebrachtem Winkelfehler nach t=0,2 Sekunden 

Weitere Untersuchungsansätze, basierend auf den vorgestellten Systemsi-

mulationen, wären Abschätzungen über das Fahrverhalten sowie die Fahr-

dynamik, siehe auch [VI, VII]. Ein entscheidender Aspekt bei der Integra-

tion elektrischer Maschinen im Fahrzeug ist das NVH-Verhalten der Ma-

schine. Ziel ist es, einen Antriebsstrang akustisch unauffällig zu designen. 

Daher sind Aussagen über Anregungskräfte und Momentenwelligkeiten im 

späteren Betrieb schon in frühen Simulationen wichtig. Diese Punkte wer-

den in dieser Arbeit nicht näher beleuchtet. 

Um die Fragestellung, wie genau ein Gebersystem den Rotorlagewinkel be-

reitstellen muss, abschließend zu beantworten, ist ein fundiertes Ver-

ständnis für das physikalische Messprinzip, die Messkette sowie der 

elektrischen Maschine notwendig. Dann ist es möglich, aus den entspre-

chenden Simulationen ein Gesamtsystem zu erstellen und den Einfluss auf 

das Drehmoment aufzuzeigen. Mit dieser Systemsimulation kann ein ma-

ximal zulässiger Winkelfehler ermittelt werden, um eine definierte Dreh-

momentgüte zu erreichen. 

Aus dieser Systemanforderung leiten sich die Anforderungen an die Ein-

zelkomponenten ab. Der maximale Systemwinkelfehler wird, entspre-

chend Kapitel 7.3, auf die diversen Einflussfaktoren, wie Rotorlagegeber, 

Winkelerfassung, Auswertung, Filterung und Übertragungspfad aufgeteilt. 
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9 Zusammenfassung 

Die Drehmomentvorgabe des Fahrers wird durch die Gaspedalstellung an 

das Steuergerät übermittelt, welches das maximal zulässige Drehmoment 

aufgrund der aktuellen Fahrsituation berechnet. Diese Vorgabe wird an die 

Leistungselektronik des E-Motor-Systems übertragen. Der Prozessor des 

Inverters bestimmt die notwendigen Schaltzeiten, um einen Strom einzu-

prägen. Daraus resultiert ein Ist-Moment, welches dem Soll-Moment nach-

geführt wird. Zu diesem Zweck sind die Flusstabellen der elektrischen Ma-

schine in Look-Up-Tables im Inverter hinterlegt.  

Dieses Zusammenspiel zeigt auf, dass die genaue Erfassung des Stroms und 

Rotorlagewinkels einen direkten Einfluss auf das Drehmoment haben. Da 

dieses nicht direkt gemessen wird und somit auch nicht ausgeregelt wer-

den kann, resultiert ein Drehmomentfehler. 

Die Abweichung aus Soll- und Ist-Moment kann unterschiedlichste Ursa-

chen haben. Beispielsweise führt ein Messfehler von 2 % im Stromsensor 

zu einem Drehmomentfehler von 2 %, eine um 4 % höhere Remanenz-

flussdichte resultiert in einem Fehler von 4,3 % sowie 2° Winkelfehler, je 

nach Arbeitspunkt, in einem bis zu 5 % höheren Drehmoment [100]. 

Der Fokus dieser Arbeit liegt auf dem Variablen Reluktanz-Resolver im 

hybridelektrischen Antriebsstrang. Es wurden die für diesen Winkelgeber 

spezifischen Fehlereinflüsse aufgezeigt und anschließend ein Fehlerkom-

pensationsverfahren zur Winkelfehlerreduktion dargestellt. Zunächst 

wurde dafür ein analytisches Modell aufgebaut, womit funktionale Zusam-

menhänge aufgezeigt werden können. Anschließend wurde mit der mo-

dellbasierten Simulation, unter Berücksichtigung von Materialparametern 

und geometrischen Abmessungen, das Gebersystem im Detail untersucht. 

Um die Einflüsse durch Wirbelströme, Materialsättigung und Streufelder 

abschließend zu klären, wurde eine FEM-Simulation durchgeführt. Das 

entwickelte Modell legt den Schwerpunkt auf den Bauraum und die Sys-

temintegration. Hierbei unterscheidet es sich von Modellen, die bereits aus 

der Literatur bekannten sind. 
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Aufgrund der Erkenntnisse aus der FEM-Simulation konnte die modellba-

sierte Simulation überarbeitet und verbessert werden. Durch diese Opti-

mierung können schnellere Bauraumüberprüfungen durchgeführt wer-

den, wenn diese aufgrund konstruktiver Änderungen im E-Motor-System 

notwendig sind. Dadurch ist es möglich, Entwicklungszyklen zu beschleu-

nigen. 

Diese Simulation wurde mit Messungen am Komponentenprüfstand vali-

diert und anschließend ein Fehlerkompensationsverfahren entwickelt. 

Dieses wurde in die Software der Leistungselektronik implementiert und 

auf Effektivität untersucht. Einerseits kann das Kompensationsverfahren 

einmalig in der Produktion als End-of-Line-Verfahren eingesetzt werden, 

andererseits auch während des Fahrzeuglebenszyklus, um die Kompensa-

tionsparameter nachzuführen.  

Der Einsatz dieses Verfahrens hat einen entscheidenden Vorteil. Es redu-

ziert den resultierenden Drehmomentfehler. Dadurch wird der Zykluswir-

kungsgrad verbessert und die elektrische Reichweite positiv beeinflusst. 

Zudem können die Anforderungen der funktionalen Sicherheit einfacher 

eingehalten und komfortorientierte Funktionen leichter implementiert 

werden. 

Zukünftige Forschungsarbeiten können diesen Ansatz aufgreifen, um ver-

lustoptimierte Verfahren in Bezug auf das Gesamtsystem, wie beispiels-

weise das MTPL-Verfahren, weiterzuentwickeln oder den Einfluss des 

Winkelfehlers auf das NVH-Verhalten des Antriebs zu untersuchen. Das 

könnte zur Folge haben, dass statt der Steigerung der Leistungsdichte dem 

Geräuschverhalten eine zentrale Bedeutung beigemessen wird. 
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10 Anhang 

10.1 Betriebspunkte zur Simulation 

10.1.1 Betriebspunkt 1  

zur Berechnung der Drehmomentabweichung (8.16):  

𝑖𝑑 = −70 A     𝑖𝑞 = 340 A     𝑖𝑚𝑎𝑥 = 350 A     𝑛 = 1500 1 min⁄  

𝐿𝑑 = 0,3446 mH     𝐿𝑞 = 0,4712 mH     𝑀𝑚𝑎𝑥 = 440 Nm 

10.1.2 Betriebspunkt 3  

zur Berechnung der Drehmomentabweichung (8.24): 

𝑖𝑑 = −175 A     𝑖𝑞 = 30 A     𝑖𝑚𝑎𝑥 = 178 A     𝑛 = 7000 1 min⁄  

𝐿𝑑 = 0,5612 mH     𝐿𝑞 = 0,7204 mH     𝑀𝑚𝑎𝑥 = 61,8 Nm 
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10.2 Herleitung der mittleren Luftspaltlänge 

Herleitung der Gleichung (3.16), die gezeigte Stellung in Abb. 31 wird als 

Ausgangszustand mit 𝜗 = 0 definiert. 

𝑠𝐿𝑢𝑓𝑡 =
𝑄𝑠

2𝜋
⋅ ∫ �̂� ⋅ sin(𝑥𝑝 + 𝜗) 𝑑𝑥

2𝜋

𝑄𝑠
∗𝑛

2𝜋

𝑄𝑠
∗(𝑛−1)

  

𝑠𝐿𝑢𝑓𝑡 = −�̂�
𝑄𝑠

2𝜋𝑝
⋅ [𝑐𝑜𝑠 (

2𝜋

𝑄𝑠
𝑝 ⋅ 𝑛 + 𝜗) − 𝑐𝑜𝑠 (

2𝜋

𝑄𝑠
𝑝 ⋅ (𝑛 − 1) + 𝜗)]  

Es gilt cos(𝑥) − cos(𝑦) = −2sin (
𝑥+𝑦

2
) 𝑠𝑖𝑛 (

𝑥−𝑦

2
) 

mit  𝑥 =
2𝜋

𝑄𝑠
𝑝 ⋅ 𝑛 + 𝜗        𝑦 =

2𝜋

𝑄𝑠
𝑝 ⋅ (𝑛 − 1) + 𝜗 

𝑥 + 𝑦 =
2𝜋

𝑄𝑠
𝑝 ⋅ 𝑛 + 𝜗 +

2𝜋

𝑄𝑠
𝑝 ⋅ (𝑛 − 1) + 𝜗 =

2𝜋

𝑄𝑠
𝑝 ⋅ (2𝑛 − 1) + 2𝜗 

𝑥 − 𝑦 =
2𝜋

𝑄𝑠
𝑝 ⋅ 𝑛 + 𝜗 −

2𝜋

𝑄𝑠
𝑝 ⋅ (𝑛 − 1) − 𝜗 =

2𝜋

𝑄𝑠
𝑝  

Es ergibt sich  

𝑠𝐿𝑢𝑓𝑡 = �̂�
𝑄𝑠

𝜋𝑝
⋅ 𝑠𝑖𝑛 (

𝜋𝑝

𝑄𝑠
) ⋅ 𝑠𝑖𝑛 (

𝜋𝑝

𝑄𝑠
⋅ (2𝑛 − 1) + 𝜗)  



Anhang 

158 

10.3 Herleitung Rotorkontur 

Um die Rotorkontur in Abhängigkeit der geometrischen Maße zu beschrei-

ben, muss zunächst der Permeanzverlauf hergeleitet werden. Dafür wird 

der Permeanzverlauf über eine Zahnbreite 𝐵𝑧 integriert. 

𝑃𝑚 =
𝜙

𝑉𝑚
 

𝑃𝑚 =
𝑙𝑓𝑒

𝑉𝑚
⋅ ∫ 𝐵(𝜑𝑒𝑙)𝑑𝑥

𝐵𝑧
2

−
𝐵𝑧
2

 

mit 𝐵(𝜑𝑒𝑙) =
𝑉𝑚⋅𝜇0

𝑠(𝜑𝑒𝑙)
. Der elektrische Winkel berechnet sich aus dem mecha-

nischen Winkel über die Polpaarzahl nach 𝜑𝑚𝑒𝑐ℎ =
𝜑𝑒𝑙

𝑝
. Der elektrische 

Winkel 𝜑𝑒𝑙 wird weiter über den Kreisbogen x und den Radius 𝑟 =
𝐷

2
 be-

schrieben mit 𝜑𝑒𝑙 =
2⋅𝑥⋅𝑝

𝐷
. Damit ergibt sich der Permeanzverlauf in Abhän-

gigkeit vom Luftspaltverlauf 𝑠(𝜑𝑒𝑙). 

𝑃𝑚 = 𝜇0 ⋅ 𝑙𝑓𝑒 ⋅ ∫
1

𝑠(𝜑𝑒𝑙)
𝑑𝑥

𝐵𝑧
2

−
𝐵𝑧
2

 

Für einen sinusförmigen Verlauf von 𝑃𝑚 muss 
1

𝑠(𝜑𝑒𝑙)
= 𝑎1 + 𝑎2 ⋅ cos(𝜑𝑒𝑙) 

sein. Die Parameter 𝑎1 und 𝑎2 sind messtechnisch erfassbar und geben den 

minimalen und maximalen Luftspalt zum Statorzahn wieder. Mit 𝜑𝑟 als Ro-

torwinkel ergibt sich 

𝑃𝑚(𝜑𝑟) = 𝜇0 ⋅ 𝑙𝑓𝑒 ⋅ ∫ 𝑎1 + 𝑎2 ⋅ cos (𝑥 ⋅
2 ⋅ 𝑝

𝐷
)𝑑𝑥

𝐷
2
⋅𝜑𝑟+

𝐵𝑧
2

𝐷
2
⋅𝜑𝑟−

𝐵𝑧
2

 

𝑃𝑚(𝜑𝑟) = 𝜇0 ⋅ 𝑙𝑓𝑒 ⋅ [𝑎1 ⋅ 𝑥 + 𝑎2 ⋅
𝐷

2 ⋅ 𝑝
⋅ sin (𝑥 ⋅

2 ⋅ 𝑝

𝐷
)]

𝐷
2
⋅𝜑𝑟−

𝐵𝑧
2

𝐷
2
⋅𝜑𝑟+

𝐵𝑧
2
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𝑃𝑚(𝜑𝑟) = 𝜇0 ⋅ 𝑙𝑓𝑒 ⋅ [𝑎1 ⋅ 𝐵𝑧 + 𝑎2 ⋅
𝐷

2 ⋅ 𝑝
⋅ [sin (𝜑𝑟 +

𝐵𝑧

𝐷
) − sin (𝜑𝑟 −

𝐵𝑧

𝐷
)]] 

Mit sin(𝑥 ± 𝑦) = sin(𝑥) ⋅ cos(𝑦) ± cos(𝑥) ⋅ sin(𝑦) ergibt sich aus  

sin(𝑥 + 𝑦) − sin(𝑥 − 𝑦) = 2 ⋅ cos(𝑥) ⋅ sin(𝑦)  

𝑃𝑚(𝜑𝑟) = 𝜇0 ⋅ 𝑙𝑓𝑒 ⋅ [𝑎1 ⋅ 𝐵𝑧 + 𝑎2 ⋅
𝐷

2 ⋅ 𝑝
⋅ [2 ⋅ cos(𝜑𝑟) ⋅ sin (

𝐵𝑧 ⋅ 𝑝

𝐷
)]] 

𝑃𝑚(𝜑𝑟) = 𝜇0 ⋅ 𝑙𝑓𝑒 ⋅ 𝐵𝑧 [𝑎1 + 𝑎2 ⋅
sin (

𝐵𝑧 ⋅ 𝑝
𝐷 )

(
𝐵𝑧 ⋅ 𝑝

𝐷 )
⋅ cos(𝜑𝑟)] 

Der Permeanzverlauf ist weiterhin sinusförmig, allerdings durch die Zahn-

breite und die Polpaarzahl mit der Spaltfunktion 𝑠𝑖 (
𝐵𝑧⋅𝑝

𝐷
) reduziert. Damit 

ergibt sich die Rotorkontur 𝑟𝑜𝑡(𝜑𝑒𝑙) zu 

1

𝑟𝑜𝑡(𝜑𝑒𝑙)
= 𝑎1 + 𝑎2 ⋅ cos(𝜑𝑒𝑙) 

𝑟𝑜𝑡(𝜑𝑒𝑙) =
1

𝑎1 + 𝑎2 ⋅ cos (𝜑𝑒𝑙)
 

Die Koeffizienten 𝑎1 und 𝑎2 lassen sich aus dem minimalen Luftspalt 

𝑟𝑜𝑡(𝜑𝑒𝑙)𝑚𝑖𝑛 = 𝑑0 und dem maximalen Luftspalt 𝑟𝑜𝑡(𝜑𝑒𝑙)𝑚𝑎𝑥 = 𝑑0 + 𝑑𝑎 

bestimmen. Dabei beschreibt 𝑑0 den minimalen Abstand zwischen Stator 

und Rotor und 𝑑𝑎 den Spitzen-Spitzenwert der Rotoramplitude.  

𝑟𝑜𝑡(𝜑𝑒𝑙)𝑚𝑖𝑛 =
1

𝑎1 + 𝑎2
= 𝑑0 

𝑟𝑜𝑡(𝜑𝑒𝑙)𝑚𝑎𝑥 =
1

𝑎1 − 𝑎2
= 𝑑0 + 𝑑𝑎 

𝑎1 =

1
𝑑0

+
1

𝑑0 + 𝑑𝑎

2
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𝑎2 =

1
𝑑0

−
1

𝑑0 + 𝑑𝑎

2
 

Für den in Kapitel 3 vorgestellten Variablen Reluktanz-Resolver ergeben 

sich die Koeffizienten 𝑎1 = 576,5 und 𝑎2 = 332,6. Mit den beiden Koeffi-

zienten 𝑎1 und 𝑎2 ergibt sich die ideale Rotorkontur. 

𝑟𝑜𝑡(𝜑𝑒𝑙) =
1

1
𝑑0

+
1

𝑑0 + 𝑑𝑎
2 +

1
𝑑0

−
1

𝑑0 + 𝑑𝑎
2 ⋅ cos (𝜑𝑒𝑙)

 

Damit lässt sich der Permeanzverlauf in Abhängigkeit vom Winkel 𝜑𝑒𝑙 und 

den geometrischen Größen des VR-Resolvers ausdrücken.  

𝑃𝑚(𝜑𝑒𝑙) = 𝜇0 ⋅ 𝑙𝑓𝑒 ⋅ 𝐵𝑧 [

1
𝑑0

+
1

𝑑0 + 𝑑𝑎

2
+

1
𝑑0

−
1

𝑑0 + 𝑑𝑎

2

sin (
𝐵𝑧 ⋅ 𝑝

𝐷 )

(
𝐵𝑧 ⋅ 𝑝

𝐷 )
cos(𝜑𝑒𝑙)] 

Zur Überprüfung können die Koeffizienten 𝑎1 und 𝑎2 in die Funktion des 

Luftspaltes eingesetzt werden. Das Minimum und das Maximum der Funk-

tion liefert die Werte für den minimal und maximal möglichen Luftspalt, 

wie folgt dargestellt.  

𝑠(𝜑𝑒𝑙)𝑚𝑖𝑛 =
1

𝑎1 − 𝑎2
= 𝑑0 + 𝑑𝑎 

𝑠(𝜑𝑒𝑙)𝑚𝑎𝑥 =
1

𝑎1 + 𝑎2
= 𝑑0 
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10.4 Datenblattauszug für Elektroband 50H350 

Alle Datenblattauszüge beziehen sich auf ein exemplarisch gewähltes 

Elektroband nach [92]. 

Core Loss Curve 

 
Frequency Dependance 
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DC Magnetization Curve 

 

DC Hysteresis Curve 
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10.5 Herleitungen zu den diskutierten 
Winkelfehlern 

10.5.1 Vorstellung Demodulation und Beobachtermethode 

Die Rohsignale sind mit der Erregerfrequenz 𝑓𝑒𝑟𝑟 = 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) und dem 

elektrischen Winkel 𝜑𝑒𝑙 moduliert. Um den verbleibenden Winkelfehler 

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 zu ermitteln, wird bei dieser Methode mit einer PLL auf einen Be-

obachterwinkel 𝛽 geregelt. Beispielhaft sind hier die beiden fehlerfreien 

Signale dargestellt. 

𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = �̂� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)  

𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = �̂� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙)  

Das Signal 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 wird im ersten Schritt mit dem Cosinus des Beobachter-

winkels 𝛽 und das Signal 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟  mit dem Sinus des Beobachterwinkels 𝛽 

multipliziert und die Differenz gebildet. 

𝑢𝑠𝑖𝑛 = 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) 

𝑢𝑐𝑜𝑠 = 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽) 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝑢𝑠𝑖𝑛 − 𝑢𝑐𝑜𝑠 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) − 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽)  

Durch die Demodulation wird die Erregerfrequenz aus dem Signal entfernt 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = �̂� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) − 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽))  

Die PLL sorgt dafür, dass der Beobachterwinkel 𝛽 zu 𝜑𝑒𝑙 wird. 

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) − 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) = 0  

Da in diesem Beispiel die beiden Signale 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 und 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟  keinen Fehler 

enthalten, ist der verbleibende Winkelfehler 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 0. 
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10.5.2 Axiale Verschiebung 

Herleitung des Winkelfehlers 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 durch den Einfluss einer Dämpfung 

durch eine axiale Verschiebung des Rotors zum Stator: 

𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ (1 − 𝐴𝐷) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) 

𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ (1 − 𝐴𝐷) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙)   

Multiplikation mit Beobachterwinkel: 

𝑢𝑠𝑖𝑛 = 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) 

𝑢𝑐𝑜𝑠 = 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽) 

Differenzbildung Fehlerspannung: 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝑢𝑠𝑖𝑛 − 𝑢𝑐𝑜𝑠 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = Â ⋅ (1 − 𝐴𝐷) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) − 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅

𝑠𝑖𝑛(𝛽))  

Die PLL sorgt dafür, dass der Beobachterwinkel 𝛽 zu 𝜑𝑒𝑙 wird 

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = Â ⋅ (1 − 𝐴𝐷) ⋅ (𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) − 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)) = 0 
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10.5.3 Statisch radiale Exzentrizität 

Herleitung des Winkelfehlers 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 durch den Einfluss einer statischen 

Fehlorientierung des Rotors zum Stator. 

Induzierte Signale:  

𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (1 + 𝐴𝑉𝑠𝑏 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛼)) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) 

𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (1 + 𝐴𝑉𝑠𝑏 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛼)) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙)  

Multiplikation mit Beobachterwinkel: 

𝑢𝑠𝑖𝑛 = 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) 

𝑢𝑐𝑜𝑠 = 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽) 

Differenzbildung Fehlerspannung: 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝑢𝑠𝑖𝑛 − 𝑢𝑐𝑜𝑠 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ ((1 + 𝐴𝑉𝑠𝑏 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛼)) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) − (1 +

𝐴𝑉𝑠𝑏 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛼)) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽))  

Demodulation entfernt die Erregerfrequenz aus dem Signal: 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = Â ⋅ ((1 + 𝐴𝑉𝑠𝑏 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛼)) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) − (1 + 𝐴𝑉𝑠𝑏 ⋅

𝑐𝑜𝑠(𝛼)) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽))  

Die PLL sorgt dafür, dass der Beobachterwinkel 𝛽 zu 𝜑𝑒𝑙 wird 

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = (1 + 𝐴𝑉𝑠𝑏 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛼)) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) − (1 + 𝐴𝑉𝑠𝑏 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛼)) ⋅

𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)  

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝐴𝑉𝑠𝑏 ⋅  𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ (𝑠𝑖𝑛(𝛼) − 𝑐𝑜𝑠(𝛼))  

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 =
1

2
⋅ 𝐴𝑉𝑠𝑏 ⋅ (𝑠𝑖𝑛(𝛼) − 𝑐𝑜𝑠(𝛼)) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙) 

Bemerkung: 
1

2
⋅ 𝑠𝑖𝑛(2 ⋅ 𝑥) = 𝑠𝑖𝑛(𝑥) ⋅ 𝑐𝑜𝑠 (𝑥)  
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10.5.4 Dynamische radiale Exzentrizität 

Herleitung des Winkelfehlers 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 durch den Einfluss einer dynami-

schen radialen Exzentrizität.  

Induzierte Signale:  

𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (1 + 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) ⋅ sin (𝜑𝑒𝑙) 

𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (1 + 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) 

Multiplikation mit Beobachterwinkel: 

𝑢𝑠𝑖𝑛 = 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) 

𝑢𝑐𝑜𝑠 = 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽) 

Differenzbildung Fehlerspannung: 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝑢𝑠𝑖𝑛 − 𝑢𝑐𝑜𝑠 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ ((1 + 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) ⋅ sin(𝜑𝑒𝑙) ⋅

𝑐𝑜𝑠(𝛽) − (1 + 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽))  

Demodulation entfernt die Erregerfrequenz aus dem Signal: 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = Â ⋅ ((1 + 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) ⋅ sin(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) − (1 + 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅

𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽))  

Die PLL sorgt dafür, dass der Beobachterwinkel 𝛽 zu 𝜑𝑒𝑙 wird 

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = (1 + 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) ⋅ sin(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) − (1 + 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅

𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)  

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = sin(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) + 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼) ⋅ sin(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) −

sin(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) − 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)  

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ (𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼) − 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼))  
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𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 =
1

2
⋅ 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙) ⋅ (𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼) − 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) 

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 =
1

2
⋅ 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ (

1

2
⋅ (𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 − 𝛼) − 𝑐𝑜𝑠(3 ⋅ 𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) −

1

2
⋅ (𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 −

𝛼) + 𝑠𝑖𝑛(3 ⋅ 𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)))  

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 =
1

4
⋅ 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ (𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 − 𝛼) − 𝑐𝑜𝑠(3 ⋅ 𝜑𝑒𝑙 + 𝛼) − 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 − 𝛼) −

𝑠𝑖𝑛(3 ⋅ 𝜑𝑒𝑙 + 𝛼))  

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 =
√2

4
⋅ 𝐴𝐸𝑥𝑧 ⋅ (𝑐𝑜𝑠 (𝜑𝑒𝑙 − 𝛼 +

𝜋

4
) − 𝑠𝑖𝑛 (3 ⋅ 𝜑𝑒𝑙 + 𝛼 +

𝜋

4
)) 

Bemerkung: 

1

2
⋅ 𝑠𝑖𝑛(2 ⋅ 𝑥) = 𝑠𝑖𝑛(𝑥) ⋅ 𝑐𝑜𝑠 (𝑥)  

𝑠𝑖𝑛(𝑥) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝑦) =
1

2
⋅ (𝑐𝑜𝑠(𝑥 − 𝑦) − 𝑐𝑜𝑠 (𝑥 + 𝑦))  

𝑠𝑖𝑛(𝑥) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝑦) =
1

2
⋅ (𝑠𝑖𝑛(𝑥 − 𝑦) + 𝑠𝑖𝑛 (𝑥 + 𝑦))  

cos(𝑥) − sin(𝑥) = √2 ⋅ 𝑐𝑜𝑠 (𝑥 +
𝜋

2
)  

cos(𝑥) + sin(𝑥) = √2 ⋅ 𝑠𝑖𝑛 (𝑥 +
𝜋

2
)  
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10.5.5 Phasenverschiebung von Sinus zu Cosinus 

Herleitung des Winkelfehlers 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 durch den Einfluss der räumlichen 

Orientierung von Sinus- zu Cosinuswicklung: 

Induzierte Signale:  

𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ sin (𝜑𝑒𝑙) 

𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ cos (𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)  

Multiplikation mit Beobachterwinkel: 

𝑢𝑠𝑖𝑛 = 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) 

𝑢𝑐𝑜𝑠 = 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽) 

Differenzbildung Fehlerspannung: 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝑢𝑠𝑖𝑛 − 𝑢𝑐𝑜𝑠 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = Â ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) − 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽))  

Demodulation entfernt die Erregerfrequenz aus dem Signal: 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = Â ⋅ (𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) − 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽))  

Die PLL sorgt dafür, dass der Beobachterwinkel 𝛽 zu 𝜑𝑒𝑙 wird 

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) − 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)  

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 =
1

2
⋅ (sin (2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙) + sin(𝜑𝑒𝑙) − sin (2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙 + 𝛼)) 

Bemerkung: 

𝑠𝑖𝑛(𝑥) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝑦) =
1

2
⋅ (𝑠𝑖𝑛(𝑥 − 𝑦) + 𝑠𝑖𝑛 (𝑥 + 𝑦))  
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10.5.6 Unterschiedliche Übersetzungsverhältnisse 

Herleitung des Winkelfehlers 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 durch den Einfluss unterschiedli-

cher Übersetzungsverhältnisse 𝐼𝑠 und 𝐼𝑐 in den Rohsignalen: 

𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = �̂� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (1 + 𝐼𝑠) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) 

𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = �̂� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ (1 + 𝐼𝑐) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) 

Multiplikation mit Beobachterwinkel: 

𝑢𝑠𝑖𝑛 = 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) 

𝑢𝑐𝑜𝑠 = 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽) 

Differenzbildung Fehlerspannung: 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝑢𝑠𝑖𝑛 − 𝑢𝑐𝑜𝑠 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = �̂� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ ((1 + 𝐼𝑠) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) − (1 + 𝐼𝑐) ⋅

𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽))  

Die PLL sorgt dafür, dass der Beobachterwinkel 𝛽 zu 𝜑𝑒𝑙 wird 

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = (1 + 𝐼𝑠) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) − (1 + 𝐼𝑐) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)  

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ ((1 + 𝐼𝑠) − (1 + 𝐼𝑐))  

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 =
1

2
⋅ 𝑠𝑖𝑛(2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙) ⋅ (𝐼𝑠 − 𝐼𝑐) 

Bemerkung: 

1

2
⋅ 𝑠𝑖𝑛(2 ⋅ 𝑥) = 𝑠𝑖𝑛(𝑥) ⋅ 𝑐𝑜𝑠 (𝑥)  
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10.5.7 Offsetspannung 

Herleitung des Winkelfehlers 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 durch den Einfluss einer Offsetspan-

nung in den Rohsignalen: 

𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = �̂�𝑠 + �̂� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)  

𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = �̂�𝑐 + �̂� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙)  

Multiplikation mit Beobachterwinkel: 

𝑢𝑠𝑖𝑛 = 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) 

𝑢𝑐𝑜𝑠 = 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽) 

Differenzbildung Fehlerspannung: 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝑢𝑠𝑖𝑛 − 𝑢𝑐𝑜𝑠 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = (�̂�𝑠 + �̂� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) − (�̂�𝑐 + �̂� ⋅

𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙)) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽)  

Demodulation entfernt die Erregerfrequenz aus dem Signal: 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = (�̂�𝑠 + �̂� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) − (�̂�𝑐 + �̂� ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙)) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽)  

Die PLL sorgt dafür, dass der Beobachterwinkel 𝛽 zu 𝜑𝑒𝑙 wird 

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = (�̂�𝑠 + 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) − (�̂�𝑐 + 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙)) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)   

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = �̂�𝑐 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) − �̂�𝑠 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙)  
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10.5.8 Amplitudenfehler 

Herleitung des Winkelfehlers 𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 durch den Einfluss eines Amplitu-

denfehlers 𝛼 in den Rohsignal: 

𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 = �̂� ⋅ 𝛼 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)  

𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 = �̂� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙)  

Multiplikation mit Beobachterwinkel: 

𝑢𝑠𝑖𝑛 = 𝑢𝑠𝑖𝑛,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) 

𝑢𝑐𝑜𝑠 = 𝑢𝑐𝑜𝑠,𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽) 

Differenzbildung Fehlerspannung: 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝑢𝑠𝑖𝑛 − 𝑢𝑐𝑜𝑠 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = �̂� ⋅ 𝛼 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) − �̂� ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑒𝑟𝑟 ⋅ 𝑡) ⋅

𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽)  

Demodulation entfernt die Erregerfrequenz aus dem Signal: 

𝑢𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = �̂� ⋅ 𝛼 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝛽) − �̂� ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛽)   

Die PLL sorgt dafür, dass der Beobachterwinkel 𝛽 zu 𝜑𝑒𝑙 wird 

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 = 𝛼 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) − 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙)  

𝜑𝐹𝑒ℎ𝑙𝑒𝑟 =
1

2
⋅ 𝑠𝑖𝑛(2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙) ⋅ (𝛼 − 1)  

Bemerkung: 

1

2
⋅ 𝑠𝑖𝑛(2 ⋅ 𝑥) = 𝑠𝑖𝑛(𝑥) ⋅ 𝑐𝑜𝑠 (𝑥)  
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10.6 Herleitungen zum 
Winkelfehlerkompensationsverfahren 

10.6.1 Korrekturfaktor Amplitudenfehler 

Korrekturfaktor für Amplitudenfehler im Sinus-Signal 

𝑢𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) = �̂�1 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) 

𝑏𝑘 =
2

𝑇
⋅ ∫ 𝑓(𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝑘 ⋅ 𝜔 ⋅ 𝑡) 𝑑𝑡

𝑇

0

 

𝑏1 = 𝑏𝑘 𝑚𝑖𝑡 𝑘=1 =
1

𝜋
⋅ ∫ �̂�1 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) 𝑑𝜑

2⋅𝜋

0

 

𝑏1 =
�̂�1

𝜋
⋅ ∫ 1 − cos(2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙) 𝑑𝜑𝑒𝑙

2⋅𝜋

0

 

Korrekturfaktor für Amplitudenfehler im Cosinus-Signal 

𝑢𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) = �̂�2 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) 

𝑎𝑘 =
2

𝑇
⋅ ∫ 𝑓(𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝑘 ⋅ 𝜔 ⋅ 𝑡) 𝑑𝑡

𝑇

0

 

𝑏2 = 𝑎𝑘 𝑚𝑖𝑡 𝑘=1 =
1

𝜋
⋅ ∫ �̂�2 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) 𝑑𝜑

2⋅𝜋

0

 

𝑏2 =
�̂�2

𝜋
⋅ ∫ 1 + 𝑐𝑜𝑠(2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙) 𝑑𝜑𝑒𝑙

2⋅𝜋

0

 

𝑏1/2 =
�̂�1/2

𝜋
⋅ ∫ 1 ∓ 𝑢𝑐𝑜𝑠(2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙)

2⋅𝜋

0

𝑑𝜑𝑒𝑙 
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10.6.2 Korrekturfaktor Phasenfehler 

Korrekturfaktor für Phasenfehler im Sinus-Signal 

𝑢𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) = Â1 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼1) 

𝑎𝑘 =
2

𝑇
⋅ ∫ 𝑓(𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝑘 ⋅ 𝜔 ⋅ 𝑡) 𝑑𝑡

𝑇

0

 

𝑐1 = 𝑎𝑘 𝑚𝑖𝑡 𝑘=1 =
1

𝜋
⋅ ∫ Â1 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼1) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) 𝑑𝜑𝑒𝑙

2⋅𝜋

0

 

𝑐1 =
Â1

2 ⋅ 𝜋
⋅ ∫ 𝑠𝑖𝑛(𝛼1) + sin(2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙 + 𝛼1) 𝑑𝜑𝑒𝑙

2⋅𝜋

0

 

𝑐1 = Â1 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝛼1) 

Korrekturfaktor für Phasenfehler im Cosinus-Signal 

𝑢𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙) = Â2 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼2) 

𝑏𝑘 =
2

𝑇
⋅ ∫ 𝑓(𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝑘 ⋅ 𝜔 ⋅ 𝑡) 𝑑𝑡

𝑇

0

 

𝑐2 = 𝑏𝑘 𝑚𝑖𝑡 𝑘=1 =
1

𝜋
⋅ ∫ Â2 ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑒𝑙 + 𝛼2) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜑𝑒𝑙) 𝑑𝜑𝑒𝑙

2⋅𝜋

0

 

𝑐2 =
Â2

2 ⋅ 𝜋
⋅ ∫ 𝑠𝑖𝑛(−𝛼2) + sin(2 ⋅ 𝜑𝑒𝑙 + 𝛼2) 𝑑𝜑𝑒𝑙

2⋅𝜋

0

 

𝑐2 = Â2 ⋅ 𝑠𝑖𝑛(−𝛼2) 
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Die Korrekturfaktoren werden auf die Amplitude bezogen und damit wird 

die Fehlerfunktion unabhängig von der Amplitude der Spannungssignale.   

𝑃ℎ.=
𝑐1

Â1

+
𝑐2

Â2

= 𝑠𝑖𝑛(𝛼1) + 𝑠𝑖𝑛(−𝛼2) 

𝑃ℎ.= 2 ⋅ 𝑠𝑖𝑛 (
𝛼1 − 𝛼2

2
) ⋅ 𝑐𝑜𝑠 (

𝛼1 + 𝛼2

2
) 

Mit der Kleinwinkelnäherung ergibt sich für den Korrekturfaktor des Pha-

senfehlers: 

𝑃ℎ.≈ 2 ⋅ 𝑠𝑖𝑛 (
𝛼1 − 𝛼2

2
) 

𝑃ℎ.≈ 𝛼1 − 𝛼2 
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10.7 Messprotokoll Resolver Rotor 

 

Abb. 112: Resolverinnendurchmesser vor Verstemmprozess 

Bez.    Herst.: Zeich.-Nr.: 

Ser.-Nr.    Sachnr.:  Ring_3 Abteilung: 

Berechn.:  Gauss  Filter:  Kein Tast. Dur.: 3.000 mm 

Element:  Innendurchmesser 

Durchm.:  144.0639  Form:  0.0214  

X-Koord.:  0.0003  Toleranz:  0.0200 

Y-Koord.:  0.0026  Ueberh.:  100 

Z-Koord.:  -2.5114   Punkte:  12816 
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Abb. 113: Resolverinnendurchmesser nach Verstemmprozess 

 

Bez.    Herst.: Zeich.-Nr.: 

Ser.-Nr.    Sachnr.:  Ring_2 Abteilung: 

Berechn.:  Gauss  Filter:  Kein Tast. Dur.: 3.000 mm 

Element:  Innendurchmesser 

Durchm.:  144.2641  Form:  0.1495  

X-Koord.:  0.0069  Toleranz:  0.0200 

Y-Koord.:  0.0059  Ueberh.:  100 

Z-Koord.:   -2.5110  Punkte:  12816 
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