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Durch den inzwischen weit verbreiteten Einsatz schnellschaltender Leistungs-
halbleiter in Traktionsanwendungen gewinnt die präzise Modellierung der um-
richterbedingten transienten Effekte zunehmend an Bedeutung. Besonders die
Vorausberechnung bereits in frühen Entwicklungsphasen von Traktionsmotoren
ist in der Praxis von wachsender Relevanz, wurde in der Literatur bislang jedoch
nur unzureichend behandelt.
Diese Lücke soll in der vorliegenden Dissertation geschlossen werden, indem ein
Gesamtmotormodell entwickelt wird, das neben der Maschinenstruktur sämtli-
che relevanten Einflussfaktoren parasitärer Effekte berücksichtigt.
Ohne die fortwährende Unterstützung aus meinem beruflichen wie privaten Um-
feld wäre die erfolgreiche Anfertigung dieser Arbeit nicht möglich gewesen.
Dafür danke ich allen Beteiligten von Herzen.
Mein besonderer Dank gilt meinem Doktorvater Prof. Dr.-Ing. Martin Dop-
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Möglichkeit zu eigenen Beiträgen auf Konferenzen sowie die anregenden fach-
lichen Diskussionen haben maßgeblich zur erfolgreichen Umsetzung meiner
Forschungstätigkeit beigetragen.
Ebenso danke ich Prof. Dr.-Ing. Bernd Ponick für die Übernahme des Korrefe-
rats, sein Interesse an der Arbeit sowie für die konstruktive Kritik.
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Kurzfassung

In der vorliegenden Arbeit wird eine Methodik entwickelt, die bereits in einem
frühen Entwicklungsstadium die Vorhersage der transienten Spannungsvertei-
lung sowie der hochfrequenten parasitären Effekte in elektrischen Maschinen
mit Hairpin-Wicklung ermöglicht.
Die parasitären Effekte beziehen sich hierbei auf unerwünschte transiente Phäno-
mene in der Maschine während des Umrichterbetriebs. Diese resultieren primär
aus der Pulsdauermodulation und werden durch die Gleichtaktspannung, die von
den Halbleitern erzeugten Impulsen mit steilen Spannungsflanken sowie durch
die Spannungsüberschwinger an den Maschinenklemmen verursacht, was wie-
derum eine unzulässige Beanspruchung für das Isoliermaterial darstellen kann.
Zudem können durch die Gleichtaktspannung und hochfrequente Kopplungen
innerhalb der Maschine parasitäre Ströme fließen, die zur Beschädigung der Mo-
torlager und der angeschlossenen Last führen.
Die Vorausberechnung dieser Effekte stößt in der industriellen Forschung und
Entwicklung zunehmend auf Interesse, da der Einsatz von schnellschalten-
den Leistungshalbleitern sowie der Trend zu höheren Spannungsebenen die
Auswirkungen des hochfrequenten Spannungsspektrums verstärken und eine
komplexere Isolationskoordination erforderlich machen.
Das Ziel dieser Arbeit besteht, neben der Entwicklung einer zweckmäßigen und
ausschließlich auf Material- und Designdaten basierenden Methode darin, die
Auswirkungen auf funktionskritische Komponenten des Motordesigns, insbe-
sondere auf das Isoliersystem und die Motorlager, zu analysieren.
Bevor gezielte Maßnahmen zur Verminderung parasitärer Effekte in Prototypen-
motoren umgesetzt werden, wird das Modell durch verschiedene Messaufbauten
validiert und die Maßnahmen simulativ untersucht sowie verifiziert.
Darüber hinaus ergeben sich aus der systematischen Anwendung der Methodik
Auslegungsregeln zur Optimierung des Wicklungsdesigns, was die umfassende
Anwendbarkeit und den Mehrwert des vorgestellten Modells in der Praxis unter-
streicht.
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Abstract

This thesis develops a methodology that enables the prediction of the transient
voltage distribution and high-frequency parasitic effects at an early stage of elec-
tric traction motor development.
The parasitic effects refer to undesirable transient phenomena in the machine
during inverter operation. These are mainly caused by the common-mode vol-
tage due to modulated pulse-width modulation, the impulses generated by the
semiconductors with steep voltage gradients, and the voltage overshoots at the
machine terminals, which can pose excessive stress on the insulation material.
Additionally, the common-mode voltage and high-frequency couplings within a
machine can cause parasitic currents that may damage the motors’ bearings or
the connected loads.
The precalculation of these effects is attracting increasing interest in industrial
research and development, since the use of fast-switching power semiconduc-
tors and the trend towards higher voltage levels amplify the effects of the
high-frequency voltage spectrum, resulting in additional electrical stress and ne-
cessitating more complex insulation coordination.
The objective of this work, besides developing a appropriate method, is to in-
vestigate the impacts on functionally critical components of the motor design,
particularly the insulation system and the motor bearings, and to evaluate mea-
sures regarding parasitic effects. Thus, the approach relies solely on material and
design data.
The model is initially validated through various measurement setups, allowing
targeted measures to reduce parasitic effects to be analyzed and verified through
simulation before implementation.
Moreover, the systematic application of the model leads to design rules for op-
timizing the winding design, highlighting the comprehensive applicability, and
added value of the proposed modelling approach in practice.
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Kapitel 1

Einleitung

Entgegen der verbreiteten Wahrnehmung, die Elektromobilität sei lediglich ein
Trend und eine Erfindung des 21. Jahrhunderts, reichen die Anfänge bereits
bis ins 19. Jahrhundert zurück. 1888 wurde in Deutschland das erste rein elek-
trisch betriebene Auto von Andreas Flocken gebaut. Nach dem Ende des zweiten
Weltkriegs wurde der elektrifizierte Antriebsstrang in Straßenfahrzeugen vorerst
allerdings nur noch in Nischen verwendet [1].
Im Vergleich zum Verbrennungsmotor tragen die Eigenschaften wie Dreh-
momentverfügbarkeit im Stillstand, die besonders kurze Drehmoment-Stell-
Zeitkonstante sowie auch die Vermeidung von Lärmemissionen zur Attraktivität
bei. Eine Renaissance zeichnet sich weltweit vor allem aber durch das wachsende
Umweltbewusstsein der Bevölkerung ab. Neben dem Ressourcenverbrauch ste-
hen vor allem die Schadstoffemissionen im Fokus. Nicht nur die Industrie und
Haushalte, sondern insbesondere der Verkehrssektor steht im Mittelpunkt der
politischen und gesellschaftlichen Debatten. Ein schneller Wandel und das Um-
denken von konventionellen Fahrzeugen mit Verbrennungsmotor auf elektrische
Alternativen, die mit erneuerbaren Energien gespeist werden, ist ausschlagge-
bend für den Erfolg der Elektromobilität im Kampf gegen den Klimawandel.
Die aktuellen Trends im Antriebsstrang sind angesichts des starken Wettbewerbs
auf dem internationalen Markt unübersehbar. Die rasant steigenden Anforde-
rungen an die Leistungsdichte des Gesamtantriebsstrangs sowie die gleichzei-
tig sinkenden Preise führen dazu, dass vermehrt Wide-Bandgap-Halbleiter im
Traktionssegment eingesetzt werden. Die neuen Halbleitertechnologien ermög-
lichen höhere Schaltfrequenzen, erlauben höhere Bemessungsspannungen und
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(a) Biegeseite eines Hairpin-Stators (b) Schweißseite eines Hairpin-Stators

Abbildung 1.1: Schnittbilder eines Hairpin-Stators

reduzieren insbesondere die Verluste, was zum höheren Wirkungsgrad des Ge-
samtantriebsstrangs beiträgt [2].
Im Hinblick auf den Motor setzte sich die Hairpin-Wicklung als aufstrebende
Technologie in der Automobilindustrie schnell durch, um kostengünstigere Mo-
toren mit höherer Leistungsdichte zu entwickeln. Die Abbildungen 1.1 (a) und
1.1 (b) zeigen Schnittbilder eines Stators mit einer solchen Hairpin-Wicklung
eines Traktionsantriebs. Neben der verbesserten Wärmeableitung und den niedri-
geren Gleichstromverlusten dank der sichtlich großen Leiterquerschnittsflächen,
vor allem aber wegen des hohen Automatisierungsgrads und der besseren Aus-
nutzung des Kupfermaterials ist diese Wicklungstechnologie in dem kostenge-
triebenen Markt klar im Vorteil [3].
Die Technik der Pulsdauermodulation (PWM) und die hohen Schaltfrequenzen,
die vom Umrichter zur Leistungswandlung genutzt werden, stellen insbesondere
für umrichtergespeiste elektrische Maschinen eine besondere Herausforderung
dar. Aufgrund der diskreten Schaltzustände der Leistungshalbleiter wird von
Zwei-Level-Pulswechselrichtern eine von Null verschiedene Gleichtaktspan-
nung in die Motorwicklung eingeprägt, die wiederum eine ungleichmäßige
Potentialverteilung in der Statorwicklung verursacht. Insbesondere die Lage-
rung und das Wicklungsisoliersystem der Maschinen, die von schnellschaltender
Leistungselektronik gespeist werden, sind eminent beansprucht. Die zuneh-
mend steileren Spannungsflanken auf immer höheren Spannungsebenen können

2



Kapitel 1 Einleitung

dabei noch ausgeprägtere transiente Spannungsspitzen hervorrufen und eine zu-
sätzliche Überlastung des Isoliermaterials darstellen, weshalb eine komplexere
Isolationskoordination erforderlich ist [4].
Die Auswirkungen solcher vom Umrichter verursachten hochfrequenten parasi-
tären Effekte müssen künftig bei der Motorauslegung berücksichtigt werden, um
eine hohe Materialausnutzung und die geforderte Gebrauchsdauer zu gewährleis-
ten.

Zielsetzung der Arbeit

In der vorliegenden Arbeit sollen die umrichterbedingten Wirkungszusammen-
hänge, insbesondere die transiente Spannungsverteilung und die zuvor be-
schriebenen hochfrequenten parasitären Effekte in Elektromotoren mit Hairpin-
Wicklung modelliert werden.
Der Schwerpunkt liegt dabei auf der Entwicklung eines Gesamtmotormodells,
das sowohl die Gesamtstruktur des Motors als auch den Betriebspunkt berück-
sichtigt und dabei ausschließlich auf Design- und Materialdaten basiert.
Für die Parametrisierung des Statormodells soll eine analytisch hergeleitete
Methodik ausgearbeitet werden, während für die Parametrisierung des Gesamt-
motors, insbesondere zur Berücksichtigung des Rotoreinflusses, die Methoden
der Finite-Elemente-Simulation vorgesehen sind.
Nach der Validierung des Modells soll dieses transiente Belastungen und po-
tenzielle kausale Auswirkungen infolge des Umrichterbetriebs vorausberechnen
sowie in einer Sensitivitätsstudie die Einflüsse von Änderungen bei funktionskri-
tischen Elementen des Motordesigns prognostizieren. Darüber hinaus sollen mit
dem Modell Lagerspannungsszenarien analysiert werden, die wichtige Erkennt-
nisse hinsichtlich der Auswirkung auf die elektrische Belastung der Motorlager
liefern. Die gewonnenen Erkenntnisse dienen schließlich der Ableitung gezielter
Gegenmaßnahmen, die zunächst simulativ und abschließend durch den Aufbau
von Prototypen verifiziert werden.
Im Hinblick auf die industrielle Forschung und Entwicklung zielt die entwickelte
Methodik darauf ab, die Effekte aufgrund schnellschaltender Leistungshalblei-
ter beim Motor- und Wicklungsdesign in einem frühen Entwicklungsstadium
zu berücksichtigen. Durch die ausschließliche Verwendung von Design- und
Materialdaten trägt die Methode probat zur Entwicklung und Optimierung zu-
verlässiger und anforderungsgerechter Antriebsstränge bei.
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Gliederung der Arbeit

Die oben beschriebene Zielsetzung wird im Verlauf dieser Arbeit systematisch
erarbeitet. Die Darstellung 1.2 bietet dazu einen strukturellen als auch themati-
schen Überblick des Inhalts der einzelnen Kapitel.

Modellbildung

Parametrisierung

der Modellbildung

Modellierung
einer PMSM

Modellierung durch frequenzabhängige
Ersatzschaltbildelemente

Lösung des Modells
im Frequenz- und Zeitbereich

Nebenbedingungen

Kapazitiver Erdungsring

Schirmung zwischen
Wicklung und Rotor

Resistiver Erdungsring

Analytische
Berechnungsmethodik

Vergleich und Diskussion
der Berechnungsmethoden

Parametrisierungsmethodik
mittels FEM

Berechnung der elektrischen
Ersatzschaltbildelemente

Spannungverteilung
Beanspruchung des
Isoliersystems

Vergleich zur linearen
Spannungsverteilung

Validierung des Modells

Wickelschema

Rotorschirmung

Isolierte Lager

WellenerdungSensitivitätsanalyse
von Maßnahmen auf

Umrichterbedingte
Belastung

parasitäre Effekte

Validierung
der Maßnahmen

Abbildung 1.2: Darstellung der Struktur und des Inhalts der Arbeit

Zunächst werden in Kapitel 2 die wesentlichen Grundlagen zu elektrisch be-
dingten Ausfallmechanismen und den hier betrachteten parasitären Effekte in
Elektromotoren zusammengefasst. Zum Verständnis der entwickelten Modellie-
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rung wird einleitend der Stand der Technik aus der Literatur dargelegt und der
eigene Beitrag dazu aufgezeigt. Zudem werden die für das Verständnis der Arbeit
relevanten, grundlegenden mathematischen Hilfsmittel eingeführt.
Im anschließenden Kapitel 3 wird die Modellbildung ausführlich erläutert. Ne-
ben dem Modellaufbau und der mathematischen Beschreibung des Modells steht
die Lösungsmethodik im Vordergrund.
In Kapitel 4 steht vorausgehend der Stator des betrachteten Motors im Fokus
der Modellierung. Hier wird die für die Modellierung nötige Parametrisierung
analytisch berechnet und die analytische Methode mithilfe von Finite-Elemente-
Simulationen sowie durch Impedanzmessungen validiert. Die gewählte analyti-
sche Vorgehensweise stößt bei der Parametrisierung allerdings an Grenzen, die
aufgezeigt und weiterführend diskutiert werden.
Die Modellierung des Gesamtmotors folgt in Kapitel 5. Dabei werden auch die
Einflüsse des Rotors und der weiteren Strukturbauteile wie Rotorwelle und Lager
betrachtet. Das Gesamtmotormodell wird anschließend anhand verschiedener
Messaufbauten validiert, um in Kapitel 6 das Modell konkret zur Berechnung der
umrichterbedingten Spannungsverteilung im Worst-Case-Szenario anzuwenden.
Bevor in Kapitel 8 die Verifizierung von Maßnahmen gegen parasitäre Effekte
anhand von aufgebauten modifizierten Serienmotoren dargelegt wird, werden in
Kapitel 7 die Ergebnisse der Sensitivitätsanalysen bezüglich verschiedener Maß-
nahmen gezeigt und diskutiert.
Den Abschluss der Arbeit bildet eine Zusammenfassung der zentralen Ergeb-
nisse, gefolgt von einem Ausblick auf zukünftige Möglichkeiten zur Weiterent-
wicklung des Modells und der Parametrisierungsmethodik.
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Kapitel 2

Grundlagen und Stand der
Technik

Die Belastungen, denen elektrische Maschinen ausgesetzt sind, werden oft un-
ter dem Begriff „TEAM-Belastung“ zusammengefasst. „TEAM“ steht dabei für
thermische, elektrische, ambiente bzw. umgebungsbedingte und mechanische
Beanspruchung. Die Relevanz der einzelnen Faktoren variiert je nach Maschi-
nentyp, -größe, Bemessungsspannung, Einsatzgebiet und Betriebsart [5]. Eine
der häufigsten Ausfallursachen ist laut [6] elektrisch bedingt. Eine unsachgemäße
Dimensionierung kann zu Problemen in der Isolationskoordination der Mo-
torwicklung aufgrund von Windungsschlüssen, Überschreitung des zulässigen
Wicklungsstroms oder von Temperaturgrenzen führen. Darüber hinaus können,
insbesondere beim Umrichterbetrieb, hochfrequente parasitäre Kopplungsef-
fekte oder Teilentladungen zu einer beschleunigten Alterung und Degradation
des Isoliermaterials und der Motorlager führen, was bei der Auslegung berück-
sichtigt werden muss.
Eine weitere elektrische Ausfallursache betrifft die Permanentmagnete, die durch
hohe Motortemperaturen oder starke Magnetfelder, beispielsweise im Kurz-
schlussfall, entmagnetisiert werden können [6].
Veränderungen in den Umgebungsbedingungen wie Temperatur, Druck und
Luftfeuchtigkeit sowie der Einsatz in schmutzigen Umgebungen mit Staub, Öl
oder Sand sind ebenfalls auslegungsrelevante Aspekte und zählen zur Kategorie
der umgebungsbedingten Einflussfaktoren.
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Im Betrieb erzeugen elektrische Maschinen Verlustleistung und somit Wärme,
weshalb eine verlustoptimale Kühlung notwendig ist, um Überhitzung und
Leistungs-Derating zu vermeiden.
Zuletzt ist die mechanische Belastung zu nennen. Mechanische Kräfte, insbeson-
dere das Drehmoment und Fliehkräfte, die während des Betriebs in der Maschine
wirken, können zu zusätzlichen mechanischen Beanspruchungen führen, was
wiederum strukturelle Schäden zur Folge haben kann.
Im Abschnitt 2.1 werden die elektrisch bedingten Ausfallmechanismen und die
hochfrequenten (HF) parasitären Effekte, insbesondere im Kontext des Um-
richterbetriebs, erläutert. Der darauffolgende Teil 2.2 fasst die wesentlichen
HF-Modellierungsarten einer elektrischen Maschine zusammen, wobei die zwei
grundlegenden Ansätze, Lumped-Parameter und Distributed-Parameter, in den
Unterabschnitten 2.2.1 und 2.2.2 vorgestellt werden. Abschließend wird in Ab-
schnitt 2.3 das Frequenzspektrum eines Umrichter-Spannungssignals analysiert,
auf das in den nachfolgenden Teilen der Arbeit Bezug genommen wird.

2.1 Elektrisch bedingte Ausfallmechanismen
und parasitäre Effekte

Traktionsantriebe werden heutzutage fast ausschließlich in Kombination mit
Pulswechselrichtern (PWR) betrieben. Im Bereich der Leistungselektronik set-
zen sich die Trends der schnellschaltenden Halbleiter sowie höhere Span-
nungsebenen aufgrund der Vorteile in der Batterieladetechnik und im Wir-
kungsgrad klar durch. Die aktuell verwendeten Silizium-Insulated-Gate-Bipolar-
Transistoren (Si-IGBTs) bieten im Bemessungsbetrieb einen Wirkungsgrad
von bis zu 95%. Durch Substitution der IGBTs durch Silizium-Carbid
(SiC) - Metal-Oxid-Semiconductor-Field-Effect-Transistoren (MOSFETs) oder
Gallium-Nitrid (GaN) - Halbleiter kann der Wirkungsgrad der Leistungselektro-
nik sowohl im Bemessungs- als auch im Teillastbereich auf über 98% gesteigert
werden [7]. Die geringeren Schaltverluste der Leistungshalbleiter aufgrund von
höheren Spannungsgradienten sowie die potenziell höheren Taktfrequenzen und
gleichzeitig höhere Betriebsspannungen tragen wesentlich zum verbesserten
Wirkungsgrad von SiC-MOSFET-basierten Umrichtersystemen bei [8, 9]. Mit
dem verbreiteten Einsatz von umrichtergespeisten elektrischen Maschinen kom-
men allerdings auch Probleme zum Vorschein [10–14].
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Phase-Phase

Windung-Windung

Leiter-/ Windungsisolierung

Phase-Stator

Nutisolierung

Nutverschluss
Isolierlack

Phasenisolierung

Abbildung 2.1: Prinzipieller Aufbau und Überblick über die wichtigsten Bestandteile des
Isoliersystems in Elektromotoren nach [16]

2.1.1 Elektrische Belastung des Isoliersystems
Die PWM-Taktung der gängigen Zwei-Level-Umrichtertopologien belasten das
Isoliersystem prinzipbedingt dahingehend besonders stark, dass kontinuierlich
Stoßspannungen mit steilen Anstiegsflanken in die Motorwicklung eingeprägt
werden [15]. Diese PWM-Spannungen bedingen inhärent eine Gleichtaktspan-
nung und führen zu einer nichtlinearen Spannungsverteilung innerhalb des
Wicklungssystems, was die Gefahr von Teilentladungen steigert und folglich das
Risiko von Systemausfällen erhöht.
Basierend auf [16] wird in Abb. 2.1 der prinzipielle Aufbau und die wichtigsten
Bestandteile des Isoliersystems in Elektromotoren anhand der Darstellung eines
Wickelkopfs veranschaulicht.

Beanspruchung der Hauptisolierung bzw. zwischen Strang und
Gehäuseteilen

Die Haupt- bzw. Nutisolierung dient dazu, die Wicklung vom Statorblechpaket
bzw. dem Gehäuse zu trennen. Diese muss die volle Strangspannung gegenüber
dem geerdeten Teil aushalten können und dielektrische Durchschläge sowie ei-
nen Stromfluss zu den berührbaren Teilen verhindern, da dies sonst zu einer
galvanischen Verbindung und Gefährdungen führen kann [5, 16–18]. Die hier-
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für eingesetzten Materialien sind spezielle Isolierpapiere, die in Epoxidharze
eingebettet sind, oder andere Verbundmaterialien, die eine hohe Durchschlags-
festigkeit besitzen [19].

Beanspruchung der Isolierung zwischen zwei Strängen

Die Funktionsisolierung umfasst die Phasen- und Leiterisolierung. Spezielle
Isolierpapiere oder Verbundmaterialien trennen die Leiter unterschiedlicher
Stränge in einem Mehrphasensystem voneinander und dienen dazu, Phasenkurz-
schlüsse zu vermeiden. Das Isoliersystem muss dabei im Worst-Case der vollen
Phase-Phase-Spannung standhalten, wobei transiente Überspannungen und die
explizite räumliche Spannungsverteilung infolge der PWM-Schaltvorgänge eine
zusätzliche Beanspruchung darstellen können.
Die maximale Spannungsbeanspruchung kann dabei durch die Auslegung der
Wicklung sowie durch weitere Eigenschaften des Motors, wie dessen Bemes-
sungsspannung, oder auch durch den Abstand der Leiter beeinflusst werden [5,
16, 18, 20, 21].

Beanspruchung der Isolierung zwischen zwei Leitern

Windungen und einzelne benachbarte Leiter werden durch die Leiterisolierung
voneinander getrennt. Diese besteht meist aus dünnen Isolierpapieren, Verbund-
materialien oder Isolierfilmen aus Polyester, Polyimiden oder speziellen Lacken
mit guter elektrischer Festigkeit und Wärmebeständigkeit. Speziell in umrich-
tergespeisten Motoren müssen die Isoliermaterialien und -dicken so ausgelegt
werden, dass sie nicht nur der Betriebsspannung standhalten und Kurzschlüsse
verhindern, sondern auch die hochfrequente PWM-Taktung nicht zur Erosion
der Isolierung und schließlich zu einem Ausfall führt [5, 16, 18, 22]. In großen
elektrischen Maschinen, bspw. in Großgeneratoren, werden zudem Formspu-
len mit einzelnen Teilleitern eingesetzt, wie in der unteren Spule von Abb. 2.1
dargestellt, um Stromverdrängungseffekte zu reduzieren. Aufgrund der hohen
Spannungsebene sind dort zusätzliche Isolationsmaßnahmen nötig [17, 20, 22].
Generell gilt es bei der Entwicklung und Auswahl von Isoliermaterialien, alle
Faktoren wie Durchschlagfestigkeit, thermische Stabilität, mechanische Robust-
heit und Beständigkeit gegen Umwelteinflüsse wie Feuchtigkeit und Chemikalien
zu berücksichtigen. Hochentwickelte Isoliermaterialien, wie z.B. Verbundwerk-
stoffe auf Glimmerbasis, Polymer-Nanoverbundstoffe und Lacke, werden häufig
verwendet, um die Widerstandsfähigkeit und Langlebigkeit der Isolierung bei
diesen Belastungen zu verbessern [20].

10



Kapitel 2 Grundlagen und Stand der Technik

Für umrichtergespeiste Elektromotoren gibt es die Norm DIN EN 60034-18-41
[16] zur Qualifizierung des Isoliersystems und der Typ- und Routineprüfung an
repräsentativen Prüflingen oder Maschinen, um deren Gebrauchstauglichkeit für
den Betrieb an Spannungsumrichtern nachzuweisen [16].
Nach dem derzeitigen Standard werden zur Teilentladungsprüfung 50/60Hz-
Wechselspannungen oder Impulsspannungen mit Anstiegszeiten von bis zu
0,3±0,2 µs vorausgesetzt [16]. Die Teilentladungseinsetzspannung (engl. Partial
Discharge Inception Voltage PDIV) ist nicht nur von der Spannungsebene ab-
hängig, sondern wird auch maßgeblich durch die Umgebungsbedingungen wie
Temperatur, Dichte der Luft bzw. Höhenlage und relative Luftfeuchtigkeit beein-
flusst [16]. Laut [23] haben zudem die Anstiegszeit und die Kabellänge sowie die
Wellenform der Spannung einen entscheidenden Einfluss. Folglich kann sich die
PDIV bei Umrichterbetrieb erheblich vom Normfall unterscheiden. Des Weite-
ren zeigt [23], dass für einige Fälle die Anstiegszeit der Impulsspannungen zu
konservativ eingeschätzt ist, da SiC-Umrichter mit Anstiegszeiten im Bereich
von 10 ns betrieben werden können. Die aktuelle Herausforderung hinsichtlich
der Überarbeitung der Norm betrifft daher insbesondere die zusätzliche Belas-
tung durch den Einsatz von schnellschaltenden Leistungshalbleitern.

2.1.2 Ursachen der Wellenspannungen und Lagerströme
Wellenspannungen und Lagerströme in elektrischen Maschinen können sowohl
in netzbetriebenen Motoren als auch in Kombination mit getakteten Umrichter-
topologien auftreten. In beiden Fällen können die Lagerströme die Motorlager
beschädigen [13, 24]. Die Ursachen der Wellenspannungen und Lagerströme so-
wie ihre Klassifikation werden im Folgenden kurz erläutert.
Wellenspannungen werden in netzbetriebenen Drehfeldmaschinen laut [25, 26]
im Wesentlichen durch Störstellen, Asymmetrien und Sättigungseffekte des ma-
gnetischen Kreises, elektrostatische Aufladung sowie durch externe Spannungen
der Rotorwicklung bei fremderregten elektrischen Maschinen verursacht. Für die
vorliegende Arbeit sind nicht alle Quellenarten von Bedeutung und werden daher
nur zur Vollständigkeit erwähnt.

Asymmetrien im magnetischen Kreis

Bereits in Forschungsaktivitäten aus den 1920er Jahren, bspw. [27], wurde
die magnetische Asymmetrie als Ursache von Wellenspannungen untersucht.
Wird eine rotierende Welle, die magnetische Asymmetrien aufweist, von einem
zeitlich veränderlichen Magnetfluss umschlungen und weicht das Integral der
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Rotorwelle

(a) Magnetische Asymmetrie aufgrund
von Störstellen im Statorblechpaket

einer Maschine mit Polpaarzahl p = 2

Rotorwelle

(b) Magnetische Asymmetrie aufgrund
einer Rotorexzentrizität einer

Maschine mit Polpaarzahl p = 1

Abbildung 2.2: Ursachen des unsymmetrisch umlaufenden magnetischen Flusses [27]

magnetischen Feldstärke entlang des Umfangs von Null ab, wird nach dem Induk-
tionsgesetz eine Spannung in dieser induziert [28]. Aufgrund deren Leitfähigkeit
können Ströme fließen, die potenziell schädigende Wirkung haben. Zur Erklä-
rung der Ursache wird in Abb. 2.2 der magnetische Fluss in einen links und rechts
umlaufenden Fluss aufgeteilt.
Die magnetische Asymmetrie wird in Abb. 2.2 (a) durch Störstellen bei 90◦ und
270◦ im Blechpaket verursacht. An diesen Stellen läuft der Fluss durch Bereiche
höherer Reluktanz im Vergleich zu den Abschnitten bei 0◦ und 180◦. Der Fluss,
bspw. ausgehend vom Pol bei 45◦, wird den Bereich bei 90◦ eher meiden, was
dazu führt, dass die links und rechts umlaufenden Anteile nicht gleich groß sind.
Im Stator entsteht dadurch ein zeitlich veränderlicher Ringfluss, der die Welle
umschließt und letztlich eine Wellenspannung hervorruft [27, 29].
Zudem kann ein über den Umfang nicht konstant bleibender Luftspalt oder
eine Rotorexzentrizität, wie Abb. 2.2 (b) dargestellt, eine weitere Quelle für die
magnetischen Asymmetrien sein. Diese Exzentrizität kann durch Fertigungstole-
ranzen, Rotordurchbiegungen oder Verformungen des Stators bzw. Elliptizitäten
verursacht werden [25, 30]. In Traktionsmotoren mit Polpaarzahl größer als eins
spielen diese meist lediglich eine untergeordnete Rolle. Genauere Betrachtungen
des Phänomens lassen sich [25, 27, 29, 30] entnehmen.
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Abbildung 2.3: Ideal sinusförmige und PWM-modulierte Soll-Ausgangsspannung der
drei Phasennullspannungen uU0, uV0, uW0 normiert auf uZK und resul-
tierende CM-Spannung eines Zwei-Level-PWRs

Common-Mode Spannung

Beim Betrieb elektrischer Maschinen in Kombination mit einem PWR entsteht
die Ausgangsspannung aus Rechteckpulsen. Wie durch Abb. 2.3 wiedergege-
ben, wird mit der PWM-Taktung im Mittel eine sinusförmige Ausgangsspannung
angenähert. Während sich die drei, um 120◦ phasenverschobenen Sinusspan-
nungen bei Netzbetrieb idealerweise immer zu Null addieren, entsteht beim
Umrichterbetrieb, durch die Überlagerung der drei PWM-getakteten, nicht-ideal
sinusförmigen Phasenausgangsspannungen, eine hochfrequente Gleichtaktspan-
nung, die in die Statorwicklung eingeprägt wird.
Diese Gleichtaktspannung uCM, auch als Common-Mode (CM) Spannung be-
zeichnet, ist nach Gleichung (2.1) als Mittelwert der drei Phasenspannungen
gegenüber Masse-Bezugspotential definiert und kann du/dt-Flanken von mehre-
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Gehäuse

Stator

Rotor

CWR CSR

CWS

uL,B

Umrichter

3 ∼

=
A-LageruL,A

uCM

Abbildung 2.4: Kapazitive, nicht-zirkulierende Lagerströme verursacht durch die hoch-
frequente CM-Spannung in Anlehnung an [33]

ren 10 kV/µs besitzen [12, 13, 31]. In Abschnitt 2.3 wird das Frequenzspektrum
eines solchen PWM-Spannungspulses analysiert und die Auswirkungen der
Schaltflanken und Schaltzeit sowie des Modulationsgrads aufgezeigt.

uCM =
uU0 + uV0 + uW0

3
(2.1)

Gemäß Abb. 2.3 und Gleichung (2.1) besitzt die CM-Spannung in Zwei-
Level-PWR durch die Summation der drei Phasennullspannungen uU0, uV0 und
uW0 ideell betrachtet nur die vier diskreten Werte

uCM

uZK
= ±1

2
;

uCM

uZK
= ±1

6
,

da jede der Phasennullspannungen nur die Hälfte der positiven oder negativen
Zwischenkreisspannung annehmen kann [32].
Die schädlichen Lagerströme werden nach [14, 34] vor allem aufgrund der stei-
len du/dt-Flanken der Gleichtaktspannung und durch das kapazitive Verhalten
des Motors verursacht. Abb. 2.4 zeigt hierzu die HF-Motorstruktur und schema-
tisch die kapazitiven Pfade für einen hochfrequenten Stromfluss, ursächlich der
hochfrequenten CM-Spannung des Umrichters. Die einzelnen parasitären Kapa-
zitäten werden im folgenden Abschnitt detailliert betrachtet.
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Parasitäre Kapazitäten
Die Statorwicklung einer elektrischen Maschine wird durch Isoliermaterialien
vom Statorblechpaket elektrisch isoliert. Die Potentialtrennung zwischen Sta-
tor und Rotor ergibt sich inhärent durch den Luftspalt. Die sich ausbildenden
Kapazitäten wirken im Bereich der elektrischen Grundfrequenz des Motors
hochimpedant. Oberhalb der umrichterbedingten PWM-Frequenz nehmen diese
Kapazitäten jedoch einen niederimpedanten Charakter an und können daher
nicht mehr vernachlässigt werden. In Abb. 2.5 sind die Kapazitäten, die außer-
halb der Wicklungsstränge in der Maschine auftreten können, abgebildet.

Wicklung-Stator-Kapazität CWS bzw. Ci,G

An jeder Windung einer Wicklung ergibt sich aufgrund der Isolation mit Isolier-
lack, Nutpapier und Tränkharz eine Kapazität Ci,G gegenüber dem Statorblech-
paket. Das Blechpaket liegt aufgrund der Gehäuseerdung auf Nullpotential. Über
die KapazitätCWS kann somit ein Leckstrom zum Gehäuse fließen, der wiederum
ein umlaufendes magnetisches Feld im Stator erzeugt und so zu zirkulierenden
Lagerströmen führen kann [34, 35].

Wicklung-Rotor-Kapazität CWR

Die Nutöffnungen am Stator und die Wicklungsköpfe führen zu weiteren Ka-
pazitäten CWR zwischen der Wicklung und dem Rotor. Die oberste Lage der
Wicklung in der Nut und die Rotoroberfläche bilden das maßgebliche elektri-
sche Feld, das sich über die Wicklungsisolierung, dem Luftraum innerhalb der
Nut sowie dem des Luftspalts und gegebenenfalls über einen Nutverschlusskeil
erstreckt [36].

Leiter-Leiter-Kapazität Cij

Innerhalb einer Nut befinden sich in der Regel mehrere Leiter bzw. Spulensei-
ten, die bei gesehnten Wicklungen unterschiedlichen Phasenlagen zugeordnet
sind. Über dem Wicklungsisolierpapier und dem Tränkharz bildet sich daher
die Leiter-Leiter-Kapazität Cij aus [37]. Insbesondere im Wickelkopf, wo alle
Wicklungsstränge zusammenlaufen, können sich bei verteilten Wicklungen Ka-
pazitäten zwischen den Strängen ausbilden. Im Fall der Hairpin-Wicklung ist
diese Kapazität aufgrund der relativ großen und definierten Abstände sowie auf-
grund der Biegung im Wickelkopf im Vergleich zu konzentrierten oder verteilten
Wicklungen mit Runddraht kleiner.
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CWS

CWRCSR

CL

(a) Vorderansicht

CWS Wicklung-Stator-Kapazität
CWR Wicklung-Rotor-Kapazität
CSR Stator-Rotor-Kapazität
CL Lagerkapazität

Gehäuse
Stator

Rotor

Rotorwelle

B-Lager CWR CSR

CWS

CL,ACL,B

A-Lager
Wicklung

(b) Seitenansicht

Abbildung 2.5: Parasitäre Kapazitäten in einer elektrischen Maschine nach [33]

Stator-Rotor-Kapazität CSR

Der Luftspalt selbst bildet eine zylindrische Kapazität CSR zwischen Rotor und
Stator [38]. Neben Luft können sich bei Sprühöl-gekühlten Motoren auch Di-
spersionen aus Luft-, Wasser- und Ölteilchen im Luftspalt befinden, was eine
zusätzliche Permittivität für das zugehörige elektrische Feld darstellt.
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du/dt am Motorklemmbrett

Gleichtaktspannung
(Common Mode)

Kapazitive Lagerströme EDM-Lagerströme

Hochfrequente
Erdstöme

HF-Wellenspannung

Zirkular-Lagerströme

Rotor-Erdströme

Abbildung 2.6: Einteilung der umrichterbedingten Lagerströme nach [40]

Lagerkapazität CL

Bei intaktem Schmierfilm, der als Dielektrikum zwischen den Lagerringen und
den Wälzkörpern wirkt, bildet sich die Lagerkapazität CL aus. Die Ausbildung
der Kapazitäten ist stark vom Lagertyp, der Drehzahl, der Last, aber auch von den
Eigenschaften des verwendeten Schmiermittels abhängig [E1]. Die Lagerkapazi-
tät ist an beiden Motorenden, also am Antriebs- (CL,A) und Nicht-Antriebsende
(CL,B), vorhanden.

2.1.3 Lagerströme
Forschungsaktivitäten zur Lagerstromproblematik reichen bereits ins 20. Jahr-
hundert zurück [10, 13, 39, 40]. Die klassischen Lagerströme werden als nie-
derfrequente, zirkulierende Ströme charakterisiert und enthalten typischerweise
die Grundfrequenz des Motors sowie eine überlagerte Komponente der dritten
Ordnung. Bei symmetrischem Netzbetrieb sind diese Ströme hauptsächlich auf
Sättigungseffekte und Störstellen im Blechpaket, wie etwa durch Kühlkanäle,
Bohrlöcher und Stoßfugen zurückzuführen [28, 34].
Bei Umrichterbetrieb werden allerdings trotz symmetrischem Netz durch die
Wechselwirkung der hochfrequenten CM-Spannung mit den parasitären Kapa-
zitäten zusätzliche umrichterbedingte Lagerströme verursacht [40, 41].
In der Literatur hat sich dabei eine Klassifizierung gemäß Abb. 2.6 etabliert, die
vier verschiedene Arten von umrichterbedingten Lagerströmen unterscheidet.
Die beiden links stehenden haben einen direkten Zusammenhang zum Verhältnis
aus Lagerspannung zur hochfrequenten CM-Spannung. Die übrigen zwei Arten
resultieren aus hochfrequenten Erdströmen, deren Ursache in den Kapazitäten
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zwischen Wicklung und Stator CWS sowie den steilen CM-Spannungsflanken
und den damit verbundenen hohen Spannungsgradienten du/dt liegt.

Kapazitive Lagerströme

Kapazitive Lagerströme entstehen, wie in Abb. 2.4 dargestellt, hauptsächlich
durch den anteiligen Spannungsfall der Gleichtaktkomponente uCM über dem
Lager bzw. zwischen dem Innen- und dem Außenring. Unter Schmierbedin-
gungen im Lager, wenn in niedrigen Drehzahlbereichen noch kein trennender
Schmierfilm vorhanden ist, verhält sich dieses wie ein ohmscher Widerstand, da
die Wälzkörper und Lagerringe noch im Kontakt stehen und somit leitend ver-
bunden sind [14, E2]. Mit steigender Drehzahl bzw. wenn sich allmählich ein
trennender hydrodynamischer Schmierfilm aufbaut und sich infolgedessen eine
Lagerkapazität ausgebildet hat, gilt Gleichung (2.2).

i = C · du
dt

(2.2)

Folglich fließen kapazitive Lade- und Entladeströme von bzw. zu den Lagern,
die je nach Motorgröße im Bereich von |iL| ≤ 10mA...200mA liegen können.
Aufgrund der geringen Stromstärken werden kapazitive Lagerströme nicht als
schädigend für die Motorlager angesehen [13, 14, 42].

EDM-Lagerströme

Für die Electric Discharge Machining (EDM)-Lagerströme ist ebenfalls die
CM-Spannung aufgrund ihrer direkten Proportionalität von Bedeutung. Das Ver-
hältnis von Lagerspannung uL zur CM-Spannung an den Motorklemmen uCM
wird als Bearing-Voltage-Ratio (BVR) bezeichnet, das nach Gleichung (2.3) de-
finiert ist und mithilfe von Abb. 2.7 hergeleitet wird [14, 40].

BVR =
uL

uCM
=

CWR

CL,A + CWR + CSR + CL,B
(2.3)

Über den Spannungsteiler in Abb. 2.7 bzw. durch den Quotienten der Kapazitäten
zwischen Wicklung und Rotor CWR und der Summe der Kapazitäten zwischen
Statorblechpaket und Rotor CSR, der Lager CL und CWR lässt sich die theo-
retisch maximale Lagerspannung uL abschätzen. Die Spannungsüberschwinger
am Motorklemmbrett werden hierbei üblicherweise nicht berücksichtigt. Je nach
Motorgröße liegt das BVR typischerweise im Bereich zwischen 0,1 und 10%
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CL,ACSRCL,B

uCM

uL

CWS

CWR

Abbildung 2.7: Prinzipdarstellung der HF-Motorstruktur zur Berechnung des BVRs nach
[14]

[14], weshalb die Lagerspannung je nach Zwischenkreisspannung des Umrich-
ters uZK über 30V betragen kann [14, 40].
Wenn die Durchbruchfeldstärke des Schmiermittels, bei Fettlagern in etwa 15 V

µm ,
überschritten wird, können EDM-Ströme mit Amplituden von mehreren Ampere
von der Welle zum Lagerinnenring und über die Wälzkörper zum Außenring und
zum Motorgehäuse fließen. Falls die gespeicherte Energie ausreichend hoch ist,
laut [43] in der Größenordnung von etwa 100 µJ, führt dies zu Elektroerosion,
und der Innenring, der Außenring oder auch der Wälzkörper wird lokal aufge-
schmolzen [44].
Typische Schäden am Lager durch elektrische Überlastung sind in Abb. 2.8 abge-
bildet. Abb. 2.8 (a) zeigt die sogenannten Pittings (engl. für kleine Unstetigkeiten
und Mikrokrater) im Lager, die meist das Laufgeräusch erhöhen, jedoch nicht
zwingend die Lagerlebensdauer verringern. Die typischen EDM-Querrillen und
-Krater entstehen infolge wiederholter Strompulse, die lokal zu Materialabtrag
führen. An denselben Stellen kommt es dann immer wieder zu Durchbrüchen.
Hohe Schaltfrequenzen verstärken die Erosionseffekte und ein solcher Schaden
kann in kürzester Zeit eintreten [42].
Die entscheidenden Faktoren, ob EDM-Ströme auftreten, sind stark von den Mo-
torbetriebsbedingungen wie Last, Drehzahl sowie der Temperatur beeinflusst.
Des Weiteren sind die Vorgeschichte vorangegangener Entladungen, die Oberflä-
chenrauheit der Lagerringe sowie die Schmiermittelbedingungen und -verteilung
im Lager weitere Einflussfaktoren [E1, E2]. Zudem zeigt [45], dass eine höhere
CM-Spannung die Wahrscheinlichkeit für das Auftreten von Entladungen be-
günstigt und die Stärke der EDM-Ströme im Lager erhöht.
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Abbildung 2.8: Elektrische Schäden am Lager-Innenring
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Abbildung 2.9: Prinzipdarstellung der Zirkular-Lagerströme in einer Motorstruktur ohne
mechanische Last nach [33]

Zirkular-Lagerströme

Zirkular-Lagerströme sind hochfrequente Kreisströme, die durch beide Lager
in unterschiedlicher Richtung fließen. Ursächlich ist der Common-Mode-Strom,
der aus der CM-Spannung mit hohen Gradienten du/dt resultiert und durch die
Kapazität zwischen Wicklung und Gehäuse CWS fließt. Dieser Strom führt zu
einem zirkularen magnetischen Fluss im Statorjoch, der in Abb. 2.9 blau darge-
stellt ist und die Motorwelle umschließt.
Der Fluss wiederum induziert in der Rotorwelle eine Spannung, die einen hoch-
frequenten Kreisstrom in der Masche „antriebsseitiges Wälzlager, Statorblechpa-
ket und -gehäuse, nicht-antriebsseitiges Lager und Rotorwelle“ verursacht [13,
41].
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Bei den hochfrequenten Kreisströmen mit induktivem Kopplungscharakter han-
delt es sich, anders als klassische Kreisströme, um Ströme, die durch die PWM-
Taktung des Umrichters verursacht werden und mit dessen PWM-Schaltfrequenz
zirkulieren. Besonders bei kleiner Motordrehzahl, aufgrund des metallischen
Kontakts in den Lagern, können diese groß werden. Tischmacher zeigt in [13],
dass bei jeder Schalthandlung ein zirkularer Lagerstrom fließt und beweist des-
sen zirkularen Charakter durch die Phasenverschiebung von 180◦ bei gleicher
Amplitude an beiden Lagerstellen seiner untersuchten Maschine.
In sehr kleinen elektrischen Maschinen ist der gekoppelte hochfrequente Fluss
zu klein, um eine ausreichend große Wellenspannung zu erzeugen und so den
Schmierfilm der Lager durchbrechen zu können [34]. Bei großen Maschinen mit
hoher Leistung wird der Zirkular-Lagerstrom jedoch messbar und kann bei den
in [13, 44] untersuchten Industrienormmotoren von wenigen 100mA bei 15 kW
Bemessungsleistung bis zu mehreren Ampere in Maschinen mit Bemessungs-
leistungen über 110 kW reichen.

Rotor-Erdströme

Rotor-Erdströme fließen dann, wenn der Rotor bspw. über ein Getriebe oder
anderes Anbaugerät geerdet ist. Der zusätzliche Erdpfad kann sich, je nach Impe-
danzverhältnis der weiteren parallelen Erdpfade, am Gehäuse über das Erdkabel
sowie auch über die parallelen Lagerkapazitäten CL und Stator-Rotor-Kapazität
CSR aufteilen. Insbesondere dann, wenn das Erdungssystem des Stators dem
Gleichtaktstrom keinen niederimpedanten Weg zum Wechselrichter bietet, wird
ein Erdstrom über die gut geerdete angeschlossene Last fließen. Das Impedanz-
verhalten des Lagers hängt dabei maßgeblich vom vorherrschenden Schmierzu-
stand ab und bestimmt somit unmittelbar die Amplitude des Lagerstroms [E2].
Trotz intaktem Schmierfilm und gleichzeitig guter Statorerdung können dennoch
Durchschlagströme im Wälzlager auftreten, wenn es zwischen verschiedenen
Teilen der Maschine zu unerwünscht hohen elektrischen Potentialunterschieden
kommt [44].

2.2 Methoden und Modelle der hochfrequenten
Modellierung

Zur Berechnung der transienten Spannungsverläufe werden in der Literatur
zwei grundsätzliche Ansätze verfolgt. Einerseits die analytische Herangehens-
weise mittels Telegraphengleichung, die häufig mit der Distributed-Parameter-
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yk(t)

x0 x1 ... xk ... xk=N

(a) Lumped-Parameter-Modellierung

y(x,t)

x=0 x=L

(b) Distributed-Parameter-Modellierung

Abbildung 2.10: Unterscheidung der HF-Modellierungsarten

Modellierung kombiniert wird, andererseits die Modellierung mittels Lumped-
Parameter-Modellen [46]. Abb. 2.10 dient zur Verdeutlichung des Unterschieds
in der Modellierungsart. Die Wahl der jeweiligen Modellierung hängt neben
der Leiterlänge des zu untersuchenden Systems und der Wellenausbreitungsge-
schwindigkeit auch von der speziellen Anwendung ab [47]. Wenn eine grobe,
aber schnelle Analyse gefordert ist, reichen oftmals Lumped-Parameter-Modelle,
für hochfrequente Zustände und vor allem wenn genaue Details der räumlichen
Verteilung erforderlich sind, ist ein rechenintensiveres Distributed-Parameter-
Modell erforderlich [46]. Im Folgenden werden die Grundlagen beider Model-
lierungsansätze erläutert.

2.2.1 Lumped-Parameter-Modellierung
Die Lumped-Parameter-Modellierung geht davon aus, dass das Zeitverhalten
eines physikalischen Systems mithilfe von diskreten Ersatzschaltbildelemen-
ten modelliert werden kann. Die jeweils äquivalenten, sogenannten Γ- bzw.
π-Einzelentitäten lassen sich dann zu einem gesamten Ersatzschaltbild zusam-
mensetzen. Wie Abb. 2.10 (a) andeutet, werden die einzelnen Komponenten
als „lumped“ (engl. für konzentriert, punktförmig) zu einem einzigen Punkt
oder Einheit zusammengefasst betrachtet, da ihre räumliche Ausdehnung im
Vergleich zur Gesamtgröße des Systems vernachlässigbar ist. Alle Effekte und
Systemeigenschaften werden in einer kleinen Anzahl von Parametern zusam-
mengefasst, die mit bestimmten Knoten und Punkten im System verknüpft sind.
Das elektrische Verhalten und die Beziehungen innerhalb des Systems werden
durch elektrische Elemente modelliert, die dann mathematisch über die Kirch-
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hoff’schen Gesetze mittels gewöhnlicher Differentialgleichungen ausgedrückt
werden [48]. Die Anzahl an äquivalenten Γ- bzw. π-Ersatzschaltbildentitäten
wird dabei anhand der Leiterlänge des untersuchten Systems lsys und der kleinst-
möglichen auftretenden Wellenlänge λmin im Leiter gemäß Gleichung (2.4)
berechnet.

λmin =
vc

fmax
≈ vc · tr (2.4)

Dabei beschreibt vc die Wellenausbreitungsgeschwindigkeit und tr die Anstiegs-
zeit der Impulse [47]. Um das Hochfrequenzverhalten korrekt abzubilden, wird
in [49] empfohlen, in Abhängigkeit der Leiterlänge und der Ausbreitungsge-
schwindigkeit, fünf bis zehn diskrete Abschnitte pro minimaler Wellenlänge zu
verwenden.
Als Beispiel, für eine Ausbreitungsgeschwindigkeit von

vc ∼=
c0√
µeff · εr

=
300 · 106√

4
= 150 · 106 m

s

mit der Lichtgeschwindigkeit in freiem Raum c0, der relativen Dielektrizi-
tätszahl eines homogenen Mediums mit εr = 4, der effektiven Permeabilität
µeff und einer angenommenen Anstiegsgeschwindigkeit von tr = 50 ns ergibt
nach Gleichung (2.4), λmin = 7,5m. Somit sind für ein 100m langes System
5 ... 10 · 100m

7,5m ≈ 67 ... 134 Γ- bzw. π-Einzelentitäten nötig.
Für den in der Arbeit entwickelten Ansatz auf Spulenseitenebene ist diese Vor-
aussetzung inhärent erfüllt.

2.2.2 Distributed-Parameter-Modellierung
Im Gegensatz berücksichtigt die Distributed-Parameter-Modellierung zusätzlich
die räumliche Verteilung der Eigenschaften innerhalb des Systems mit der An-
nahme, dass die Systemparameter auch über die räumliche Ausdehnung variieren
können. Die Modellierungsart findet somit Anwendung, wenn eine räumliche
und zeitliche Ausdehnung gegenüber dem Gesamtsystem nicht vernachlässigbar
ist oder wenn gezielt einzelne räumliche oder zeitliche Betrachtungspunkte mo-
delliert werden sollen [46].
Durch partielle Differentialgleichungen und mithilfe der Kirchhoff’schen Ge-
setze werden bei dieser Modellierungsart die Beziehungen und das Verhalten
beschrieben. Hauptsächlich unterscheidet sich diese Modellierungsart durch die
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Dimensionalität, wie Abb. 2.10 (b) verdeutlicht. Die 1-D bzw. diskrete Punktbe-
trachtung des Lumped-Parameter-Modells wird durch eine Mehrdimensionalität
und kontinuierliche räumliche und zeitliche Variation ersetzt.
Ein Anwendungsbeispiel hierfür ist die Telegraphengleichung, die ursprünglich
zur Beschreibung der Ausbreitung elektrischer Signale auf Übertragungsleitun-
gen über mehrere Kilometer genutzt wurde. In diesem Kontext spielt neben der
zeitlichen auch die räumliche Ausbreitung eine wichtige Rolle, um alle Ände-
rungen der elektrischen Signale auf der Leitung erfassen zu können [46, 48, 49].

2.2.3 Vergleich der Modelle im Stand der Technik
Für die aus der Literatur bereits zahlreich bekannten Modelle stellt Tabelle 2.1 in
Anlehnung an [50] eine Übersicht über einige bestehende Modelle dar und fasst
die wesentlichen Unterschiede zusammen.
Neben der Klassifikation in Lumped- und Distributed-Parameter-Modelle kön-
nen diese Modelle auch nach ihrer Topologie, den Parametrisierungsmethoden
und weiteren charakteristischen Hauptmerkmalen wie dem Frequenzbereich so-
wie der Berücksichtigung von Motorstrukturen, hauptsächlich Rotor und Motor-
lager, eingeteilt werden. Darüber hinaus kann in der Art der Simulationsdomäne
unterschieden werden [50, 58].
Die Topologien der in der Literatur bekannten Modelle können dabei grundsätz-
lich in die in Abb. 2.11 dargestellten Schaltkreisen eingeteilt und Derivate davon
abgeleitet werden.
In Abb. 2.11 (a) wird das Modell von Carpaneto [59] dargestellt, das der Autor
bis zu einer Frequenz von 1MHz für valide erachtet. Die HF-Parametrisierungen
für die MotorgehäusewiderständeRg, WirbelstromverlusteRe, die Statorstreuin-
duktivität Ls und die verteilte parasitäre Kapazität Cg zwischen Wicklung und
Stator wurden für Asynchronmaschinen durch Messungen abgeleitet.
Schinkel [60] erweitert das Modell in Abb. 2.11 (b) durch die Aufteilung der
Kapazität zwischen den Wicklungen und dem Statorgehäuse sowie dessen Gül-
tigkeit bis 30MHz. Verbesserungen des Modells wurden durch Hinzufügen einer
LT-RT-CT - Kombination in Abb. 2.11 (c) von Moreira [61] erreicht. Hierbei
werden zusätzliche Resonanzen aufgrund von Kapazitätseffekten zwischen den
Windungen erfasst.
Das Modell von Magdun [62] in Abb. 2.11 (d) kombiniert die Modelle von
Abb. 2.11 (a) und 2.11 (b). Zur Verbesserung des Modells wird die Induktivi-
tät Lc der Zuleitung zum Motor berücksichtigt und die Kapazitäten Cg1 und Cg2
teilen sich einen gemeinsamen Punkt am Gehäuse, an dem im vollständigen Mo-
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Autor Modell-
ierungsart

Frequenz-
bereich Domäne Parametri-

sierung Rotor Lager

[51] Distributed 1Hz -
20MHz Zeit Messungen Nein Nein

[46] Distributed
+ Lumped

1 kHz -
100MHz

Zeit +
Frequenz

Analytisch +
Messungen Nein Nein

[52] Lumped 10 kHz -
10MHz Frequenz Messungen Nein Nein

[49] Lumped 1 kHz -
10MHz

Zeit +
Frequenz FEM Nein Nein

[53] Lumped 10 kHz -
1MHz Frequenz FEM Nein Nein

[54] Lumped 100Hz -
10MHz Frequenz FEM +

Analytisch Ja Nein

[55] Lumped 150 kHz -
10MHz

Zeit +
Frequenz Messungen Ja Ja

[56] Lumped 10Hz -
10MHz

Zeit +
Frequenz Analytisch Ja Ja

[57] Lumped 30Hz -
5MHz

Zeit +
Frequenz

FEM +
Analytisch Ja Ja

[E3] Lumped 1 kHz -
10MHz

Zeit +
Frequenz

Analytisch +
Messungen Nein Nein

Tabelle 2.1: Übersicht über die HF-Modelle in der Literatur in Anlehnung an [50, 58]

dell die KapazitätCRS zwischen Rotor und Stator sowie die LagerkapazitätenCL
verbunden sind [62].
Hinsichtlich der Simulationsdomäne werden die Modelle teilweise für den Zeit-
und teilweise für den Frequenzbereich verwendet. Wenn lediglich die Impe-
danzkurven der betrachteten elektrischen Maschine simuliert werden sollen,
reicht die Frequenzdomäne aus. Für die Auswertung der transienten Spannungs-
und Stromverläufe ist die Zeitdomäne erforderlich. Die Frequenzabhängigkeiten
der einzelnen elektrischen Elemente werden dabei vereinzelt durch RL-Leiter-
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Abbildung 2.11: Unterscheidung der HF-Modelltopologien

Modelle modelliert oder mithilfe eines Foster-Netzwerks und Vektor-fitting-
Methoden parametrisiert, um Skin- und Proximity-Effekte abzubilden [50].
Die in der Übersicht in Tabelle 2.1 dargestellten Modelle adressieren zwar alle
das grundlegende Impedanzverhalten der Maschine, berücksichtigen jedoch un-
terschiedliche Hochfrequenzphänomene oder Teile der Maschine. Insbesondere
wird der Einfluss des Rotors in einigen Modellen nicht oder nur unzureichend
einbezogen, was vor allem bei permanentmagneterregten Synchronmaschinen
(PMSM) mit vergrabenen Magneten eine zu wesentliche Vereinfachung darstellt.
Während Ruiz-Sarrio [53] zeigt, dass der Rotor in seinem Fall lediglich einen
vernachlässigbaren Einfluss hat, belegen Impedanzmessungen an den eigenen
untersuchten Motoren hingegen einen signifikanten Einfluss des Rotors [E4].
Darüber hinaus berücksichtigen nur wenige Modelle die Lager, so bspw. [54, 56,
57], da ihr Einfluss im Stillstand vernachlässigt werden kann oder erst bei der Si-
mulation von Lagerströmen von Bedeutung ist. Weitere relevante Einflüsse, wie
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die Verlustcharakteristik des Statorblechs und dessen Dämpfungseffekt auf die
Impedanzkurve gelten als äußerst schwer zu quantifizieren und werden daher in
der Literatur häufig nur empirisch abgeschätzt [63]. Zudem werden nicht in allen
Modellen die Leiter-Leiter-KapazitätenCij einbezogen, wobei diese zusätzliche
Resonanzen hervorrufen können, wie in [57, 60] gezeigt wird.

Eigener Beitrag zum Stand der Technik

In der eigenen Forschungstätigkeit wurde ein Statormodell auf Einzelnut-
Ebene entwickelt, das die konkreten Positionen der einzelnen Spulenseiten einer
Hairpin-Wicklung berücksichtigt, da diese sich durch induktive und kapazitive
Kopplungen gegenseitig beeinflussen. Die elektrischen Ersatzschaltbildelemente
dieses Modells wurden dabei auf Basis von Impedanzmessungen oder mithilfe
analytischer Gleichungen parametrisiert [E3].
In der Folgepublikation [E5] wird die Validität des Modells im Frequenzbereich
durch Impedanzmessungen und im Zeitbereich durch die Anregung mit sinus-
förmigen Spannungen mit unterschiedlichen Frequenzen bestätigt.
Die wissenschaftliche Problemstellung hinsichtlich der zweckmäßigen Model-
lierung der umrichterbedingten Hochfrequenzeffekte sowie des vollständigen
strukturellen Aufbaus des Gesamtmotors, nicht nur des Stators, wird in die-
sen Publikationen jedoch nicht geklärt. Daher folgt in [E4] ein umfassenderes
Gesamtmotormodell, das alle HF-relevanten strukturellen Teile des Motors be-
rücksichtigt. Die Parametrisierung dieses Modells erfolgt dabei mittels FEM.
Das Modell der vorliegenden Arbeit, wie in Kapitel 3 ausführlich behandelt,
grenzt sich von den Literaturmodellen dadurch ab, dass die Parametrisierung die
Magnetisierungsstrom- und Frequenzabhängigkeit des Eisenmaterials sowie das
drehzahlabhängige Impedanzverhalten der Lager umfasst und indes ausschließ-
lich auf Geometrie- und Materialdaten basiert.
Darüber hinaus berücksichtigt das eigene Modell die durch den Rotor induzierte
Spannung und erweitert damit die bestehende Literatur um die betriebspunktab-
hängige Betrachtung.
Die weitere, für die Praxis relevante Modellerweiterung umfasst die Berück-
sichtigung der diskret vom Pulswechselrichter und seinen schnellschaltenden
Leistungshalbleitern eingeprägten transienten Hochfrequenzphänomene, sodass
bereits in frühen Entwicklungsstadien Erkenntnisse über die Wechselwirkungen
im Motor gewonnen werden können.

27



Kapitel 2 Grundlagen und Stand der Technik

2.3 Frequenzspektrum der umrichterbedingten
PWM-Spannung

Zur Charakterisierung des EMV-Verhaltens von Pulswechselrichtern untersucht
[64] das Spektrum einfacher Pulse. Ein einzelner Taktimpuls kann als Tra-
pezimpuls betrachtet und mithilfe der Fourier-Transformation kann, gemäß der
allgemeinen Definition in Gleichung (2.5), Rückschluss auf das Frequenzspek-
trum gezogen werden.

X(f) =
1

T

∫ +∞

−∞
x(t) · ejωt dt (2.5)

Die Methode der schnellen Fourier-Transformation (engl. Fast-Fourier-
Transformation - FFT) ist ein spezieller Algorithmus zur Berechnung der
Fourier-Transformation eines diskreten periodischen Signals. Hierbei wird das
Zeitsignal in dessen einzelne Spektralkomponenten zerlegt und gibt dadurch
Aufschluss über seine Zusammensetzung. Die allgemeine Formel für die
diskrete Fourier-Transformation eines Signals x[n] der Länge N lautet:

X[k] =

N−1∑
n=0

x[n] · e−j 2πN kn (2.6)

Hierbei steht X[k] für den jeweiligen Anteil der Komponente im Frequenz-
bereich mit Index k, während x[n] den n-ten Abtastwert des Eingangssignals
beschreibt [65]. Es lässt sich damit abschätzen, welche Amplituden im hohen
Frequenzbereich auftreten.
Bei der FFT-Analyse kann die Fensterfunktion entscheidenden Einfluss auf die
Ergebnisse und Genauigkeit haben, da sie sowohl die Frequenzauflösung als
auch die Signalränder beeinflusst. Für die vorliegende Arbeit wurde die gleich-
verteilte bzw. Rechteck-Fensterfunktion gewählt. Diese modifiziert das Signal
nicht, wodurch Randeffekte zwar erhalten bleiben, einzelne Frequenzkompo-
nenten jedoch nicht gewichtet werden, sodass das vollständige, ursprünglich
gemessene Frequenzspektrum der transienten Signale berücksichtigt wird. Um
zusätzlich Aliasing-Effekte und Verzerrungen zu vermeiden, wurde gemäß dem
Nyquist-Abtasttheorem die Abtastfrequenz als ein Vielfaches der höchsten zu
betrachtenden Frequenzkomponente des Signals gewählt.
Neben dem ideal symmetrischen, trapezförmigen Ausgangsspannungssignal ei-
nes Frequenzumrichters ist in Abb. 2.12 (a) das unsymmetrische, der Praxis
näherkommende und messbare Pendant einer Modellrechnung dargestellt. In der
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Abbildung 2.12: Ausgangsspannung eines Frequenzumrichters sowie die zugehörige
Hüllkurve des Frequenzspektrums - jeweils normiert auf die halbe Zwi-
schenkreisspannung uZK/2 nach [66, 67]

zugehörigen Abb. 2.12 (b) sind die Signale der Modellrechnung in den Frequenz-
bereich transformiert, sodass sich die im unteren Bild gezeigten Hüllkurven der
Frequenzspektren ergeben [66, 67].
Abhängig von der Schaltdauer τ der Leistungshalbleiter können die Amplituden
der hochfrequenten Anteile der Ausgangsspannung einige Millivolt betragen, die
bis in den Frequenzbereich um 100 MHz reichen [68].
Die Studie [67] zeigt, dass das hochfrequente Störspektrum vom eingeregel-
ten Modulationsindex mη des Umrichters abhängt. Wird mη zu null, werden
die Halbbrücken aller drei Phasen simultan vom gleichen Schaltzustand umge-
schaltet, und es findet ein Wechsel zwischen den Nullspannungszeigern statt.
Die Spannung jedes Wicklungsstrangs und folglich auch die Gleichtaktspan-
nung, bezogen auf den symmetrischen Nullpunkt des Umrichters, nehmen nur
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die positiven oder negativen Werte des Umrichterzwischenkreises ±uZK/2 an.
Dies entspricht dem Worst-Case-Szenario hinsichtlich der EMV-Störspannung
sowie der maximalen Common-Mode-Belastung des Motors [69].
Wie in Abschnitt 2.1.3 angekündigt, soll eine FFT-Analyse der PWM-Spannung
den relevanten Frequenzbereich für die entwickelte Motormodellierung de-
finieren und so das Spektrum der Hüllkurve eingrenzen. Für diesen Zweck
wurde am Elektrotechnischen Institut (ETI) ein SiC-Halbleitermodul vom Typ
Wolfspeed CRD300DA12E-XM3, exemplarisch für den Einsatz in Automotive-
Traktionsumrichtern, am Doppelpulsprüfplatz vermessen [70].
Die Doppelpulsmessung ist eine Methode zur Charakterisierung von Halbleitern
und ermöglicht Schaltverluste und elektrische Eigenschaften wie Durchlasswi-
derstand, Sperrverluste, Schaltverluste und Schaltgeschwindigkeit zu identifizie-
ren [71].
Abb. 2.13 zeigt die gemessene Drain-Source-Spannung uDS am SiC-
Halbleitermodul sowie das zugehörige Amplitudenspektrum zum Einschaltzeit-
punkt und damit, welche HF-Anteile in der CM-Spannung am Motorklemmbrett
auftreten können.
Die Untersuchung einer einzigen Einschaltsequenz erfolgt unter der Annahme,
dass sich das Schaltverhalten bei jedem Schaltvorgang invariant wiederholt. Zu-
dem wird angenommen, dass die Motorzuleitung vom Umrichterausgang, die
in der Praxis unterschiedliche Längen haben kann, bereits in der Messung be-
rücksichtigt ist [66]. Die aus der Hochfrequenztechnik bekannten Effekte der
Reflexion und Signallaufzeit, die zu zusätzlichen Überspannungen am Mo-
tor führen können [72], werden nicht separat ausgewiesen, sondern als im
Frequenzspektrum beinhaltet betrachtet. Prinzipiell wirkt der Motor wie eine
nicht-angepasste Abschlussimpedanz mit induktivem Charakter für die Motor-
zuleitung. An den Motorklemmen können deshalb Reflexionen mit doppelter
Amplitude der Umrichterausgangspannung auftreten [72].
Nach [66] ist es aufgrund der vielfältigen Faktoren oftmals nicht möglich vor-
herzusagen, ob die konkrete Konstellation zu Überspannungen führt. Um teure
zusätzliche Filtermaßnahmen zu vermeiden, wird in der Automobilindustrie ver-
sucht, die Leitungslängen möglichst kurz zu halten. Folgerichtig entwickelt sich
der Trend zu vollintegralen Antriebseinheiten, bei denen der Umrichterausgang
direkt an den Motoranschlussklemmen sitzt, wie beispielsweise beim Motor des
BMW i3s oder Lucid Airs [D1, D2].
In Abb. 2.13 (a) ist die schnelle Anstiegsrate der Spannung du/dt von SiC-
Leistungshalbleitern, die hier ca. 14,7 kV

µs beträgt, deutlich erkennbar, wobei
gleichzeitig auch die damit verbundenen Problematiken sichtbar werden. Die
Spannung erreicht eine Amplitude von ca. 1100V, was ca. dem 1,375-fachen
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Abbildung 2.13: Drain-Source Spannung beim Schaltvorgang

der Zwischenkreisspannung entspricht. Das zugehörige Amplitudenspektrum
in Abb. 2.13 (b) verdeutlicht zudem, dass hochfrequente parasitäre Spannungs-
anteile mit nicht vernachlässigbaren Spannungsamplituden im Bereich weit
oberhalb 1MHz hervorgerufen werden.
Basierend auf dieser Messung wird der für die Modellierung eines Motors re-
levante Frequenzbereich zwischen 1 kHz und 30MHz definiert. Dies entspricht
dem Bereich zwischen der minimalen Trägerfrequenz eines üblichen Frequenz-
umrichters und ca. dem Dreifachen der 3-dB-Grenzfrequenz des vermessenen
SiC-Halbleitermoduls und deckt somit insbesondere die dominanten Resonanz-
frequenzen des betrachteten Motors und seiner Wicklung ab [73].
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Kapitel 3

Modellierung der
Hochfrequenz-Effekte in
Elektromotoren mit
Hairpin-Wicklung

Im folgenden Kapitel wird die Modellbildung und die mathematische Beschrei-
bung zur Analyse der transienten Spannungsverteilung sowie der parasitären
HF-Effekte in Elektromotoren mit Hairpin-Wicklungen ausführlich dargelegt.
Abgrenzend von den Veröffentlichungen [E3, E4] und insbesondere zur Er-
weiterung des Stands der Technik liegt der Fokus auf der Entwicklung eines
betriebspunktabhängigen Gesamtmotormodells und der Vorausberechnung der
Parametrisierung ausschließlich auf der Basis von vorgegebenen Geometrie- und
Materialdaten einer elektrischen Maschine.

3.1 Modellaufbau durch frequenzabhängige
elektrische Elemente

Für die Modellierung einer elektrischen Maschine wurde ein zweckmäßiges
elektrisches Ersatzschaltbild aufgebaut, das in Abb. 3.1 dargestellt ist. Dieses
Ersatzschaltbild umfasst alle strukturellen und für die parasitären Effekte rele-
vanten und wirkenden Widerstände, Induktivitäten und Kapazitäten zwischen
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Abbildung 3.1: Gesamtstruktur des Lumped-Parameter-Motormodells

den verschiedenen geometrischen Abschnitten des Motors. Aus Gründen der
Übersichtlichkeit wird auf die Unterstriche bei den komplexen Ersatzschaltbild-
elementen verzichtet.
Im Gesamtmotormodell liegt der Fokus dennoch primär auf dem Stator und sei-
ner Hairpin-Wicklung. Das Modell der mehrsträngigen Wicklung wird aufgrund
seiner Komplexität in Abb. 3.1 nur vereinfacht durch drei serielle Impedanzen
dargestellt. Dabei repräsentiert ZU,V,W den Wicklungsteil im Blechpaket, ge-
trennt von den zwei Wickelkopfteilen ZWK. Die ausführliche Modellierung der
Wicklung in einer einzelnen Nut wird in Abb. 3.2 dargestellt.
Im Gesamtmotormodell werden darüber hinaus auch die parasitären elektrischen
Pfade des Rotors wie bspw. über die Motorlager modelliert. Aus Symmetriegrün-
den werden dabei die Kapazitäten CWS, CWR und CSR jeweils in zwei parallele
Kapazitäten aufgeteilt.
Für die Modellierung der Hairpin-Statorwicklung ist kongruent zur Veröffent-
lichung [E3] ein Lumped-Parameter-Ansatz auf Nut- und Spulenseiten-Ebene
zweckmäßig. Wie Abb. 3.2 darstellt, liegen in jeder der NN Nuten, NL Spulen-
seiten, die durch frequenzabhängige Widerstände Rs,i, komplexe Statorindukti-
vitäten Ls,i sowie deren (NN ·NL)× [(NN ·NL)− 1] gegenseitige Kopplungen
Mi,j modelliert werden.
Zudem wird eine Spulenseite mit zwei Kapazitäten versehen, die das elektrische
Feld beschreiben, das sich über das Isoliermaterial zum Statorblechpaket CG,i
und zwischen benachbarten Leitern Ci,j erstreckt. Parallel zu jeder Kapazität
wird ein Leitwert GG,i bzw. Gi,j eingeführt. Dieser beschreibt die dissipative
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Abbildung 3.2: Lumped-Parameter-Modellierung der Wicklung bzw. von ZWK und
ZU,V,W in Abb. 3.1 - exemplarisch für eine Nut mit NL Spulenseiten

Leistung, die in Isoliermaterialen auftritt, wenn sie einem elektrischen Wechsel-
feld ausgesetzt sind.
Um das Modell um die Betriebspunktabhängigkeit zu erweitern, wird die durch
den Rotor induzierte Spannung uP eingeführt. Deren Kopplung mit jedem einzel-
nen Leiter einer Nut wird dabei durch die Spannungsquelle uP,i berücksichtigt.
Zudem wird das drehzahlabhängige Impedanzverhalten der beiden Lager durch
die Einführung jeweils eines R-CL-Kreises und eines Schalters modelliert.
Bei geöffnetem Schalter verhält sich das Lager kapazitiv, was dem Verhal-
ten bei hohen Drehzahlen bzw. unter hydrodynamischen Schmierbedingungen
entspricht. Ist der Schalter geschlossen, wird das Lager aufgrund des vernach-
lässigbaren Widerstands kurzgeschlossen, was den Schmierbedingungen bei
metallischem Kontakt, üblicherweise bei Stillstand und geringen Drehzahlen,
entspricht [E1, E2].
Für den Wickelkopfteil jeder Spulenseite lässt sich ein äquivalentes Ersatzschalt-
bild aus RWK-LWK-Elementen zeichnen, die mit den Entitäten des Nutanteils
verbunden sind. Die Kapazitäten und zugehörigen parallelen Leitfähigkeiten
werden aufgrund der relativ zum Blechpaket sehr kleinen Werte vernachlässigt.
Des Weiteren wird auf die induktive und kapazitive Kopplung zwischen den Lei-
tern im Wickelkopf verzichtet. Eine Sensitivitätsanalyse zur Untersuchung des
Einflusses der Kopplungen im Wickelkopf [E6] sowie [74] zeigen, dass diese
keine signifikanten Auswirkungen auf die Impedanzkurve haben und somit ver-
nachlässigt werden können.
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Vervollständigt wird das Gesamtmotormodell in Abb. 3.1 durch die Modellie-
rung der zirkularen Lagerströme in Folge eines HF-Ringflusses. Hierfür wird
eine zusätzliche Impedanz im Stator ZStator und im Rotor ZRotor eingeführt. Da
der hochfrequente Erdstrom des Stators den zeitlich veränderlichen Common-
Mode-Fluss hervorruft, der eine Spannung in der Rotorwelle induziert und jene
wiederum die zirkularen Lagerströme treibt, kann die Maschine laut [40] als
Transformator betrachtet werden. Mithilfe MSR im Gesamtmotormodell wird
die Kopplung zwischen den beiden Strompfaden modelliert.

3.2 Mathematisch-analytische Beschreibung
des Modells

Zur mathematischen Beschreibung des Motormodells werden anhand der
Abb. 3.1 und 3.2 und gemäß den Kirchhoff’schen Regeln [75] alle Knoten-
und Maschengleichungen aufgestellt und in das Differentialgleichungssystem
(A.1) überführt. Mithilfe der Fourier-Transformation x(t) c s X(f) nach
Gleichung (2.5) werden anschließend die Gleichungen vom Zeit- in den Fre-
quenzbereich transformiert, sodass sich für jede der Nf betrachteten Frequenz-
stützstellen das Gesamtgleichungssystem (3.1) in Matrix-Vektorform der Größe
[(NN ·NL · 9) + 7]×Nf ableitet.

~iB =~iCM,B +~iCM,Rotor,B +~iL (3.1a)
~iA =~iCM,A +~iCM,Rotor,A +~iL (3.1b)

~uWK,B − ~uB = (RWK + jω ·LWK) ·~iB (3.1c)

~uWK,A − ~uA = (RWK + jω ·LWK) ·~iA (3.1d)

~uB − ~uA = (Rs + jω ·Ls) ·~iL + ~uP (3.1e)
~iCM,B = C · jω · (~uB − ~uStator) +G · (~uB − ~uStator) (3.1f)
~iCM,A = −

(
C · jω · (~uA − ~uStator) +G · (~uA − ~uStator)

)
(3.1g)∑

~iCM,Rotor,B =~iCM,SR,B +~iLager,B +~iRotor (3.1h)∑
~iCM,Rotor,A =~iCM,SR,A +~iLager,A +~iRotor (3.1i)

~uRotor,B − ~uRotor,A = RRotor ·~iRotor + jω ·MSR · (
∑
~iCM,B −

∑
~iCM,A) (3.1j)

~iCM,Rotor,B = CWR · jω · (~uB − ~uRotor,B) (3.1k)
~iCM,Rotor,A = −CWR · jω · (~uA − ~uRotor,A) (3.1l)

36



Kapitel 3 Modellierung der HF-Effekte in Elektromotoren mit Hairpin-Wicklung

~iLager,B = −CL,B · jω · (~uRotor,B − ~uStator) (3.1m)
~iLager,A = CL,A · jω · (~uRotor,A − ~uStator) (3.1n)
~iCM,SR,B = CSR · jω · (~uRotor,B − ~uStator) (3.1o)
~iCM,SR,A = −CSR · jω · (~uRotor,A − ~uStator) (3.1p)

Die Transformation vom Zeit- in den Frequenzbereich und die Überführung des
Gleichungssystems in Matrixform erlaubt eine kompakte Formulierung sowie
das Lösen der Nf diskret vorgegebenen Frequenzen. Da jede diskrete Frequenz
ein eigenes algebraisches Gleichungssystem bildet, kann die Frequenzabhän-
gigkeit der elektrischen Ersatzschaltbildelemente berücksichtigt werden. Die
komplexen Ersatzschaltbildelemente, wie bspw. Ls, ergeben sich aus der in Ka-
pitel 4 beschriebenen Parametrisierungsmethodik.

3.3 Modellierung der Nebenbedingungen
Das Wickelschema bzw. die Schaltfolgen der einzelnen Spulenseiten im Wickel-
kopf, aber auch die Schaltungsart, Stern- oder Dreieck, sowie die Anschlüsse
am Klemmbrett, Umrichter oder Impedanzanalysator verändern die Vektoren
der bekannten und unbekannten Größen (A.2) und (A.3) und ergeben sich
aus unterschiedlichen Nebenbedingungen. Diese müssen bei der Lösung des
Modells berücksichtigt und somit die Gleichungssysteme (3.1) und (A.1) dem-
entsprechend erweitert werden. Im folgenden Abschnitt wird die mathematische
Formulierung aller Nebenbedingungen beschrieben.

3.3.1 Wickelschema
Beim Design eines Elektromotors werden Wicklungen häufig gesehnt, um eine
sinusförmigere Verteilung des Magnetfelds über den Luftspaltumfang zu errei-
chen. Dadurch können Oberfelderscheinungen reduziert und somit der Dreh-
momentverlauf, die Geräuschanregung und weitere unerwünschte NVH-Effekte
positiv beeinflusst werden [26, 76]. Neben den elektromagnetischen Auswirkun-
gen kann das Wickelschema auch auf die Ausbildung von Ausgleichsströmen in
parallelen Zweigen, auf die Beanspruchung des Isoliersystems und andere para-
sitäre Effekte Einfluss nehmen [E3, 77].
In Abb. 3.3 werden exemplarisch zwei Wickelschemata gezeigt, in Abb. 3.3 (a)
ohne Sehnung, in Abb. 3.3 (b) mit 5/6-Sehnung. Mit einer 5/6-Sehnung bei Loch-
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(a) Wickelschema ohne Sehnung
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Nut 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
Lage 1
Lage 2
Lage 3
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Lage 6

(b) Wickelschema mit 5/6-Sehnung
Abbildung 3.3: Exemplarische Wickelschemata mit NN = 12, Lochzahl q = 2 über zwei

Polteilungen (+) und (−)

zahl q = 2, können die fünften und siebten harmonischen Oberfelder stark
verringert werden, jedoch ist dafür eine aufwändigere Phasenisolierung und eine
besondere Gestaltung der Wickelköpfe nötig [76, 78, 79].
Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wurde die Schaltung im Wickelkopf bzw.
das Erstellen aller Nebenbedingungen derart automatisiert, dass das Wickel-
schema in tabellarischer Form vorliegen muss. Der zugrunde liegende Algorith-
mus benötigt hierzu lediglich alle Basisinformation der Wicklung, wie Anzahl
der NutenNN, Anzahl der Spulenseiten pro NutNL, Anzahl der Strängem sowie
die Anzahl der parallelen Zweige pro Strang a, um u.a. die Anzahl der Leiter pro
Parallelzweig eines Strangs zN, zu berechnen.
Gemäß der Schaltungsgesetze im Gleichungssystem (3.2) erweitert der Algorith-
mus die Gleichungssysteme (A.1) und (3.1).

uWK,B,i = uWK,B,i+1 i=1...zN−1 (3.2a)
uWK,A,i = uWK,A,i+1 i 6=zN (3.2b)

iB,i = −iB,i+1 i=1...zN−1 (3.2c)
iA,i = −iA,i+1 i 6=zN (3.2d)
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3.3.2 Stern-Dreieck-Schaltung
Die Wahl zwischen Stern- und Dreieckschaltung beim Motordesign hängt von
verschiedenen Faktoren wie Spannungsverfügbarkeit, Stromtragfähigkeit und
anderen Betriebsbedingungen ab. So kann bei Asynchronmaschinen im Netzbe-
trieb durch Umschalten von Stern auf Dreieck ein verbessertes Anlaufverhalten
erzielt werden [80]. Die Stern-Dreieck-Umschaltung ist allerdings durch den Ein-
satz von Frequenzumrichtern hinfällig geworden.

Sternschaltung

In der Sternschaltung bilden die drei Enden einer dreisträngigen Wicklung den
gemeinsamen Sternpunkt. Die sich für jeden Parallelzweig j = 1...a zusätzlich
ergebenden Nebenbedingungen sind im Gleichungssystem (3.3) dargelegt.

uj,U,zN
= uj,V,zN

= uj,W,zN
j=1...a (3.3a)

a∑
j=1

(
ij,U,zN

+ ij,V,zN
+ ij,W,zN

)
= 0 (3.3b)

Dreieckschaltung

In einer Dreieckschaltung wird das Ende eines Strangs mit dem Anfang des
nächsten Strangs verbunden. Somit bilden die Stränge der Wicklung ein ge-
schlossenes Dreieck. Aus diesen Überlegungen wird das Gleichungssystem (3.1)
bzw. (A.1) mit den zusätzlichen Nebenbedingungen aus Gleichungssystem (3.4)
erweitert.

uj,U,1 = uj,W,zN
j=1...a (3.4a)

uj,V,1 = uj,U,zN
j=1...a (3.4b)

uj,W,1 = uj,V,zN
j=1...a (3.4c)

uj,U1-V1 + uj,V1-W1 + uj,W1-U1 = 0 j=1...a (3.4d)
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Abbildung 3.4: Anschlusskonfigurationen am Impedanzanalysator - exemplarisch für
eine dreisträngige Wicklung mit zwei Parallelzweigen

3.3.3 Schaltung am Motorklemmbrett
Gleichermaßen muss zur Berücksichtigung der diversen Möglichkeiten der
Anschlusskonfiguration am Impedanzanalysator, die in Abb. 3.4 für den
Differential-Mode (DM) und den Common-Mode (CM) skizziert sind, das al-
gebraische Gleichungssystem (3.1) bzw. das Differentialgleichungssystem (A.1)
vervollständigt werden.
Darüber hinaus sind für den Zwei-Level-Umrichterbetrieb und dessen acht mög-
liche Schaltzustände, die sich aufgrund der PWM-Modulation (siehe Abb. 2.3)
ergeben, unterschiedliche Nebenbedingungen in den Gleichungssystemen zu be-
rücksichtigen.

Differential-Mode-Impedanzmessung

In Abb. 3.4 (a) ist die Prinzipdarstellung der Anschlüsse von den Motorklem-
men zum Impedanzanalysator gezeigt. Für die übliche, aus der Literatur bekannte
DM-Messung wird zwischen Strang U und den kurzgeschlossenen Strängen V
und W gemessen [81]. Es sind aber auch alternierende Anschlusskonfiguratio-
nen möglich, um bspw. die Winkelabhängigkeit eines permanenterregten Rotors
mit vergrabenen Magneten aufzuzeigen. Die mathematische Darstellung für den
standardmäßigen DM-Fall ist im Gleichungssystem (3.5) dargelegt.
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uj,U,1 = uLCR,+ j=1...a (3.5a)
uj,V,1 = uj,W,1 = uLCR,− j=1...a (3.5b)

uj,U,1 = uj+1,U,1 j=1...(a−1) (3.5c)
uj,V,1 = uj+1,V,1 j=1...(a−1) (3.5d)
uj,W,1 = uj+1,W,1 j=1...(a−1) (3.5e)

Common-Mode-Impedanzmessung

Analog wird in Abb. 3.4 (b) das Anschlussprinzip zum Impedanzanalysator in
CM-Konfiguration gezeigt. Hierfür werden alle drei Stränge U, V und W kurzge-
schlossen und gegenüber dem Statorgehäuse gemessen [82]. Die mathematische
Darstellung für die grundlegende CM-Konfiguration ist im Gleichungssystem
(3.6) beschrieben.

uj,U,1 = uj,V,1 = uj,W,1 = uLCR,+ j=1...a (3.6a)
uStator = uLCR,− (3.6b)

Umrichterbetrieb

In Abb. 2.3 ist bereits das Prinzip der PWM-Signale eines dreiphasigen Zwei-
Level-Pulswechselrichters gezeigt. Die Amplituden und Phasenlagen der Soll-
spannungen stellt ein solcher nur im Mittel anhand der diskreten Werte seiner
Zwischenkreisspannung und in Abhängigkeit vom Spannungsraumzeiger. So
können nach dem klassischen zweistufigen PWM-Modulationsverfahren am Mo-
torklemmbrett nur die in Tabelle 3.1 dargestellten acht Zustände auftreten [83].
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Schaltzustand (sU,V,W) Phase U Phase V Phase W

1 -1 -1 -1
2 +1 -1 -1
3 -1 +1 -1
4 -1 -1 +1
5 -1 +1 +1
6 +1 -1 +1
7 +1 +1 -1
8 +1 +1 +1

Tabelle 3.1: Schaltzustände eines PWM-Umrichters

Da vier Schaltzustände lediglich das umgekehrte Vorzeichen zeigen, reduziert
sich die Anzahl der zu modellierenden Modi auf vier.
Das algebraische Gleichungssystem (3.1) bzw. das Differentialgleichungssystem
(A.1) wird somit aus der Kombination der Zustände sU,V,W(i) in Tabelle 3.1 und
Gleichungssystem (3.7) für jeden Parallelzweig j eines Strangs erweitert.

uj,U,1 = sU(i) ·
uZK

2
(3.7a)

uj,V,1 = sV(i) ·
uZK

2
(3.7b)

uj,W,1 = sW(i) · uZK

2
(3.7c)

Nebenbedingungen weiterer Messbedingungen

Besondere Wicklungseigenschaften oder Messkonfigurationen können bei der
Modellierung von Fall zu Fall variieren und müssen in den Nebenbedingungen
abgedeckt werden. Eine DM-Messung lediglich eines Strangs mit aufgetrenn-
tem Sternpunkt, exemplarisch hier Strang U - Parallelzweig j, kann durch die
Nebenbedingungen (3.8) modelliert werden.
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uj,U,1 = uLCR,+ (3.8a)
uj,U,zN

= uLCR,− (3.8b)
ij+1,U,1 = ij+1,U,zN

= 0 (3.8c)
ij,V,1 = ij+1,V,1 = ij,V,zN

= ij+1,V,zN
= 0 (3.8d)

ij,W,1 = ij+1,W,1 = ij,W,zN
= ij+1,W,zN

= 0 (3.8e)

Im Fall der CM-Messung wird dann nur zwischen dem Strang U eines Parallel-
zweigs j und dem Statorgehäuse gemessen. Somit ergeben sich die Gleichungen
(3.9).

uj,U,1 = uLCR,+ (3.9a)
uStator = uLCR,− (3.9b)

ij,U,zN
= ij+1,U,1 = ij+1,U,zN

= 0 (3.9c)
ij,V,1 = ij+1,V,1 = ij,V,zN

= ij+1,V,zN
= 0 (3.9d)

ij,W,1 = ij+1,W,1 = ij,W,zN
= ij+1,W,zN

= 0 (3.9e)

Wird das Modell lediglich auf die Modellierung der Spannungsverteilung im
Stator ohne eingebauten Rotor angewendet, verkleinert sich das Gleichungssys-
tem (3.1) bzw. (A.1), da die Gleichungen für den Rotor und die Lager entfallen.
Die entfallenden Terme sind durch die Gleichungen (3.10) beschrieben.

~iCM,Rotor,B =~iCM,Rotor,A = 0 (3.10a)
~iCM,SR,B =~iCM,SR,A = 0 (3.10b)
~iLager,A =~iLager,B = 0 (3.10c)

~iRotor = 0 (3.10d)
~uP = 0 (3.10e)
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3.4 Lösung des Modells im Frequenz- und
Zeitbereich

Den Lösungsprozess des Modells und dessen Transformation in den Zeitbereich
zur Analyse der zeitlichen Spannungsverteilung, der zugehörigen Beanspru-
chung des Isoliersystems sowie der Maßnahmen gegen parasitäre Effekte wird
durch das Flussdiagramm in Abb. 3.5 zusammengefasst.

Lösung des elektrischen Ersatzschaltbilds
im Frequenzbereich

HF-Modell

Inverse Fourier-Transformation
X(f) c sx(t)

Auswertung

Transiente
Spannungsverteilung

Beanspruchung des
Isoliersystems

Berechnung der Impedanz
Z(f) = u(f)/i(f)

Signal u(f)

Auswertung

Z(f), φ(f) Re{Z(f)}, Im{Z(f)}

Abbildung 3.5: Flussdiagramm zur Lösung des Modells

Zusammengefasst wird nach Lösung des algebraischen Gleichungssystems (3.1)-
(3.10) von Abschnitt 3.1 entweder direkt die Impedanz im Frequenzbereich in
CM- oder DM-Schaltung berechnet oder eine Transformation mittels inverser
Fourier-Transformation durchgeführt. Damit wird die Lösung in den Zeitbereich
überführt.
Für die Anwendung der Lösungsmethode wird das System linearisiert betrachtet,
sodass jede Frequenzstützstelle zunächst einzeln berechnet und anschließend die
Lösungen gemäß dem Superpositionsprinzip superponiert werden. Durch vor-
herige Faltung des Modells im Zeitbereich bzw. Multiplikation im Bildbereich
mit einem beliebigen Eingangssignal am Motorklemmbrett können umrichter-
bedingte Spannungsüberhöhungen vorgegeben und so die Auswirkung auf die
transiente Spannungsverteilung modelliert und bewertet werden. Ferner ermög-
licht dies die Analyse der Wirkung von Maßnahmen gegen parasitäre HF-Effekte.
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Sowohl die Lösung im Frequenzbereich als auch die im Zeitbereich wird nach-
folgend näher erläutert.

3.4.1 Lösung im Frequenzbereich
Nachdem das Gleichungssystem (3.1) unter Berücksichtigung aller Nebenbe-
dingungen gelöst wurde, gibt es zu jedem der Nf betrachteten Frequenz-
punkte eine ÜbertragungsfunktionG(f,xn) für die Spannungen und Ströme der
[NN ·NL] Spulenseiten. Mathematisch beschreibt die ortsabhängige Transfer-
funktion G(f,xn) gemäß Gleichung (3.11) die Beziehung zwischen dem Ein-
und Ausgangssignal eines beliebigen örtlichen Punktes xn innerhalb des Mo-
tors.

G(f,xn) =
un(f,xn)

uin(f)
(3.11)

Zur Berechnung der Impedanz der Gesamtwicklung Z(f) wird nach Glei-
chung (3.12a) analog zum Vorgehen des Impedanzanalysators die Differenz-
spannung zwischen den Klemmen uLCR,+ und uLCR,− gebildet und durch den
Analysestrom iLCR dividiert.

Z(f) =
u(f)LCR,+ − u(f)LCR,−

i(f)LCR
(3.12a)

ϕ(f) = arctan
{

Im{Z(f)}
Re{Z(f)}

}
(3.12b)

Um vollständige Information über die Impedanz bzw. die Phasenlage zu erhalten,
wird der Phasenwinkel gemäß Gleichung (3.12b) berechnet. Die anschließende
graphische Darstellung ergibt die charakteristischen Verläufe einer DM- und
CM-Impedanzanalyse.

3.4.2 Lösung im Zeitbereich
Wird die Übertragungsfunktion G(f,xn) einer explizit gesuchten Spulenseite
xn mit einem beliebigen Eingangssignal uin(f), wie beispielsweise einer Si-
nusspannung mit ihrer Frequenz f , nach Gleichung (3.13a) im Frequenz- bzw.
Bildbereich multipliziert, liegt die gesuchte Potentialverteilung der Wicklung
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im Frequenzbereich vor. Diese kann anschließend durch die inverse Fourier-
Transformation nach Gleichung (3.13b) in den Zeitbereich überführt werden.

un(f) = uin(f) ∗G(f,xn) (3.13a)

x(t) =
1

2π

∫ +∞

−∞
X(f)·ej2πf df (3.13b)

Wird dies nun auf alle [NN ·NL] Spulenseiten angewandt, ergibt sich die transi-
ente Spannungsverteilung in der gesamten Wicklung bzw. im Motor.

Lokalisierung der maximalen Spannungsbeanspruchung

Mit Kenntnis der gesamten transienten Potentialverteilung kann die maximal
auftretende Spannung im Motor lokalisiert werden. Hierfür wird die Spannungs-
amplitude aller Spulenseiten nach Anregung eines bestimmten vorgegebenen
Signals, bspw. eines Sprungs, oder die Amplitude einer bestimmten Frequenz
f gesucht. Sollen alle Frequenzen gleichgewichtet berücksichtigt werden, kann
die Wicklung zunächst mit der δ-Impulsfunktion angeregt werden. Die Lokali-
sierung der maximal auftretenden Spannung gibt Aufschluss darüber, wo sich
mögliche favorisierte Orte für bspw. Teilentladungen oder andere Schäden des
Isoliersystems aufgrund transienter Spannungsüberhöhungen gegenüber dem ge-
erdeten Statorblechpaket befinden.

Lokalisierung der maximalen Beanspruchung des Isoliersystems

Mittels der transienten Spannungsausbreitung lässt sich zusätzlich ermitteln, wo
die Isolierung zwischen den Leitern besonders hoher elektrischer Beanspru-
chung und der Gefahr von Teilentladungen oder anderen Wicklungsschäden
ausgesetzt ist. Diese Erkenntnis kann ferner zur Optimierung des Motors hin-
sichtlich der Beanspruchung des Isoliersystems beitragen.
Die betragsmäßige Beanspruchung des Isoliersystems τiso zu einem beliebigen
Zeitpunkt t ergibt sich per Definition aus der Spannungsdifferenz ∆uk,ij(t)
zwischen zwei benachbarten Spulenseiten i und j innerhalb der Nut k gemäß
Gleichung (3.14).

τiso(t) = |∆uk,ij(t)| = |uk,i(t)− uk,j(t)| (3.14)
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Parametrisierung der
elektrischen
Ersatzschaltbildelemente

Zur Parametrisierung des in Abb. 3.1 und 3.2 vorgestellten Gesamtmotormodells
wurden verschiedene methodische Vorgehensweisen erarbeitet. Abschnitt 4.1
beschreibt eine analytische Parametrisierungsmethodik, während Abschnitt 4.2
die Berechnung mittels FEM darlegt, die zudem zur Validierung des analyti-
schen Ansatzes dient. Anschließend erfolgt in Abschnitt 4.5 der Vergleich beider
Methoden, gefolgt von einer abschließenden Diskussion, in der ihre Grenzen um-
fassend betrachtet werden.

4.1 Analytische Berechnung der
frequenzabhängigen Parametrisierung

Analytische Berechnungsmethoden sind gegenüber einer FEM hinsichtlich Res-
sourceneffizienz und Parametrierbarkeit klar im Vorteil und bieten außerdem
eine tiefere physikalische Problemeinsicht, im Idealfall ohne Nachteile in der
Genauigkeit hinnehmen zu müssen. Im Folgenden werden daher analytische An-
sätze zur Parametrisierung jedes Ersatzschaltbildelementtyps hergeleitet.
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α
α

(a) Kantenzerlegung in
zwei Teilflächen

(b) Effektive Elektrodenflächen der
zwei Kanten-Teilflächen

Abbildung 4.1: Methodik zur Berechnung der Kapazitäten unter Berücksichtigung von
schrägen Flächenkombinationen

4.1.1 Kapazitäten C und Konduktivitäten G

Kapazitäten C

Für die Berechnung der Kapazitätswerte wird in der Literatur, bspw. in [54],
häufig ein Plattenkondensator-Ansatz nach Gleichung (4.1) gewählt, wobei ein
Fehler von ca. 15% als akzeptabel erachtet wird [50].

C =
∑
i

ε0 ·εr ·
Axy

dxy
(4.1)

Eine eigene Sensitivitätsanalyse zur Fehlerfortpflanzung mit einer um 15% ska-
lierten Kapazitätsmatrix zeigt eine Abweichung der Impedanzkurven von bis zu
24,59%. Daher wird nachfolgend eine Methode zur genaueren Abbildung der
Geometrien von Nut und Leiter durch die Berücksichtigung der abgerundeten
Kanten der Leiter hergeleitet. Die Radien der Kanten werden hierfür in meh-
rere schräge Flächen aufgeteilt und die einzelnen parallelen Kapazitäten für die
jeweilige Flächen berechnet, die letztlich wieder zu einer Gesamtkapazität sum-
miert werden. Zur Darlegung der Methodik werden im Folgenden die Kanten in
nur zwei Teilflächen über die Winkelhalbierende, ausgehend vom Mittelpunkt
des Abrundungsradius, aufgespalten. Eine Prinzipskizze des Vorgehens ist in
Abb. 4.1 (a) zu sehen.

48



Kapitel 4 Parametrisierung der elektrischen Ersatzschaltbildelemente

Die Berechnungsmethodik für Plattenkondensatoren mit schrägen Flächenkom-
binationen nach Gleichung (4.2) kann nicht nur auf die neu gebildeten Schrägen
angewandt werden, sondern auch auf die Nutzahnschrägung nahe der Nutöff-
nung. Dabei beschreibt ∆A(x) die als linear angenommene Projektion der
Elektrodenflächen aufeinander sowie d(x) den sich linear ändernden Abstand
der Elektroden.

C =

∫
dC =

∫
ε0 ·εr ·

∆A(x)

d(x)
dx (4.2)

In Abb. 4.1 (b) ist exemplarisch die Ausbildung der Kapazitäten von zwei Spu-
lenseiten gegenüber den Nutinnenwänden dargestellt. Für die verbleibenden par-
allelen Flächen zwischen Leiter und Nutinnenwand werden nach Gleichung (4.1)
die Einzelkapazitäten berechnet und zur gesamten Kapazität C aufaddiert. Zu-
sätzlich ergibt die Schichtung von verschiedenen Dielektrika zur Isolierung
der Wicklung zwischen den Leitern und dem Statorblechpaket, üblicherweise
bestehend aus Isolierpapier und Tränkharz, eine Reihenschaltung von Permitti-
vitäten, die sich wiederum zu einer Gesamtpermittivität zusammenfassen lassen.
Die Berechnung der Kapazitäten zwischen benachbart liegenden Spulenseiten
erfolgt analog.

Konduktivitäten G

Der Isolationswiderstand einer neuen Niederspannungsmaschine liegt nach [84]
zwischen 5 und 10GΩ, der sich jedoch über die Lebensdauer auf 1MΩ verrin-
gern kann. Hersteller von Isoliermaterialien geben in ihren Datenblättern den
Verlustfaktor tan(δ) an, der die relative Höhe der dielektrischen Verluste des
Materials beschreibt [84]. Das Ergebnis des standardisierten tan(δ)-Tests kann
somit genutzt werden, um die parallele Konduktanz Gxy zur Kapazität Cxy im
elektrischen Ersatzschaltbild von Abb. 3.2 zu parametrisieren. Die Herleitung
erfolgt anhand des Stromzeiger-Diagramms in Bezug auf die anliegende Span-
nung UC,G. Durch Umstellen und Kürzen der Gleichung (4.3a) nach G ergibt
sich Gleichung (4.3b) bzw. die zugehörige Konduktanz G [85].

tan(δ) =
IG
IC

=
UC,G ·G

UC,G · 2π · f · C
(4.3a)

G = tan(δ) · 2π · f · C (4.3b)
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4.1.2 Widerstände R und Induktivitäten L

Aufgrund von Nutstreufeldern und Felddiffusionseffekten, häufig auch als Feld-
und Stromverdrängungseffekte bezeichnet, ist es unabdingbar, die elektromagne-
tischen Verhältnisse in der Nut bei der Widerstands- und Induktivitätsberechnung
zu berücksichtigen. Die Grundlage der analytischen Betrachtung der Felder fin-
den sich in den Maxwell-Gleichungen, insbesondere dem Ampère’schen Durch-
flutungsgesetz (4.4).

∇× ~H = ~J + ε0
∂ ~E

∂t
(4.4)

Unter Vernachlässigung des Verschiebungsstroms, beschrieben durch den letzten
Term in Gleichung (4.4), lässt sich der Zusammenhang zwischen dem Strom in
Materialien und dem herrschenden Magnetfeld über die Rotation des H-Felds
nach Gleichung (4.5) ausdrücken.

∇× ~H =

( ∂Hz

∂y − ∂Hy

∂z
∂Hx

∂z − ∂Hz

∂x
∂Hy

∂x − ∂Hx

∂y

)
= ~J (4.5)

So entspricht die Rotation desH-Felds, als lokale Form des Durchflutungssatzes
gerade der Stromdichte ~J an einer bestimmten Stelle. Eine mögliche partikuläre
Lösung der inhomogenen Maxwell-Gleichung stellt die Helmholtz-Gleichung
(4.6) dar. Im Allgemeinen ist diese eine homogene partielle Differentialgleichung
zweiter Ordnung mit der Eigenfunktion Φ und dem Eigenwert λ [86].

∇2Φ = λ · Φ (4.6)

Die Lösung des mathematischen Problems erfordert einige Nebenbedingungen
und Annahmen. Zunächst wird die Leitergeometrie vereinfacht, indem alle Run-
dungen der Leiter und ggf. der Nut durch Ecken approximiert werden. Zur
Berechnung der Felder wird außerdem ein Koordinatensystem eingeführt, des-
sen x-Achse im Nutgrund und die y-Achse entlang der Nutmitte verläuft. Die
Gesamtanpassung der Geometrie ist in Abb. 4.2 dargestellt.
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NL

2

1

...

(a) Originalgeometrie

x

y

NL

2

1

...

(b) Angepasste Geometrie

Abbildung 4.2: Anpassung der Nutgeometrie und des Koordinatensystems für die analy-
tische Berechnung

Mithilfe des Koordinatensystems wird für die H-Feld-Komponenten die An-
nahme einer eindimensionalen Abhängigkeit vereinbart, sodass Hx = f(y) und
Hy = f(x) gilt und die Lösung durch einen allgemein formulierten Separations-
ansatz gefunden werden kann [87, 88]. Mithilfe dieser Annahme wird die Lösung
der zweidimensionalen Helmholtz-Gleichung für die magnetische Feldstärke in
zwei eindimensionale Lösungsgleichungen für die Komponenten Hx (4.7a) und
Hy (4.7b) überführt [87, 89].

∇2Hx = α2 ·Hx (4.7a)
∇2Hy = α2 ·Hy (4.7b)

Dabei beschreibt α nach Gleichung (4.8a) die sogenannte Wirbelstromkonstante
und δ nach Gleichung (4.8b) die Skin- bzw. Eindringtiefe. Beide charakteristi-
schen Größen sind material- und frequenzabhängig und werden im Anhang B.1
hergeleitet [90].
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α =
1 + j
δ

(4.8a)

δ =

√
1

π ·σ ·µ0 ·µr ·f
(4.8b)

Die allgemeinen Lösungen der Differentialgleichungen sind in den Gleichun-
gen (4.9a) und (4.9b) dargelegt. Dieser Ansatz gilt laut [87, 88] in hinreichender
Genauigkeit, insbesondere bei Problemen mit vorliegenden Symmetrien und
immer dann, wenn die beiden Koordinatenrichtungen unabhängig voneinander
betrachtet werden können. Gemäß dem Separationsansatz zur Lösung partieller
Differentialgleichungen mit mehreren Variablen muss die Summe der Gleichun-
gen für alle Werte von x und y stets der Konstanten α2 entsprechen [87].

Hx = k1 ·eα·y + k2 ·e−α·y (4.9a)
Hy = k3 ·eα·x + k4 ·e−α·x (4.9b)

Für jede der Gleichungen sind zwei Unbekannte ki zu bestimmen, die sich aus
weiteren Nebenbedingungen bzw. durch geometrische Punkte, Linien oder Inte-
grale ergeben. Da die relative Permeabilität von Eisen µr,Fe gegenüber Luft oder
Kupfer sehr groß ist, gilt µr,Fe → ∞ [89]. Somit kann am Übergang von Isolier-
material zu Statorblech angenommen werden, dass die Tangentialkomponenten
der H-Felder verschwinden. Mathematisch führt die Annahme zu den Randbe-
dingungen im Nutgrund (4.10a) und an den Nutseiten (4.10b).

Hx(y = 0) = 0 (4.10a)

Hy(x = ±bNut

2
) = 0 (4.10b)

Für den Übergang zwischen Kupfer und Isolierung gilt aufgrund der glei-
chen relativen Permeabilität µr,Kupfer ≈ µr,Isolierung ≈ 1 für die normale H-
Feldkomponente: Hx,Kupfer = Hx,Isolierung.
Die Definition der Stromdichte nach Gleichung (4.5) vereinfacht sich zudem
durch die zweidimensionale Betrachtung des H-Feldes auf eine einzige Kom-
ponente in z-Richtung zu Gleichung (4.11).
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∇× ~H =

( 0
0

∂Hy

∂x − ∂Hx

∂y

)∣∣∣∣
Kupfer

= ~J (4.11)

Durch die Integration über die Fläche einer Spulenseite, die dem gesamten Spu-
lenstrom entsprechen muss, kann eine weitere Konstante ki der Gleichung (4.9)
bestimmt werden. Im Bereich der Isolierung gilt aufgrund des sehr hohen spe-
zifischen Widerstands, dass die Stromdichte ~J verschwindet. Da allgemein die
Gleichung (4.11) auch für den Bereich der Isolierung gilt und die Leitfähigkeit
dort als Null angenommen wird, muss in diesem Bereich der Nut gemäß Glei-
chung (4.12) die Ableitung des Hy-Felds der des Hx-Felds gleichen.

∂Hy

∂x
− ∂Hx

∂y

∣∣∣∣
Isolierung

!
= 0 (4.12a)

∂Hy

∂x

∣∣∣∣
Isolierung

!
=
∂Hx

∂y

∣∣∣∣
Isolierung

(4.12b)

Die materialabhängige Wirbelstromkonstante α nach Gleichung (4.8a) ist durch
die verschwindende Leitfähigkeit der Isolierung nicht definiert. Um das H-Feld
trotzdem näherungsweise abzubilden, legen Zweckmäßigkeitserwägungen sowie
die Stetigkeit des Hx-Felds entlang y aufgrund Hx|Kupfer = Hx|Isolierung eine
lineare Funktion nahe [88]. Ein Gleichsetzen der Integrale der Quadrate desHx-
Felds entlang der Spulenhöhe in den Bereichen von Isoliermaterial und Kupfer
nach Gleichung (4.13) führt zu einer guten Näherung der magnetischen Ener-
giedichte gemäß des Energieerhaltungssatzes über die Höhe der Spulenseite und
ermöglicht die Bestimmung der Konstanten m und c.

∫ hc,i

xi

H2
x|Kupfer dy

!
=

∫ hc,i

xi

(m · y + c)2 dy (4.13)

Da die Gleichungen für die Hx-Feldkomponenten als lineare Gleichungen for-
muliert sind, ist eine physikalisch exakte Abbildung der H-Felder in den Be-
reichen der Isolierung inhärent nicht gegeben. Dennoch stellen sie eine solide
Annäherung an die mittels FE ermittelten Verhältnisse dar, wie in [88, S1] dar-
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b(y0)

b(y)

b(ymax)

(x0,y0)
x

y

StatorzahnStatorzahn

Abbildung 4.3: Geometrie der Nutöffnung

gelegt wird. Insbesondere aber können unter den gewählten Vereinfachungen die
Forderungen an die Stromdichte erfüllt werden.
Zuletzt soll das Feld oberhalb einer Spulenseite bzw. zwischen zwei einander
zugewandten Spulenseiten erläutert werden. In diesem Bereich kann dasH-Feld
nach [91] als konstant angenommen werden und durch die Randbedingung (4.14)
beschrieben werden.

Hi+1(x, yi+1 = 0)
!
= Hi(x, yi = hc) (4.14)

Oberhalb des letzten Leiters befindet sich die Nutverengung. Das Hx-Feld kann
dort analytisch durch eine Skalierung gemäß Gleichung (4.15a) berechnet wer-
den, da auch oberhalb der letzten Spulenseite das Feld zunächst konstant ist und
sich lediglich die Geometrie nach Abb. 4.3 und Gleichung (4.15b) ändert.

Hx(y) · b(y) = Hx(y0) · b(y0) (4.15a)

b(y) =
b(y0)− b(ymax)

ymax − y0
· y + b(y0) (4.15b)

Widerstände R

Wird ein elektrischer Leiter von Wechselströmen hoher Frequenz durchflossen,
verursachen der Skin- und Proximity-Effekt sowie das sich ändernde Nut-
streufeld eine inhomogene Stromdichteverteilung, was zu einem Anstieg des
Widerstands führt.
Der Skin-Effekt beschreibt das Phänomen, bei dem hochfrequente Wechsel-
ströme nicht im Leiterinneren, sondern hauptsächlich in der Nähe der Leiterober-
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0,0135·Jmax

0,0136·Jmax

(a) J bei 100Hz

-0,015·Jmax

0,04·Jmax

(b) J bei 10 kHz

-0,4·Jmax

Jmax

(c) J bei 100 kHz

Abbildung 4.4: Mittels FEM berechnete Stromdichte J und Feldlinien in einer Nut infolge
von Stromverdrängung bei verschiedenen Frequenzen

fläche fließen. Proximity-Effekte entstehen durch die gegenseitige Beeinflussung
der Felder geometrisch nahe liegender Leiter.
In elektrischen Maschinen mit Hairpin-Wicklungen sind insbesondere die Nut-
streufelder relevant. Abhängig von der Leiter- und Nutgeometrie sowie dem
magnetischen Kreis treten bereits bei Frequenzen von wenigen hundert Hertz,
insbesondere in den Leitern nahe der Nutöffnung, signifikante Inhomogenitä-
ten der Stromdichte auf. In Abb. 4.4 wird dies durch die Darstellung der mittels
FEM berechneten Stromdichte J und der Feldlinien in einer Nut für verschie-
dene Frequenzen veranschaulicht [90, 92–94]. Im Wickelkopf hingegen sind die
Einflüsse vernachlässigbar, da die relevanten Streufelder nur innerhalb der Nut
auftreten [95, 96]. Die Verlustzunahme durch den Widerstandsanstieg infolge
der Stromverdrängungs- bzw. Felddiffusionseffekte kann im Maschinenbetrieb
bis zu 700% betragen [93, 96].
Mithilfe der zuvor hergeleiteten magnetischen Feldverläufe innerhalb der Stator-
nut und der Beziehung zur Stromdichte (4.11) können die Widerstände analytisch
bestimmt werden.
Die allgemeine Berechnung des Widerstands mithilfe der Stromdichteverteilung
zeigt Gleichung (4.16), wobei ~J

∗
die konjugiert-komplexe Stromdichte, respek-

tive I∗ den konjugiert-komplexen Strom-Effektivwert darstellt [84].
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R =

∫∫
~J ·~J

∗
dA

I ·I∗
· ρ · lSpulenseite (4.16)

Die hergeleitete Stromdichte (4.17), vollständig dargestellt in Gleichung (C.1),
hängt neben der Leiter- und Nutgeometrie auch von der Wirbelstromkonstanten
α und der Eindringtiefe δ ab. Die erste Substitution Λ im Zähler von Glei-
chung (4.17) ist abhängig vom Strom ik. Dieser ist i. Allg. komplex, um das
H-Feld infolge phasenverschobener Ströme, wie im Falle eines gesehnten Wi-
ckelschemas, in der Nut zu berücksichtigen. Der zweite Term Υ berücksichtigt
den Einfluss eines benachbarten Leiters. So wird in Gleichung (C.1) durch
HRB,k das Wirbelfeld des benachbarten Leiters für die Stromdichte des gesuch-
ten Leiters k beschrieben. Für den am Nutgrund liegenden Leiter k = 1 gilt
entsprechend HRB,1 = 0. Die Hilfsgröße Γ im Nenner von Gleichung (4.17)
hängt vorwiegend von den geometrischen Abmessungen der Leiter und der Nut
sowie von der Wirbelstromkonstanten α ab.

Jk(x,y) =
Λk +Υk

Γ
(4.17)

Die meisten in der Literatur vorhandenen Ansätze gleichen im Wesentlichen dem
von Sommerfeld, Field, Richter und Steidinger [97–100] entwickelten Modell
der einfachen Nut mit eingebetteten Leitern. Dieses hat sich über Jahrzehnte
hinweg als bewährte Grundlage für die analytische Berechnung der Stromver-
drängung in elektrischen Antrieben etabliert. Der eigene vorgestellte Ansatz
unterscheidet sich primär durch die Berücksichtigung des zweidimensionalen
Nutstreufelds und ist nötig, da eine eindimensionale Betrachtung nicht ausreicht,
um die realen Verhältnisse adäquat zu erfassen.
Field und Junginger [98, 101] zeigen bereits, dass die klassischen Ansätze, die
das Nutstreufeld als reines Querfeld ohne Längskomponente annehmen, insbe-
sondere bei Massivleitern und Formspulen im Vergleich zu FEM-Berechnungen
eine signifikante Abweichung aufweisen, weshalb Junginger auf quasistationäre
FE-Methoden zurückgreift. In Anhang D.1 wird die eigens ausgearbeitete ana-
lytische Methode, die sowohl das Quer- als auch das Längsfeld berücksichtigt,
dem klassischen Ansatz nach Richter [99] gegenübergestellt. Zur Verdeutli-
chung der Notwendigkeit, beide Feldanteile zu berücksichtigen, wird ergänzend
in Abb. D.2 das zur Abb. 4.4 korrespondierende Quer- und Längsstreufeld in-
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folge von Stromverdrängung bei verschiedenen Frequenzen dargestellt. Dieser
Vergleich bezieht sich konkret auf die Statorgeometrie von Abschnitt 4.5.

Induktivitäten L

In elektrischen Maschinen lässt sich der Gesamtfluss in die zwei Komponen-
ten, den Hauptfluss Φh sowie den Streufluss Φσ aufteilen. Der Hauptfluss Φh
ermöglicht erst die Umwandlung von elektrischer in mechanische Energie. Die
Streuflüsse Φσ sind nicht Teil dieser Energieumwandlung und liefern kein Bei-
trag zum Drehmoment, sondern verursachen in der Maschine u.a. einen erhöhten
Spannungsbedarf.
In [84] wird die Berechnung der Magnetisierungsinduktivität anhand einer ana-
lytischen Formel gezeigt. Diese Berechnungsvorschrift kann jedoch bei der
ausschließlichen Modellierung von Statoren aufgrund des fehlenden Rotors und
damit auch des effektiven Luftspalts nicht angewandt werden. Zur Berechnung
der Selbstinduktivität einer Hairpin-Einzelspule wird deshalb auf die Teilleiter-
methode und die Methode des Neumann-Integrals zurückgegriffen [102–106].
Da die allgemeine Formel des Neumann-Integrals für die Selbstinduktivität
Lmag,i nicht konvergiert, muss dieser Ansatz durch einen dreidimensionalen Ein-
zelleiteransatz nach Gleichung (4.18a) erweitert werden. Dabei wird der Leiter
in infinitesimale Volumina dx dy dz eingeteilt und die Stromdichte ~J i in diese
eingeprägt. Dadurch wird der Abstand zwischen zwei Teilleiterstücken ri12 nie
zu Null, und das Integral konvergiert. Für die Berechnung der Gegeninduktivi-
tät zwischen zwei Leitern Mmag,ij kann das allgemeine Neumann-Integral nach
Gleichung (4.18b) direkt gelöst werden.

Lmag,i =
µ0

4π · Ii1 ·I
∗
i2

∫∫∫ ∫∫∫ ~J i1 ·~J
∗
i2

ri12
dx dy dz|i1 dx dy dz|i2 (4.18a)

Mmag,ij =
µ0

4π · Ii ·Ij

∫∫∫ ∫∫∫ ~J i ·~Jj

rij
dx dy dz|i dx dy dz|j (4.18b)

Für die ausführliche Herleitung zur Berechnung der Selbst- und Gegeninduk-
tivität der Leiter mithilfe der Teilleitermethode wird auf [102, 103, 105, 106]
verwiesen.
Zur Berechnung der Nutstreuinduktivität der stromdurchflossenen Spulenseiten
wird der Zusammenhang über die Energie des ausgebildeten magnetischen Felds
hergestellt. Jeder Leiter für sich bewirkt eine Änderung der magnetischen Ener-
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gie im betrachteten Raum. Daher ist es bei der Untersuchung von übereinander
liegenden Spulenseiten in einer Nut unerlässlich, deren Bestromungskombina-
tionen zu berücksichtigen. Die magnetische EnergieEmag,σ des Streufeldes kann
nach Gleichung (4.19a) durch die magnetische Energiedichte ρmag,σ , integriert
über das relevante Volumen, ausgedrückt werden. Die magnetische Energie-
dichte ρmag,σ ergibt sich im Allgemeinen aus der magnetischen Flussdichte ~B

und der magnetischen Feldstärke ~H nach Gleichung (4.19b). Weiter wird der
Zusammenhang von magnetischer Flussdichte ~B und Feldstärke ~H über die
Permeabilität des vorliegenden Mediums in Gleichung (4.19c) genutzt, um Glei-
chung (4.19b) zu erhalten.

Emag,σ =

∫∫∫
ρmag,σ dV (4.19a)

mit: ρmag,σ =
1

2
· ~B · ~H =

1

2
· µ0µr · ~H2 (4.19b)

mit: ~B = µ0µr · ~H (4.19c)

Um von der magnetischen Energie auf die Nutstreuinduktivitäten der einzelnen
Leiter Lσ,ii schließen zu können, wird Gleichung (4.20) genutzt, wobei die ma-
gnetische Energie in Beziehung zum Strom i und den Induktivitäten Lσ undMσ

der Leiter gebracht wird.

Emag,σ =
1

2
·

NL∑
j=1

Lσ,jj · ij ·i∗j +
NL−1∑
j=1

NL∑
k=1
k>j

Mσ,ij · ij ·ik (4.20)

Es ist zu erkennen, dass ein einzelner Lösungsdurchlauf für die analytische Lö-
sung nur dann genügt, wenn der Strom nur durch eine einzelne Spulenseite fließt.
Durch die Nutstreu- und Gegeninduktivitäten der NL Leiter innerhalb der Nut
sind NL +

(
NL
2

)
Unbekannte vorhanden, für die jeweils eine Lösungskombina-

tion der magnetischen Felder notwendig ist. Mithilfe einer Schleifenrechnung,
implementiert in MATLAB®, wird die analytische Berechnung der Gesamtinduk-
tivität durchgeführt.
Neben den Nut- und Wickelkopfstreuflüssen sind in einer elektrischen Ma-
schine auch Schrägungskopplungen zwischen Stator und Rotor, Pol- und sonstige
Luftspaltstreuflussanteile vorhanden. Vereinfachte analytische Modelle sowie
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empirische Abschätzungen, die häufig in der Literatur verwendet werden, be-
handeln lediglich das Grundfeld, was sich für die HF-Betrachtung als wenig
zweckmäßig erweist. Zudem liegt deren Fehler gegenüber FE-Simulationen laut
[107] zwischen 20% und 30%. Da in dieser Arbeit die rein analytische Parame-
trisierung sich vorwiegend auf die Betrachtung des Stators ohne Rotor bezieht,
werden diese Anteile vernachlässigt. Eine weiterführende Diskussion hierzu fin-
det sich in Abschnitt 4.6.

4.2 Berechnung der frequenzabhängigen
Parametrisierung mittels FEM

Zur Berechnung der frequenzabhängigen Ersatzschaltbildelemente
C, G, R und L mittels FEM sind zwei verschiedene Solvertypen nötig.
Die Kapazitäten C und Parallelkonduktanzen G werden mithilfe einer elek-
trodynamischen 2D-Feldsimulation parametrisiert, um die zeitveränderlichen
elektrischen Felder und die verlustbehafteten Dielektrika zu berücksichtigen.
Für die Parametrisierung der Widerstände R und Induktivitäten L ist hingegen
eine magnetodynamische Simulation notwendig, da zeitharmonische Ströme
Wirbelstromeffekte hervorrufen, die in magnetostatischen Simulationen nicht
berücksichtigt werden [108, 109]. Die Anwendung beider Simulationsty-
pen ist unabdingbar, da elektrodynamische Simulationen die Magnetfelder
vernachlässigen, was vice versa auch für magnetodynamische Simulationen gilt.

4.2.1 Elektrodynamische 2D-FE-Simulation
Mittels der elektrodynamischen 2D-Feldsimulation werden die zeitlich verän-
derlichen elektrischen Felder berechnet. Simultan wird das elektrische Potential
für jedes Netzelement gemäß dem Ampère’schen Gesetz nach Gleichung (4.21a)
und die Kontinuitätsgleichung (4.21b) im Frequenzbereich gelöst [86].

~∇× ~H = ~J + jω~D (4.21a)

∇ · (~J + jω~D) = 0 (4.21b)
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Dabei steht ~H für die magnetische Feldstärke, ~J für die Stromdichte mit ihrer
konstitutiven Beziehung ~J = σ · ~E und ~D für die Verschiebungsflussdichte
~D = ε · ~E.
ε beschreibt hierbei die komplexe dielektrische Permittivität ε = ε′ − jε′′. Wer-
den diese Beziehungen in die Kontinuitätsgleichung (4.21b) eingesetzt, ergibt
sich Gleichung (4.22) [110].

∇ · (σ~E + jω(ε′ − jε′′)~E = 0

∇ ·
[
(σ + ωε′′)~E + jωε′~E

]
= 0 (4.22)

Die verlustbehafteten dielektrischen Materialien werden wie in Abschnitt 4.1.1
mittels tan(δ) beschrieben [110]. Daher gilt hier die Beziehung ε′′ = tan(δ) · ε′.
Die Berechnung der C- und G-Matrixelemente erfolgt über die Äquivalenz zur
dissipierten Leistung S im Gebiet A nach Gleichung (4.23).

S =
1

2
· U2 · ( 1

G
+ jωC) =

1

2
·
∫
A

~J
∗
· ~E dA (4.23)

Durch einen iterativen Lösungsprozess, wobei an jedem Leiter, der als Span-
nungsquelle modelliert wird, iterativ 0V und 1V angelegt wird, kann die
Kapazitätsmatrix C durch den Imaginärteil des Gebietsintegrals nach Glei-
chung (4.24) und die Matrix der Parallelkonduktanz G durch den Realteil nach
Gleichung (4.25) bestimmt werden.

C =
1

ω
Im
{∫

A

~J
∗
· ~E dA

}
(4.24)

G = Re
{∫

A

~J
∗
· ~E dA

}
(4.25)

4.2.2 Magnetodynamische 2D-FE-Simulation
Zur Parametrisierung der Widerstands- und Induktivitätsmatrizen ist eine spezi-
elle magnetodynamische Simulation erforderlich, die drei methodische Ansätze
kombiniert, um die frequenzabhängigen physikalischen Phänomene im Blech zu
berücksichtigen.
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φz

φxy

Abbildung 4.5: Hilfsdarstellung zur Berechnung des magnetischen Widerstands eines la-
minierten Statorblechpakets

Der erste methodische Ansatz bezieht sich auf die Wirbelstromverluste. Um
diese zu reduzieren, werden üblicherweise sehr dünne Elektroblechlamellen pa-
ketiert. In einer FE-Simulation kann ein solches Material entweder durch einen
Einzelmodellierungsansatz, wie in [111], berücksichtigt werden, bei dem jedes
einzelne Blech sowie die Isolierung zwischen den Schichten in einem 3D-FE-
Modell modelliert wird, oder vereinfacht mittels 2D-Kontinuumansatz betrachtet
werden [112, 113]. Bei Letzterem werden trotzdem beide Flussrichtungen, ent-
lang und durch die Dicke der Schichten berücksichtigt. In der letzteren Richtung
ist das Eisen weniger durchlässig, da der Fluss die Isolierung zwischen den ein-
zelnen Blechen durchqueren muss.
Mit der Annahme, dass die Permeabilität des Eisens isotrop ist, wird gemäß der
Hilfsdarstellung in Abb. 4.5 ein Flussmodell in jede Richtung erstellt.
Die Reluktanzen in der xy-Ebene bzw. der Flussrichtung des Eisens φxy wird
dabei durch Gleichung (4.26a) modelliert. Der zweite Anteil in Richtung der xy-
Ebene, durch Luft, repräsentiert Gleichung (4.26b). Durch Parallelschalten der
zwei Widerstände ergibt sich für die Reluktanz des Blechs Gleichung (4.26c).

REisen,xy =
L

µ0µrcW
(4.26a)

RLuft,xy =
L

µ0(1− c)W
(4.26b)

RBlech,xy =
L

µ0((1− c) + cµr)W
(4.26c)

Dabei beschreiben L und W die Länge und Weite des Flusspfads, c beschreibt
den Eisenfüll- oder Eisenstapelfaktor. Da L und W willkürlich gewählt sind,
lässt sich die Permeabilität des Materials zu Gleichung (4.27) ableiten.
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µBlech,xy = µ0((1− c) + cµr)

≈ cµrµ0 (4.27)

Analog dazu kann das Flussmodell φz für die z-Richtung beschrieben werden.
Hierfür wird allerdings die Reluktanz durch das Eisen nach Gleichung (4.28a)
seriell zur Reluktanz der Isolierschicht gemäß Gleichung (4.28b) modelliert.

REisen,z =
c

µ0µr

L

W
(4.28a)

RLuft,z =
(1− c)

µ0

L

W
(4.28b)

RBlech,z =
c+ (1− c)µr

µ0µr

L

W
(4.28c)

Dementsprechend wird die Permeabilität des Blechpakets durch Glei-
chung (4.29) beschrieben [112, 113].

µBlech,z =
µ0µr

c+ (1− c)µr
(4.29)

Die zweite Herausforderung bei der physikalischen Berücksichtigung des Blechs
betrifft die Hystereseverluste, die durch die Ausrichtung der Weiß’schen Bezirke
entstehen. In derBH-Kurve werden diese durch die eingeschlossene Fläche cha-
rakterisiert, deren Breite mit der Frequenz zunimmt. Nach [87] kann dies durch
das Modell der frequenzabhängigen Permeabilität berücksichtigt werden. Dafür
wird die magnetostatische Permeabilität µr in den Gleichungen (4.26a - 4.29)
durch die frequenzabhängige komplexe Permeabilität µr,f nach Gleichung (4.30)
ersetzt [87, 112].

µr,f = µr · e−j φh
2 ·

tanh
(
e−j φh

2 ·
√

jωσEisenµ0µr · dBlech
2

)
√

jωσEisenµ0µr · dBlech
2

(4.30)

62



Kapitel 4 Parametrisierung der elektrischen Ersatzschaltbildelemente

101 103 105 107
0

200

400

600

800

1 000

Frequenz in Hz

µ
r,f

Re
{
µr,f

}
Im

{
µr,f

}

dH

dBAP

BH-Kurve (neu)

H

B

(a) Real- und Imaginärteil der komplexen
Permeabilität µ

r,f

(b) BH-Kennlinie und fiktiver
Arbeitspunkt (AP) eines Elektroblechs

Abbildung 4.6: BH-Kennlinie eines Elektroblechs zur Veranschaulichung der Methoden
der „Komplexen Permeabilität“ und „Frozen Permeability“

Der Hysteresewinkel φh beschreibt nach [87] die Phasenverschiebung zwischen
der magnetischen Flussdichte B und Feldstärke H und parametriert damit die
frequenzabhängigen magnetischen Verluste.
Für Eisenbleche nimmt φh üblicherweise Werte zwischen 10◦ und 30◦ an [87]
und beträgt für alle in der vorliegenden Arbeit durchgeführten Simulationen
φh = 20◦. Nach [114] gilt dies in guter Näherung für laminierte Elektrobleche.
σEisen steht für die Leitfähigkeit und dBlech für die Dicke des Statorblechmateri-
als. Der Realteil Re{µr,f} repräsentiert in dieser Modellierung die gespeicherte
frequenzabhängige Energie, der Imaginärteil Im{µr,f} die frequenzabhängigen
Verluste. Beide Anteile werden exemplarisch für ein Eisenblechmaterial mit
σEisen = 1,93MS m−1, µr = 1000 und φh = 20◦ in Abb. 4.6 (a) dargestellt.
Zur Berücksichtigung des dritten physikalischen Effekts ist die Anwendung der
„Frozen Permeability“-Methode notwendig, sodass die Wirkung der Magnete
und die stromabhängigen Arbeitspunkte des Eisenblechmaterials gemäß dessen
BH-Kennlinie berücksichtigt werden. In einer kommerziellen, nicht anpass-
baren Magnetodynamik-FE-Software des aktuellen Stands der Technik werden
diese Einflüsse vernachlässigt [110].
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Diese sind jedoch von besonderer Relevanz, da Traktionsmaschinen mit Strömen
von imax � 100A betrieben werden, ein Impedanzanalysator hingegen lediglich
einen Analysestrom von maximal îmax,LCR ≤ 100mA stellen kann [D3]. Das Im-
pedanzverhalten bei der Kleinsignalanalyse unterscheidet sich somit aufgrund
der Nichtlinearität der Permeabilität wesentlich vom Maschinenbetrieb. Bei der
Berechnung der Parametrisierung muss deshalb ein konstanter, aber frequenzab-
hängiger Gradient dB/dH bzw. eine relative Permeabilität verwendet werden.
Die „Frozen Permeability“-Methode geht dabei entsprechend Abb. 4.6 (b) so
vor, dass zunächst eine Initialrechnung zur Bestimmung der „frozen“ differen-
tiellen Permeabilität µr,AP mit der realen BH-Charakteristik des Blechpakets
im Arbeitspunkt durchgeführt wird. In einem weiteren Schritt wird im ma-
gnetodynamischen Lösungsprozess für jedes Netzelement des Statorblechs die
BH-Kurve derart verschoben, sodass jedes Netzelement den stromabhängigen
Arbeitspunkt der BH-Kennlinie und den Permanentmagnetfluss der partiellen
Initialrechnung berücksichtigt. Der angepasste magnetodynamische FE-Solver
adaptiert somit für jede definierte Rotorlage und Stromkombination bzw. für je-
den Vorsteuerwinkel sowie für jede Frequenz die korrekte effektive Permeabilität
des Blechs, bevor dieser anschließend die Feldgleichungen (4.32) der einzelnen
Netzelemente löst. Diese Implementierungsmöglichkeit bietet das open-source
FEM-Programm Finite Element Method Magnetics (FEMM [112]), welches da-
her auch verwendet wurde.
Zuletzt werden aus der Feldlösung (4.31) mithilfe des magnetischen Vektorpo-
tentials A und des elektrischen Skalarpotentials Ψ sowie über den Zusammen-
hang (4.32) zur Stromdichte J die Impedanzmatrizen Z(f) berechnet.

∇× 1

µr,f
(∇×A) = (σ + jωε0εr)(−jωA−∇Ψ) (4.31)

J = (σ + jωε0εr)(−jωA−∇Ψ) (4.32)

In Gleichung (4.32) beschreibt der Term σ∇Ψ die Stromdichte der externen
Quelle bzw. der angeregten Spulenseite, jωσA die induzierte Wirbelstromdichte
und der verbleibende Ausdruck jωε0εr(−jωA − ∇Ψ) die Verschiebungsstrom-
dichte. Zudem berücksichtigt diese Gleichung mit µr,f nach Gleichung (4.30) die
zuvor beschriebenen nichtlinearen Charakteristika des Blechs. Folglich steigt der
Widerstand mit zunehmender Frequenz aufgrund der abnehmenden Permeabili-
tät, der größeren Hysterese und der Zunahme von Wirbelströmen in den Blechen,
während gleichzeitig die Induktivität abnimmt [90].

64



Kapitel 4 Parametrisierung der elektrischen Ersatzschaltbildelemente

Impedanzmatrix Z

Die Gesamtstruktur der Impedanzmatrix Zt(f)|t=s
t=WK

für den Aktiv- als auch
Wickelkopfteil lässt sich in Matrixform wie folgt zusammenfassen:

Z(f) =


Rt,1 + jωLt,11 jωM t,12 . . . jωM t,1NN·NL

jωM t,21 Rt,2 + jωLt,22 . . . jωM t,2NN·NL

... . . .
. . .

...

jωM t,NN·NL1
jωM t,NN·NL2

. . . Rt,NN·NL + jωLt,1NN·NL


∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
1 ..

.
Nf

Für jede der Nf Frequenzstützstellen setzt sie sich aus der frequenzabhängigen
Widerstands- R(f) und Induktivitätsmatrix L(f) zusammen, die aus der zuvor
beschriebenen FE-Feldlösung (4.31, 4.32) extrahiert werden.

Widerstände R

Im Fall der Widerstände Rt,i(f) berechnet der Solver über den Leistungsan-
satz nach Gleichung (4.33) das jeweilige Element der Widerstandsmatrix R(f).
Dabei wird jeder Leiter iterativ mit einer konstanten Stromamplitude angeregt,
während alle anderen unbestromt bleiben [115].

~P =
1

2σ

∫∫∫
V

~J ·~J
∗
dV

!
= ~R · ~I 2 (4.33)

Induktivitäten L

Kongruent zum Widerstand, jedoch mithilfe des mittleren Energieansatzes Ēmag
und der Feldlösung nach Gleichungen (4.31) und (4.34) können die Induktivitä-
ten Lt,ii(f) sowie Gegeninduktivitäten M t,ij(f) der Induktivitätsmatrix L(f)
berechnet werden [115].

Ēmag =
1

2

∫∫∫
V

~B · ~H dV
!
=

1

2
~L · ~I 2 (4.34)

Durch die nutübergreifende magnetische Kopplung aller Leiter miteinander sind
für den Gesamtmotor [NN ·NL +

(NN·NL
2

)
/2] Iterationsschleifen notwendig.
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4.3 Common-Mode-Impedanzen ZStator und
ZRotor

Im Gesamtmotormodell wird der in Abb. 2.9 veranschaulichte, hochfrequente
Common-Mode-Fluss in Anlehnung an das Transformatormodell nach [40]
durch die Impedanzen ZStator und ZRotor beschrieben. Der Ansatz und die Para-
metrisierung der beiden Elemente mit ihrer gegenseitigen Kopplung MSR findet
ihren Ursprung in der analytischen Herleitung von [116] und wird in der Litera-
tur für die Modellierung des CM-Flusses nahezu ausschließlich verwendet. Im
Folgenden werden daher lediglich die wesentlichen und für das Gesamtmotor-
modell relevanten Zusammenhänge zusammengefasst dargelegt.
In der Herleitung [116] wird der durch den CM-Strom verursachte hochfrequente
CM-Fluss über die gesamte Länge des Blechpakets in jedem einzelnen Blech
beschrieben. [40] zeigt, dass die Ströme mäanderförmig durch das Blechpaket
fließen, weshalb die Ströme der vorgelagerten Bleche in einem konkret betrach-
teten Blech ebenfalls berücksichtigt werden müssen. Dies führt letztlich zu einer
Superposition zweier Teilmodelle, die ausführlich in den Arbeiten [24, 62, 116]
erläutert werden.
Nach Vereinfachung der Lösung der mathematischen Ansätze ergibt sich für den
gesamten hochfrequenten CM-Fluss Φ0 Gleichung (4.35).

Φ0 = µ0µr ·
NLam

2π
· ln

dS,a/2

dS,i/2 + hN
· δEisen√

2
· iCM (4.35)

Gleichung (4.35) verdeutlicht, dass der CM-Fluss sowohl vom CM-Strom iCM
als auch proportional von der Anzahl der Blechlamellen NLam und damit von
der Blechpaketlänge lEisen abhängt und folglich für größere Motoren nicht
vernachlässigt werden kann. Auf Basis dieser Gleichung wird zunächst die Ge-
geninduktivität MSR nach Gleichung (4.36) mittels der induzierten Spannung
ûCM,ind = −jωΦ0 hergeleitet [40, 116].

MSR = µ0µr ·
NLam

2π
· ln

dS,a/2

dS,i/2 + hN
· δEisen

2
(4.36)

Da der Lagerstrompfad und der Common-Mode-Strompfad identisch sind, wird
dieser auch durchZStator undZRotor beschrieben. Für deren Parametrisierung wer-
den die Gleichungen (4.37) und (4.38) nach [13, 40, 62, 116] adaptiert.
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ZStator = (1 + j) · µ0µr · ω · NLam

2π
· ln

dS,a/2

dS,i/2 + hN
· δEisen (4.37)

ZRotor = (1 + j) · µ0µr · ω · δEisen

2π
·
(
ln
dR,a

dR,i
+

lEisen

2 · dR,i

)
(4.38)

4.4 Polradspannungsanteil einer Spule uP

Die Parametrisierung des Ersatzschaltbildelements zur Berücksichtigung des
Polradspannungsanteils einer Spule uP basiert auf dem Luftspaltfeldanteil, der
von der Permanentmagneterregung des Rotors hervorgerufen wird und welcher
inhärent mit jeder Spulenseite verkettet ist.
In Anlehnung an [80, 117] genügt für den Effektivwert der Spannung einer am
Statorumfang ortsfesten Spulenseite i die Beziehung (4.39).

UP,i =
√
2 · π · f · dB · lid

2 · p
· B̂p,PM (4.39)

Dabei beschreibtBp,PM den aufgrund der Permanentmagneterregung des Rotors
hervorgerufenen Anteil der Induktionshauptwelle, lid die ideelle Länge dieser
im Luftspalt tatsächlich wirksamen InduktionsverteilungBp,PM und dB den Boh-
rungsdurchmesser. Eine mögliche Sehnung wird dadurch berücksichtigt, dass die
in den beiden Spulenseiten einer Hairpin-Spule induzierten Spannungen eine ge-
ringe Phasenverschiebung gegeneinander haben. Die Phasenlage der Spannung
ergibt sich dabei aus der momentanen mechanischen Winkeldifferenz zwischen
der d-Achse des Rotors und der aus dem Wickelschema bekannten Nutposition
der betrachteten Spulenseite.
Anstelle der analytischen Berechnung und zur Auflösung der Beschränkung auf
die Hauptwelle lässt sich die induzierte Spannung jeder Spulenseite für den
Leerlauffall auch unmittelbar aus einer FE-Simulation extrahieren. Für einen
speziellen Arbeitspunkt lässt sie sich zudem unter Anwendung der „Frozen Per-
meability“-Methode ermitteln. Im Entwicklungsprozess elektrischer Maschinen
werden üblicherweise detaillierte Flusskennfelder sowie die induzierten Span-
nungen in den Strängen mittels FEM berechnet [118]. Anhand dieser Ergebnisse
und der bekannten Winkelposition einer ortsfesten Spulenseite i lässt sich deren
anteilige induzierte Spannung bestimmen und damit die Parametrisierung des
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Gesamtmotormodells unter Berücksichtigung höherharmonischer Anteile ver-
vollständigen.
Alternativ kann eine FE-Simulation derart aufgebaut werden, dass jede Spule
einzeln modelliert und unter Berücksichtigung des Wickelschemas für jede Spu-
lenseite die induzierte Spannung aus der Feldlösung berechnet wird. Bei dieser
Vorgehensweise entfällt die anteilige Zuordnung, da die induzierte Spannung je-
der Spulenseite bereits explizit vorliegt.

4.5 Vergleich und Diskussion der
Parametrisierungsmethoden

Im Folgenden werden die Ergebnisse der analytischen Berechnungsmethoden
zur Parametrisierung der Ersatzschaltbildelemente den Ergebnissen der FE-
Simulation gegenübergestellt. Die hier dargestellten Ergebnisse beziehen sich
auf den Stator eines Serienmotors mit Hairpin-Wicklung und den in Tabelle 4.1
aufgeführten Eigenschaften.

Eigenschaft Formelzeichen Wert

Bemessungsleistung PN 260 kW
Max. Moment Mmax 500N m
Max. Drehzahl nmax 10 500min−1

Statorinnendurchmesser dS,i 156mm
Statoraußendurchmesser dS,a 240mm

Eisenlänge lEisen 142mm
Anzahl der Nuten NN 48

Anzahl der Leiter pro Nut NL 6
Anzahl der Polpaare p 4
Anzahl der Stränge m 3

Anzahl der Parallelzweige a 2
Wicklungsschritt y/y∅ 5/6

Tabelle 4.1: Eigenschaften der modellierten PMSM
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Kapazität FE-Ergebnis Analytischer Wert Abweichung (MAPE)

CG,1 72,69 pF 71,49 pF 1,64%
CG,2 45,50 pF 45,32 pF 0,35%
CG,3 45,50 pF 45,32 pF 0,35%
CG,4 45,50 pF 45,32 pF 0,35%
CG,5 45,50 pF 45,32 pF 0,35%
CG,6 68,43 pF 71,32 pF 4,22%

C12 31,22 pF 31,17 pF 0,16%
C23 31,23 pF 31,17 pF 0,19%
C34 31,22 pF 31,17 pF 0,16%
C45 31,22 pF 31,17 pF 0,16%
C56 31,23 pF 31,17 pF 0,19%

Tabelle 4.2: Vergleich der numerisch und analytisch berechneten Kapazitätswerte

4.5.1 Kapazitäten C

Tabelle 4.2 zeigt sowohl die simulativ ermittelten Kapazitäten Cxy als auch die
gemäß Abschnitt 4.1.1 analytisch berechneten Werte.
Die geringe Abweichung anhand des mittleren absoluten prozentualen Fehlers
(MAPE) von unter 5% zeigt, dass ein analytischer Ansatz in der Lage ist, die
parasitären Kapazitäten zwischen den Leitern in der Nut und gegenüber dem
Statorblechpaket hinreichend exakt zu bestimmen. Kongruent zur FE-Simulation
wurde bei der analytischen Berechnungsmethode die gleiche Permittivität für das
Isoliermaterial von εr = 3,7 angenommen [119]. Zusätzlich zeigt das Ergebnis
der elektrodynamischen FE-Simulation in Abb. E.1, dass die Kapazität nahezu
konstant bleibt und bestätigt somit die Annahme, dass die Frequenzabhängigkeit
bei der analytischen Berechnung vernachlässigt werden kann.
Durch die Rundungen in der Nut und die spezielle Geometrie des Statorzahns
bzw. der Nutöffnung, wie in Abb. 4.2 veranschaulicht, weichen die Werte für
die Kapazitäten am Nutgrund CG,1 und an der Nutöffnung CG,6 trotz der Ein-
beziehung der genaueren Geometriebetrachtung nach Abb. 4.1 (a) deutlicher ab.
Die Abweichung liegt dabei jedoch weit unter dem in der Literatur als valide
geltenden Bereich von 15% [50] und bestätigt somit die Anwendbarkeit dieser
analytischen Berechnungsmethode.
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Leitfähigkeit FE-Ergebnis Analytischer Wert Abweichung (MAPE)

GG,1 68,51 pS 67,38 pS 1,68%
GG,2 42,89 pS 42,72 pS 0,39%
GG,3 42,89 pS 42,72 pS 0,39%
GG,4 42,89 pS 42,72 pS 0,39%
GG,5 42,89 pS 42,72 pS 0,39%
GG,6 64,34 pS 67,22 pS 4,47%

G12 29,42 pS 29,38 pS 0,14%
G23 29,43 pS 29,38 pS 0,17%
G34 29,43 pS 29,38 pS 0,17%
G45 29,43 pS 29,38 pS 0,17%
G56 29,44 pS 29,38 pS 0,20%

Tabelle 4.3: Vergleich der numerisch und analytisch berechneten Konduktanzwerte

4.5.2 Konduktanzen G

Gleichermaßen werden in Tabelle 4.3 die nach Abschnitt 4.1.1 analytisch berech-
neten sowie die simulativ ermittelten Konduktanzen Gxy aufgelistet.
Die geringe Abweichung beruht direkt auf der Tatsache, dass sowohl in der
FE-Simulation als auch nach der analytischen Berechnung die Konduktanzen
von den Kapazitäten abgeleitet werden. Der Verlustfaktor tan(δ) wurde dem
Datenblatt des Isoliermaterials [D4] entnommen und beträgt für beide Berech-
nungsmethoden tan(δ) = 15·10−3 bei 23 ◦C und 1 kHz. Aufgrund dessen
geringer Frequenzabhängigkeit sind die Fehler der Kapazitäten und Konduktan-
zen nicht identisch.

4.5.3 Widerstände R

Der Vergleich der analytisch errechneten Widerstände für die einzelnen Leiter
in der Nut mit den Ergebnissen der FE-Simulation wird in Abb. 4.7 anhand des
jeweiligen Widerstandsanstiegsfaktors kRs,i gezeigt.
Die auf den DC-Widerstand normierten Widerstandsanstiegsfaktoren errechnen
sich nach Gleichung (4.40).
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Abbildung 4.7: Vergleich der numerisch und analytisch berechneten Widerstandsan-
stiegsfaktoren kRs,i

kRs,i(f) =
Rs,i(f)

Rs,DC,i
(4.40)

Insbesondere bei niedrigen Frequenzen zeigt sich eine gute Übereinstimmung
zwischen den analytisch berechneten Werten und den Simulationsergebnissen.
Mit zunehmender Frequenz steigen jedoch die Abweichungen. Zu erkennen
ist, dass vor allem im Bereich oberhalb von 2MHz die Abweichung stärker
zunimmt. Des Weiteren unterscheiden sich die Ergebnisse der näher an der
Nutöffnung liegenden Leiter deutlicher. Diese Abweichungen lassen sich durch
die in Abb. 4.4 dargestellte Stromdichteverteilung begründen und sind nach
Abb. D.2 insbesondere auf die Feldstärkezunahme im Bereich der Nutöffnung
und auf die Nutverengung zurückzuführen. In der Nutverengung wird bei der
analytischen Lösung das Feld oberhalb der letzten Spulenseite als konstant
angenommen und über die geometrische Nutformänderung skaliert. Die Feldver-
läufe der FE-Rechnung zeigen allerdings, insbesondere für höhere Frequenzen,
nichtlineare Feldverteilungen und damit stärkere Abweichungen. Bereits der
verbreitete Ansatz nach Richter et al. [97–99] zeigt dieselben Probleme hin-
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Faktor Abweichung (MAPE) Faktor Abweichung (MAPE)

kRs,1
1,47% kLs,1

4,19%
kRs,2

1,99% kLs,2
3,94%

kRs,3 2,31% kLs,3 3,58%
kRs,4 2,52% kLs,4 3,04%
kRs,5

2,68% kLs,5
3,19%

kRs,6
2,81% kLs,6

1,25%

kL12
4,33% kL13

4,04%
kL14 3,57% kL15 4,17%
kL16 2,61%

kL23
4,03% kL24

3,57%
kL25

4,17% kL26
2,61%

kL34
3,57% kL35

4,17%
kL36

2,61%

kL45
4,17% kL46

2,61%

kL56 2,61%

Tabelle 4.4: Fehler (MAPE) zwischen den analytisch und numerisch berechneten Wider-
standsanstiegsfaktoren kRs,i sowie den Induktivitätsfaktoren kLs,i und kLij

sichtlich der genauen Feldbeschreibung in der Nähe der oberen Leiter. Wie in
Anhang D.1 dargelegt wird, liegen die Ergebnisse des eigenen analytischen An-
satzes deutlich näher an denen der numerischen Simulation als die Ergebnisse
des klassischen Ansatzes nach Richter [99]. Zusammenfassend ist der mittlere
absolute prozentuale Fehler (MAPE) für die jeweilige Spulenseite, gemittelt über
den Gesamtfrequenzbereich, in Tabelle 4.4 aufgelistet.

4.5.4 Induktivitäten L

Für die Berechnung der Eigen- und Gegeninduktivität jeder Spulenseite ist nach
Abschnitt 4.1.2 unter anderem die gespeicherte Energie im magnetischen Feld
maßgeblich. Bei Betrachtung ausschließlich des Stators muss der luftgefüllte Be-
reich im Statorinnendurchmesser bei der Berechnung der Leiterinduktivitäten
zusätzlich berücksichtigt werden.
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Abbildung 4.8: Vergleich der numerisch und analytisch berechneten Induktivitätsfaktoren
kLs,i der Statorinduktivitäten

Mit eingebautem Rotor liegt nach dem Luftspalt unmittelbar erneut ein ma-
gnetisch leitfähiges Material vor, solange dieser nicht über Oberflächenmagnete
verfügt. Ohne Rotor ergibt sich stattdessen ein ausgedehnter Luftbereich, in dem
sich das magnetische Feld ausbreiten kann. Zur Berücksichtigung dieses Luftbe-
reichs wird die Analogie zur Ausbreitung des magnetischen Feldes eines runden
stromdurchflossenen Leiters in Luft nach [90] genutzt und die dort gespeicherte
Energie im Ansatz von Gleichung (4.19) miteinbezogen. Mit zunehmendem Ab-
stand von den stromdurchflossenen Leitern sinkt die magnetische Feldstärke mit
dem Kehrwert des Abstands. Die getroffene Annahme wurde in [S1] durch FE-
Simulationen validiert.
Abb. 4.8 zeigt die Induktivitätsfaktoren kLs,i für die Statorinduktivitäten und
Abb. E.2 die Induktivitätsfaktoren kLi,j

der Gegeninduktivitäten innerhalb ei-
ner Nut. Analog zum Widerstandsanstiegsfaktor kRs,i wird kLs,i entsprechend
Gleichung (4.41) auf die DC-Gesamtinduktivität der einzelnen Spulenseite Ls,i
normiert.

kLs,i
(f) =

Ls,i(f)

Ls,DC,i
(4.41)
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Abbildung 4.9: Vergleich der Impedanzkurve hinsichtlich der analytisch und numerisch
berechneten Parametrisierungen sowie der gemessenen Impedanzkurve
des Stators ohne Rotor in DM-Konfiguration für Parallelzweig 1U

Ein zusätzlicher Vergleich kann Tabelle 4.4 entnommen werden. Dort wird
die über den Frequenzbereich gemittelte Abweichung (MAPE) zwischen den
numerisch und analytisch berechneten Induktivitätsfaktoren für die jeweilige
Spulenseite bzw. Kopplung erfasst.

4.5.5 Vergleich der Impedanzkurve mit analytisch und
numerisch berechneten Parametrisierungen

Zuletzt soll ein Vergleich der Impedanzkurve die Validität zwischen den analy-
tisch berechneten und numerischen bestimmten Parametrisierungen aufzeigen.
In Abb. 4.9 werden hierfür die Impedanzkurven des Stators des in Tabelle 4.1
vorgestellten Motors dargestellt, die mithilfe des in Abschnitt 3.1 vorgestellten
Modells berechnet wurden. Zusätzlich wird das Ergebnis der komplementären
Impedanzmessung mit einem maximalen Analysestrom von îmax,LCR ≤ 100mA
dargestellt.
Die Nebenbedingungen in der Modellierung wurden dabei den Messbedingun-
gen angepasst, sodass nur der Stator betrachtet und nur ein einzelner Parallel-
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zweig der Wicklung am Impedanzanalysator angeschlossen ist. Der gemessene
Stator wurde hierfür derart modifiziert, dass der Sternpunkt nicht verbunden ist,
um die einzelnen Wicklungszweige getrennt zu untersuchen. Es gelten somit die
Nebenbedingungen nach Abschnitt 3.3.3.
Die Kurven zeigen bis zur ersten Resonanzfrequenz eine sehr gute Übereinstim-
mung. Oberhalb der Resonanz sind die simulierten Kurven gegenüber den Mes-
sungen gestaucht, qualitativ sind die Verläufe jedoch vergleichbar. Insbesondere
der Frequenzbereich um 1MHz zeigt deutlichere Abweichungen. Sensitivitäts-
analysen von [S1, S2] zeigen, dass durch Anpassung der Parametrisierungen eine
Konvergenz der Verläufe erzwungen werden kann, insbesondere zur Messung,
indem die Eisenverluste des Stators, die sich im Imaginärteil der komplexen In-
duktivitäten L ausdrücken, vergrößert werden. Dies hat einen Dämpfungseffekt
auf die Impedanzkurve oberhalb der Resonanzfrequenz zur Folge.

4.6 Weiterführende Diskussion und Grenzen der
analytischen Parametrisierung

Der Vergleich der Parametrisierungsmethoden in den vorangegangenen Ab-
schnitten 4.5.1 bis 4.5.5 zeigt eine weitgehende Übereinstimmung zwischen der
analytischen und der mittels FEM ermittelten Parametrisierung. Daher divergie-
ren auch die mittels des HF-Modells berechneten Impedanzkurven der beiden
Methoden nicht beträchtlich. Dennoch ist es geboten, die zugrunde liegenden
Berechnungsmethoden zu hinterfragen und die Limitierungen der analytischen
Parametrisierung aufzuzeigen, da die Übereinstimmungen lediglich für den Sta-
tor, nicht aber für den Gesamtmotor einschließlich des Rotors gelten. Ferner soll
dadurch die Gültigkeit der analytischen Parametrisierung klar eingegrenzt und
die Notwendigkeit einer Parametrisierung mittels FEM hervorgehoben werden.
Bereits bei der Berechnung der Widerstandsmatrizen wird auf den Anhang D.1
verwiesen, in dem der Ansatz der einseitigen Stromverdrängung nach Richter
[99] mit dem eigens ausgearbeiteten analytischen Ansatz verglichen wird. Da-
bei zeigen sich bereits deutliche Unterschiede, da Richter das Nutstreufeld als
reines Querfeld ohne Längskomponente betrachtet. Nach Field [98] und wie in
Abb. 4.4 und D.2 ersichtlich, stößt diese Methode jedoch an ihre Genauigkeits-
grenzen, wenn der Abstand der Leiter zur Nutöffnung nicht hinreichend groß ist.
Das Längsstreufeld nahe der Nutöffnung ist demnach zu groß, um die Annahme
eines reinen Nutquerfelds zu rechtfertigen [98, 101].
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Der eigene Ansatz berücksichtigt aus diesem Grund beide Feldkomponenten und
erreicht dadurch eine höhere Übereinstimmung mit der FEM-Simulation, auch
bei der Berechnung der Induktivitätsmatrizen. Obwohl dieser Ansatz keine allge-
meingültige Methode darstellt, ist er doch für bestimmte Modellierungszwecke
zweckmäßig und valide.
Die Grenzen der analytischen Parametrisierung werden besonders deutlich, wenn
der analytische Ansatz auf eine PMSM mit vergrabenen Magneten angewandt
wird. Die analytisch berechneten Parametrisierungen zeigen dabei weder eine
Korrelation mit den Ergebnissen der FEM-Berechnungen noch ist es möglich,
die messtechnisch ermittelten Impedanzkurven des Gesamtmotors damit zu si-
mulieren. Die Einflüsse des Rotors auf die frequenzabhängige Parametrisierung
der R-L-Matrizen erweisen sich als zu groß und nichtlinear, um eine adäquate
analytische Modellierung darzustellen. Auch einschlägige Literatur bietet in die-
sem Zusammenhang keine geeigneten Ansätze.
Es finden sich dort zwar Hinweise auf erhöhte Verluste in den Leitern einer
Nut, die sich nahe der Nutöffnung befinden, da insbesondere diese Leiter neben
dem Nutstreufeld auch vom Luftspaltfeld des Rotors bzw. der Permanentma-
gnete durchsetzt werden [120–122]. Allerdings wird, wie auch von Morisco
und Junginger [101, 105] bestätigt, kein sinnvoller analytischer Ansatz zur fre-
quenzabhängigen Berücksichtigung vorgeschlagen oder aber sind diese Ansätze
teilweise widersprüchlich. In den meisten Fällen, wie bspw. in [123–126], wer-
den deshalb die Permanentmagnete als vernachlässigbar angenommen. Auch ein
Ansatz, der eine partielle Addition des vom Rotor hervorgerufenen Luftspaltfelds
zur analytisch berechneten Nutstreuinduktivität vorsieht, konnte nicht als zweck-
mäßig konstatiert werden.
Eine weitere Limitierung der analytischen Parametrisierung ergibt sich aus
den Sättigungseffekten, insbesondere entlang der Nutöffnung oder den Stegen
im Eisen [105, 127]. So ist der magnetische Leitwert keinesfalls nur geome-
trieabhängig, sondern auch vom Magnetisierungsstrom und damit primär vom
Betriebspunkt der Maschine [128]. Eigene messtechnische Untersuchungen ei-
nes Motors mittels Impedanzanalysator zeigen, dass bereits die Überlagerung
des Analysestroms mit einem DC-Offset von 20A eine signifikante Änderung im
Impedanzverlauf bewirkt, was auf den verschobenen Arbeitspunkt in der BH-
Charakteristik des Blechs zurückzuführen ist [E4].
Überdies wird in [E4] mithilfe solcher Impedanzmessungen nachgewiesen, dass
der von den Rotormagneten ausgehende Magnetfluss die Impedanzmessung si-
gnifikant beeinflusst. Zugleich belegt die Studie die Winkelabhängigkeit der
Rotorposition, was wiederum eine Winkelabhängigkeit der Parametrisierung der
R-L-Ersatzschaltbildelemente impliziert.

76



Kapitel 4 Parametrisierung der elektrischen Ersatzschaltbildelemente

Wird in gleicher Weise die R-L-Parametrisierung des Wickelkopfanteils der
Maschine hinterfragt, so muss deren Gültigkeit weiter eingeschränkt werden.
Obwohl die Leiter des Wickelkopfs in einer elektrischen Maschine meist den-
selben Querschnitt wie im statorinneren Teil besitzen [129], unterscheidet sich
das elektromagnetische Verhalten, insbesondere im niedrigen Frequenzbereich,
aufgrund des Fehlens des Statorblechs und der Biegung der Leiter, erheblich
vom statorinneren Teil. Zudem hängen die Gegeninduktivitäten von der genauen
Gestaltung des Wickelkopfdesigns und der Anordnung der Schaltstellen ab.
Folglich könnte eine dreidimensionale FE-Simulation für die Parametrisierung
des Wickelkopfteils exaktere Ergebnisse liefern, da damit sowohl die genaue
Schaltungstopologie als auch die geometrische Verteilung der Schaltstellen be-
rücksichtigt werden können. Die Rechenzeit einer solchen Simulation wäre
jedoch nach heutigem Stand nicht adäquat. [E6] zeigt in einer Sensitivitätsstu-
die, dass die mittels 2D-FEM berechnete Parametrisierung eine hinreichende
Genauigkeit im Impedanzverlauf gewährleistet, während eine Vernachlässigung
des Wickelkopfteils eine zu große Vereinfachung darstellt.
Zusätzlich wird in [E6] die Vernachlässigung der parasitären Kapazitäten im
Wickelkopf in Frage gestellt und bestätigt, was bereits [130] zeigt. Da diese
Kapazitäten weniger als 3% der gesamten parasitären Kapazitäten ausmachen,
können diese, wie auch bspw. in [74], als vernachlässigbar angenommen wer-
den. Zur Generalisierung dieser Annahme fehlt es jedoch auch in der Literatur
an einer umfassenden messtechnischen Validierung.
Abschließend rückt die analytische Parametrisierung hinsichtlich der Impedanz-
messung und die diversen Anschlusskombinationen am Impedanzanalysator in
den Fokus dieser Diskussion.
Inhärent haben die am Impedanzanalysator angeschlossenen, aktiv bestromten
Stränge der Wicklung eine Änderung der magnetischen Flüsse über die Lei-
terbereiche hinweg zur Folge. Konsistent mit dem Lenz’schen Gesetz werden
in den nicht bestromten Leitern transformatorisch Spannungen induziert, die
wiederum Ströme in den Leitern und damit Felder hervorrufen, die auf den
vermessenen Strang rückwirken. Zudem können sich Ströme über die Kapazi-
täten zwischen den Leitern ausbilden. Beide Effekte wirken sich evident auf die
Impedanzmessung aus, weshalb diese Kausalität bei der frequenzabhängigen Pa-
rametrisierung der Eigen- und Gegeninduktivitäten sowie der Widerstände bzw.
der R-L-Matrizen berücksichtigt werden muss [131, 132]. Bei der analytischen
Parametrisierung sind diese kausalen Zusammenhänge nicht abbildbar.
Im Rahmen dieser Arbeit wurde demnach die numerische Parametrisierung
mittels FEM bevorzugt, insbesondere um den Rotor zu berücksichtigen. So
können durch die in Abschnitt 4.2.2 beschriebenen Anpassungen im FE-
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Kapitel 4 Parametrisierung der elektrischen Ersatzschaltbildelemente

Simulationsaufbau die Permanenterregung des Rotors einschließlich der Win-
kelabhängigkeit sowie die BH-Kennlinie des Blechpakets und die Frequenzab-
hängigkeit berücksichtigt werden. In den Parametrisierungen der elektrischen
Ersatzschaltbildelemente werden folglich die komplexen Einflussfaktoren wie
Sättigungseffekte, Luftspaltfluss oder Rotorlage inhärent berücksichtigt. Zudem
wird auf diese Weise der Geltungsbereich der Parametrisierungsmethodik maxi-
miert, da etwaige in der analytischen Berechnung notwendige Annahmen obsolet
werden.
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Kapitel 5

Hochfrequenz-Modellierung
einer permanenterregten
Synchronmaschine

Das im Rahmen der Arbeit entwickelte HF-Modell wird im Folgenden auf die
in Tabelle 4.1 vorgestellte permanenterregte Synchronmaschine angewandt, um
anschließend die umrichterbedingte Potentialverteilung und die zugehörige Be-
anspruchung des Isoliersystems der Hairpin-Wicklung zu analysieren. Zunächst
wird dazu die für die Modellbildung notwendige Parametrisierung dargelegt und
die Gesamtmotormodellierung anhand von Messaufbauten validiert.

5.1 Berechnung der elektrischen
Ersatzschaltbildelemente

Die vorangegangene Diskussion zu den Parametrisierungsmethoden in Ab-
schnitt 4.6 verdeutlicht die Notwendigkeit, die Parametrisierung der elektrischen
Ersatzschaltbildelemente für die PMSM mittels FEM-Simulationen zu bestim-
men. Damit wird sichergestellt, dass die genannten wesentlichen Einflüsse,
insbesondere der Betriebspunkt der Maschine und die Bedingungen des Mess-
aufbaus, berücksichtigt werden.
Zur Parametrisierung des Wickelkopfteils wird ein kongruenter Ansatz ver-
folgt. Aufgrund der fehlenden Eisenumgebung und unter Annahme konstanter
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Abbildung 5.1: Widerstandsanstiegsmatrix kRs -Matrix der 18 Spulenseiten eines halben
Pols für 1 kHz und 10MHz

Temperatur ist dessen Parametrisierung nicht betriebspunktabhängig. Auf eine
ausführliche Darstellung von dessen Parametrisierungsmatrizen wird nachfol-
gend verzichtet.

Widerstände R

Die Widerstandsanstiegsfaktor-Matrix kRs , die gemäß Abschnitt 4.5.3 für den
Motor berechnet wurde, wird in Abb. 5.1 (a) für 1 kHz und in 5.1 (b) für 10MHz
farblich wiedergegeben.
Die Indizes auf der Abszisse und Ordinate stellen drei Nuten mit jeweils
NL = 6 Spulenseiten dar. Aufgrund der aperiodischen Symmetriebedin-
gung genügt es, lediglich die Hälfte eines Pols darzustellen. Des Weiteren
veranschaulicht Abb. 5.1 die entstehende Diagonalmatrix, die sich für jede
Frequenzstützstelle unterscheidet. Unter Berücksichtigung der zu untersuchen-
den Nf Frequenzpunkte entsteht eine dreidimensionale Matrix der Größe
[(NN ·NL)× (NN ·NL)]×Nf . Es wird außerdem ersichtlich, dass die einzel-
nen Spulenseiten zwischen zwei Nuten aufgrund des Permanentmagnetflusses
und der Sehnung unterschiedliche Widerstandswerte annehmen. Zugleich wird
beim Vergleich von Abb. 5.1 (a) und 5.1 (b) der bekannte frequenzabhängige
Widerstandsanstieg infolge der Stromverdrängungseffekte, insbesondere in den
Leitern der oberen Lagen, die zur Nutöffnung hin gerichtet sind, deutlich [133].
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Abbildung 5.2: Realteil der Induktivitätsfaktormatrizen kLs -Matrix der 18 Spulenseiten
eines halben Pols für 1 kHz und 10MHz

Induktivitäten L

Analog zur Widerstandsanstiegsmatrix kRs repräsentiert Abb. 5.2 den Realteil
der nach Abschnitt 4.5.4 berechneten und auf die im Wert kleinste Induktivi-
tät bei 1 kHz normierten Induktivitätsfaktormatrizen kLs für 1 kHz sowie für
10MHz.
Gegenüber der Widerstandsmatrix kRs ist die dreidimensionale Induktivitätsfak-
tormatrix kLs für jede Frequenzstützstelle keine Diagonalmatrix, sondern eine
vollbesetzte Matrix. Die Matrixelemente auf den Nebendiagonalen repräsentie-
ren dabei die Gegeninduktivitäten M i,j zwischen den [NN · NL] Spulenseiten.
Die nicht-normierte Induktivitätsmatrix Ls(f) ist zusätzlich komplex, wobei
der Imaginärteil die Verluste repräsentiert, die aufgrund des Eisens im Stator-
und Rotorblechpaket sowie durch Stromverdrängungseffekte entstehen. Ein Ver-
gleich der Induktivitätsfaktoren von Abb. 5.2 (a) und 5.2 (b) bzw. zwischen 1 kHz
und 10MHz zeigt das charakteristische sinkende Verhalten der Induktivität mit
zunehmender Frequenz, das bereits in Abb. 4.8 ersichtlich ist.
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Abbildung 5.3: Kapazitätsmatrix C und Konduktivitätsmatrix G der 18 Spulenseiten ei-
nes halben Pols

Kapazitäten C und Konduktivitäten G

Zuletzt sollen zur Vollständigkeit die Ergebnisse der bereits in den Abschnitten
4.5.1 und 4.5.2 berechneten KapazitätenC und KonduktivitätenG in Matrixform
dargestellt werden. Beide Parameter wurden mittels einer elektrodynamischen
2D-FE-Simulation bestimmt.
Im Frequenzbereich zwischen 1 kHz und 30MHz fallen die Kapazitäten um
weniger als 2% ab, weshalb diese hier als konstant angenommen werden und
folglich die Frequenzunterscheidung in Abb. 5.3 entfällt. Wie die farblichen
Darstellungen in Abb. 5.3 (a) und Abb. 5.3 (b) veranschaulichen, sind die Kapa-
zitätsmatrix C und die Konduktivitätsmatrix G blockweise symmetrisch. Dies
folgt daraus, dass in jeder Nut die gleiche Anzahl an Leitern NL liegen und sich
nur Kapazitäten von relevanter Größenordnung zwischen direkt benachbarten
Leitern ausbilden. Zur Einheitlichkeit werden auch hier jeweils drei Nuten darge-
stellt, obwohl sich die [NL·NL]-Blockmatrix jeder Nut gleicht. Zuletzt soll auf die
Kapazität der sechsten Spulenseite einer Nut aufmerksam gemacht werden. Auf-
grund der Nutöffnung liegt deren Parametrisierungswert unter dem der anderen
Spulenseiten. Weitere Konsequenz der Nutöffnung ist die entstehende Kapazität
CWR zwischen der sechsten Spulenseite jeder Nut und dem Rotor, die sich über
den Luftspalt erstreckt. Diese und die weitere für das HF-Modell erforderliche
parasitäre Kapazität zwischen Stator und Rotor CSR wurden ebenfalls mittels ei-
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ner elektrodynamischen FE-Simulation ermittelt. Sie sind zusammen mit den in
[E1, E2] am Lagerprüfstand im Stillstand gemessenen LagerwiderständenRLager
und den unter hydrodynamischen Schmierbedingungen gemessenen Lagerkapa-
zitäten CLager in Tabelle 5.1 aufgelistet.

Kapazität in pF Widerstand in mΩ

CWR 22,12
CSR 413,94
CLager,A 240 RLager,A 40
CLager,B 220 RLager,B 35

Tabelle 5.1: Parametrisierung der Ersatzschaltbildelemente

5.2 Messaufbau zur Validierung des Modells
Die zuvor dargelegte Parametrisierung des Gesamtmotors und die Zweckmäßig-
keit des Ersatzschaltbildmodells auf Einzelnutebene soll im Folgenden validiert
werden. In den Abschnitten 5.2.1 - 5.2.3 wird der jeweilige Messaufbau aller vier
Validierungsmethoden vorgestellt.
Zur Bewertung und Objektivierung der Messergebnisse wurden die Messun-
sicherheiten auf Grundlage der Angaben zu den Messgenauigkeiten in den
Datenblättern der jeweiligen Messgeräte ermittelt.

5.2.1 Impedanzmessung
Mithilfe des Keysight E4990A Impedanzanalysators [D3] wurden Messungen in
den zwei üblichen Messkonfigurationen, Differential- und Common-Mode, im
Frequenzbereich zwischen 1 kHz und 30MHz durchgeführt.
Abb. 3.4 zeigt bereits schematisch die Anschlusskonfigurationen zwischen Mo-
tor und Impedanzanalysator. Abb. 3.4 (a) gibt für die DM-Messung die An-
schlusspunkte zum Messgerät wieder. Die zwei Stränge V und W werden hierfür
kurzgeschlossen und gegen Strang U gemessen. Für die CM-Messung werden
gemäß Abb. 3.4 (b) alle drei Stränge des Motors verbunden und der elektrische
Pfad zum Motorgehäuse gemessen.
Da es sich bei dem Motor um eine PMSM mit vergrabenen Magneten han-
delt, gibt es hinsichtlich der Rotorposition eine Vorzugsrichtung vom magne-
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Oszilloskop
Funktionsgenerator

Abbildung 5.4: Messaufbau zur transienten Spannungsmessung

tischen Fluss. Deshalb wird die Rotorposition fixiert, sodass diese jener der
FE-Simulation zur Parametrisierung nach Abschnitt 5.1 gleicht.
Die Berechnung der Messunsicherheit Q(f) wurde für den Impedanzanalysator
auf Basis des Datenblatts [D3] und unter Berücksichtigung des Frequenz- und
Impedanzwertebereichs durchgeführt.
Mit Gleichung (F.1) und den Angaben zu den Messunsicherheiten von Ta-
belle F.1 ergibt sich:

Q(f) =


0,116%, für f < 1MHz
0,577%, für 1MHz < f < 3MHz
1,154%, für 3MHz < f < 10MHz
11,547%, für 10MHz < f ≤ 30MHz.

5.2.2 Transiente Spannungsanregung
Zur Validierung im Zeitbereich wurde die Motorwicklung, wie der Messauf-
bau in Abb. 5.4 darstellt, an den Funktionsgenerator Siglent SDG2082X [D5]
angeschlossen, sodass die Spannung gemäß des zuvor beschriebenen DM-Falls
zwischen Strang U und den kurzgeschlossenen Strängen V und W abfällt. Ne-
ben der Ausgangsspannung des Funktionsgenerators wurden die Spannungen
gegen Masse jeder Spulenseite an den Schweißverbindungen der Hairpins am
Wickelkopf mit dem Oszilloskop Keysight MSOX3034T [D6] und den passiven
Tastköpfen Keysight N2843A [D7] gemessen.
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Bei Anregung der Wicklung in Form eines Spannungspulses steigt die Span-
nung aufgrund des vernachlässigbaren Wicklungswiderstands im Vergleich zum
Ausgangswiderstand des Funktionsgenerators von 50Ω zunächst steil an und
fällt anschließend exponentiell auf einen stationären Endwert ab. Die angereg-
ten Frequenzen werden jedoch durch parasitäre Schwingkreise des Messaufbaus,
insbesondere durch die Kabel, beeinflusst und sind daher nicht gezielt einstell-
bar. Folglich ist die Anregung mit einem solchen Rechtecksignal zur Validierung
ungeeignet.
Durch das Anlegen einer sinusförmigen Spannung kann hingegen eine diskrete
Frequenz im unter- oder überresonanten Bereich gewählt und die Wicklung hin-
sichtlich des transienten unter- und überresonanten Verhaltens analysiert werden.
Mit den Werten aus Tabelle F.1 beträgt die Messunsicherheit für das Messequip-
ment der transienten Spannungsmessung 7,81%.

5.2.3 Common-Mode Spannung
Übertragungsfunktion zum Sternpunkt

Die Validität der simulierten Common-Mode-Spannung kann anhand der Mes-
sung der Übertragungsfunktion zwischen dem Motorklemmbrett und dem Stern-
punkt nachgewiesen werden. Im Gegensatz zur Validierung im Zeitbereich kann
der Motor jedoch aufgrund der durch den Rotor induzierten Spannung nicht im
Betrieb vermessen werden. Dennoch kann durch diesen Vergleich das Übertra-
gungsverhalten der Wicklung im definierten Frequenzbereich validiert werden.
Der Motor wird hierzu mittels des vektoriellen Netzwerkanalysators Siglent
SNA5002A Vektor Network Analyzer [D8] untersucht.
Wie Abb. 5.5 abbildet, werden hierfür alle Stränge am Motorklemmbrett mit-
einander verbunden und mit der Signalklemme des Netzwerkanalysators kontak-
tiert. Die Messklemme wird an den zugänglichen Sternpunkt des Motors gelegt.
Die berechnete MessunsicherheitQ(f) unter Berücksichtigung des Frequenzbe-
reichs gemäß Tabelle F.1 liegt bei:

Q(f) =


0,3464%, für f < 1MHz
5,77%, für f < 10MHz
12,12%, für f ≤ 50MHz.
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Abbildung 5.5: Messaufbau zur Messung der Common-Mode Spannung mittels Vektor-
Netzwerkanalysator

Transiente Messung am Motorprüfstand

Für die Validierung der Common-Mode Spannung im Zeitbereich wurde die
untersuchte Maschine auf einem Maschinenprüfstand mit einem Si-IGBT-
Traktionsumrichter im Leerlauf betrieben. Aufgrund der Zugänglichkeit des
Sternpunkts und der Rotorwelle stehen zur Validierung zwei weitere Messgrößen
zur Verfügung. Mithilfe eines Tastkopfs wird die CM-Spannung am Sternpunkt
gegen Erde und über einen Kohlepinsel die Spannung an der Rotorwelle gegen
Erde abgegriffen. Abb. 5.6 zeigt hierzu den schematischen Messaufbau.
Die entsprechende Bewertung der Messgenauigkeit ergibt eine Unsicherheit von
6,94% für die Lagerspannung und 3,76% für die Spannung am Sternpunkt.

5.3 Validierung
Das Modell der PMSM wird im Folgenden gemäß der zuvor beschriebenen
Messaufbauten validiert. Diese umfassende Validierung stellt sicher, dass die
Modellierung unter verschiedenen Betriebsbedingungen und hinsichtlich der be-
trachteten Bewertungsgrößen genau ist.
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Abbildung 5.6: Messaufbau zur Messung der Common-Mode Spannung am Sternpunkt
und an der Rotorwelle

5.3.1 Validierung im Frequenzbereich
Differential-Mode

Aus Abb. 5.7 wird ersichtlich, dass die Simulation im Vergleich zur gemessenen
DM-Impedanz über einen großen Frequenzbereich übereinstimmt.
Im unterresonanten Bereich wird die DM-Impedanz vom induktiven Charakter
der Wicklung dominiert. Wie in Abschnitt 4.5.4 erläutert, nimmt der Parametri-
sierungswert für die Induktivität mit zunehmender Frequenz zwar ab, dennoch
steigt die Impedanz Z aufgrund der Proportionalität zur Kreisfrequenz ω, da
bekanntlich ZL = jωL gilt. Dieses Verhalten bleibt bis zur Resonanz stetig,
die sich durch das Impedanzmaximum bzw. den Nulldurchgang der Phase bei
ca. 260 kHz äußert. Dieses Maximum wird durch die zunehmenden frequenz-
abhängigen Stromverdrängungseffekte und durch die Wirbelströme bestimmt,
da der magnetische Fluss im Eisenblech aus dem Inneren in die Randbereiche
verdrängt wird [90]. Rechts der Resonanzfrequenz dominieren die Kapazitäten
gegenüber dem Statorgehäuse. Dies ist durch den Impedanzabfall, deutlicher aber
durch den Phasenwinkel von ca. −90◦ ersichtlich. Der weitere Impedanzver-
lauf wird durch die Eigencharakteristika der vorhandenen, weniger dominanten
RLC-Schwingkreise bestimmt. Oberhalb von 20MHz zeigt sich deutliches
Messrauschen, das trotz Offsetabgleich des Messgeräts nicht vermieden werden
kann. Wird zur Berechnung des Fehlers deshalb der Frequenzbereich oberhalb
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Abbildung 5.7: Mess- und Simulationsergebnis für die Rotorwinkelposition quer zur Ma-
gnetisierungsrichtung - Differential-Mode (DM)

von 10MHz nur hälftig gewichtet, so beträgt der gewichtete absolute prozentuale
Fehler (WAPE) für den Gesamtbereich bis 30MHz 5,53%.

Common-Mode

Analog zeigt Abb. 5.8 eine hinreichend gute Übereinstimmung zwischen simu-
lierter und gemessener Impedanz und Phase für die CM-Charakteristik.
Da das Messgerät im CM-Fall zwischen allen Strängen und dem Motorgehäuse
angeschlossen wird, dominiert die Kapazität zwischen Wicklung und Stator-
blechpaket den Impedanzverlauf. Durch den inversen Beitrag der Kreisfrequenz
ω zur Impedanz ZC entsprechend ZC = 1/jωC, sinkt diese bis zum ersten Re-
sonanzpunkt stetig. Zugleich nähert sich der Phasenverlauf dem Nulldurchgang
an, wird aber nicht überschritten. Im gesamten Frequenzbereich bleibt die Phase
der CM-Charakteristik im negativen Bereich, was ein resistiv-kapazitives Ver-
halten widerspiegelt. Oberhalb von 10MHz zeigt sich auch in der CM-Messung
das Messrauschen wie im DM-Fall von Abb. 5.7 und wird deshalb bei der
CM-Fehlerberechnung kongruent durch eine Gewichtung berücksichtigt. Der re-
sultierende Fehler (WAPE) liegt für die CM-Impedanz bei 5,62%.
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Abbildung 5.8: Mess- und Simulationsergebnis für die Rotorwinkelposition quer zur Ma-
gnetisierungsrichtung - Common-Mode (CM)

Da die Messunsicherheit der Impedanzmessung bis zu 12% beträgt, wird das
Simulationsmodell hinsichtlich beider Impedanz-Moden als valide bewertet.

5.3.2 Validierung im Zeitbereich
Die zur Validierung im Zeitbereich notwendige sinusförmige Ausgangsspannung
wird gemäß Abschnitt 5.2.3 vom Funktionsgenerator mit wählbarer Frequenz
gestellt. Für die unterresonante Validierung wird die Frequenz 70 kHz und für
den überresonanten Fall die Frequenz 1,5MHz gewählt.
Im Hinblick auf die nachfolgenden Ergebnisdarstellungen veranschaulicht
Abb. 5.9 die Wicklungsstränge durch die Darstellung exemplarischer Spulen-
seiten (SS) sowie deren Positionierung in der Nut (N) und ihrer Lage (L)
entsprechend des Wickelschemas der untersuchten PMSM.
Da jede Hairpin-Spule aus zwei Spulenseiten besteht, die an der Schweißseite
des Wickelkopfs miteinander verschweißt werden, steht ein Messpunkt pro Spule
bzw. für zwei Spulenseiten zur Auswertung zur Verfügung. Es ergeben sich somit
für jeden Zweig a eines Strangs m, NN·NL

m·a·2 + 1 = 48·6
3·2·2 + 1 = 25 Messpunkte

von Anschlussklemme (AK) zum Sternpunkt (SP).
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Abbildung 5.9: Veranschaulichung der Wicklungsstränge durch Darstellung der Spulen-
seiten (SS) mit Angabe ihrer Positionierung in der Nut (N) und Lage (L)

In Abb. 5.10 (a) und Abb. 5.11 (a) werden die Spannungsamplituden der je-
weiligen Spulenseiten von Strang U nach Anregung mit einer 70 kHz- bzw.
1,5MHz-Sinusspannung zu beliebigem Zeitpunkt gezeigt. Dem entgegen wird
in Abb. 5.10 (b), respektive Abb. 5.11 (b), der Momentanwert der Spannung über
der jeweiligen Spulenseite zum Zeitpunkt t(ûin), wenn an der Anschlussklemme
die Amplitude der Sinusanregung ûin anliegt, dargestellt. Die Momentanwert-
Betrachtung unterscheidet sich von der Amplitudenbetrachtung dadurch, dass
die Phasenverschiebung jeder Spulenseite berücksichtigt wird.
In Abb. 5.10 zeigt sich, dass im unterresonanten Fall ein nahezu linear-ohmscher
Spannungsfall zum Sternpunkt auftritt. Die Simulation mit Berücksichtigung der
Phasenverschiebung zum Zeitpunkt t(ûin) weicht mit einem Fehler von lediglich
MAPEZweig-1U = 1,86% bzw. MAPEZweig-2U = 4,59% von der Messung ab. In-
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û

in

Simulation - Zweig 1U Messung - Zweig 1U
Simulation - Zweig 2U Messung - Zweig 2U

(b) Unterresonante Spannungsverteilung mit Berücksichtigung der Phasenverschiebung
zum Zeitpunkt t(ûin)

Abbildung 5.10: Gemessene und simulierte Spannungsverteilung des Strangs U bei un-
terresonanter sinusförmiger Spannungsanregung mit fin = 70 kHz

des beträgt der Fehler für die Spannungsamplituden der sinusförmigen Anregung
MAPEZweig-1U = 1,62% bzw. MAPEZweig-2U = 4,46%.
Wird der analoge Vergleich mithilfe Abb. 5.11 für den überresonanten Fall
mit Anregungsfrequenz fin = 1,5MHz angestellt, ist qualitativ ebenfalls eine
gute Übereinstimmung zwischen Simulation und Messung vorhanden. Die Feh-
lerberechnung ergibt jedoch ein Wert von MAPEZweig-1U = 6,05% bzw.
MAPEZweig-2U = 5,91% für die Spannungsverteilung unter Berücksichtigung
der Phasenverschiebung. Der Fehler hinsichtlich der Spannungsamplituden be-
trägt MAPEZweig-1U = 5,18% bzw. MAPEZweig-2U = 6,83%.
In beiden Fällen, sowohl unter- als auch überresonant, liegt die Abweichung un-
ter der Messunsicherheit von 7,81%. Im überresonanten Fall sollte zusätzlich
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Abbildung 5.11: Gemessene und simulierte Spannungsverteilung des Strangs U bei über-
resonanter sinusförmiger Spannungsanregung mit fin = 1,5MHz

toleriert werden, dass der Messaufbau aufgrund eigener parasitärer Schwing-
kreise, der Anregungsfrequenz von 1,5MHz und möglicher Leitungsstörungen
die allgemeine Messungenauigkeit verstärken kann.

5.3.3 Validierung der Common-Mode Spannung
Übertragungsfunktion zum Sternpunkt

Die Modellvalidierungsergebnisse anhand der Übertragungsfunktion GCM zwi-
schen dem Motorklemmbrett und dem Sternpunkt wird in Abb. 5.12 dargestellt.
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Abbildung 5.12: Mess- und Simulationsergebnis zur Validierung der Common-Mode-
Übertragungsfunktion GCM von Motorklemmbrett zum Sternpunkt

Die Übertragungsfunktionen, sowohl simulativ als auch messtechnisch ermittelt,
zeigen zunächst eine konstante Verstärkung, bis bei ca. 500 kHz ein erster margi-
naler Anstieg erkennbar ist, gefolgt von einem lokalen Minimum. Die Wicklung
kann aufgrund ihres inhärenten induktiven Charakters und der parasitären Ka-
pazitäten im Motor als LC-Filter mit den entsprechenden Eigenfrequenzen
beschrieben werden. Während bei niedrigen Frequenzen eindeutig das konstant
proportionale Verhalten dominiert, zeigen sich bei höheren Frequenzen Dämp-
fungseffekte, die zu einer Abschwächung bestimmter Frequenzanteile führen.
Demgemäß wird für das Zeitverhalten nach einer Sprunganregung erwartet,
dass die Wicklung als gedämpfter Schwingfall charakterisiert werden kann und
entsprechend der Dämpfung abklingt. Das abrupte Abknicken der Übertragungs-
funktion der Messung bei ca. 21MHz, das nach der Simulation nicht erwartet
wird, ist auf die Eigenresonanz des Messaufbaus zurückzuführen, da dieses auch
bei Messungen anderer Bauteile auftritt.
Dennoch zeigt der Vergleich der simulierten Übertragungsfunktion mit der ge-
messenen eine hinreichend gute Übereinstimmung. Die Fehlerberechnung ergibt
einen Wert von MAPE = 5,35% und liegt innerhalb der Messunsicherheit von
6,94%.
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Abbildung 5.13: Mess- und Simulationsergebnis der Common-Mode Spannungen gegen-
über Nullpotential am Motorklemmbrett uCM, am Sternpunkt uSP und an
der A- sowie B-Seite der Welle uWelle,A/B

Transiente Messung am Motorprüfstand

Zuletzt werden die CM-Spannungen des Sternpunkts und der Rotorwelle im
Zeitbereich bei Motor-Umrichterbetrieb gemäß Abschnitt 5.2.3 als Validierungs-
größen betrachtet.
Aus Abb. 5.13 (a) geht bei genauer Betrachtung, neben der typischen Trep-
penfunktion der Common-Mode-Spannung, auch das erwartete Filterverhalten
sowie der typische Einschwingvorgang der Wicklung hervor.
Zur Abbildung der realen Spannungsbedingungen am Motorklemmbrett wur-
den im Simulationsmodell die am Prüfstand gemessenen Phasenspannungen
uU0, uV0, uW0 jeweils gegenüber Gehäusepotential als Anfangsbedingung vor-
gegeben. Somit entfällt die zusätzliche Modellierung des Umrichters und der
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Motorzuleitung, da dessen transientes Schaltverhalten bereits in der Anfangsbe-
dingung berücksichtigt wird. In einschlägiger Literatur, bspw. in [64], wird dies
durch zusätzlicheR-L-Glieder modelliert, was jedoch in der Regel nur eine sehr
rudimentäre Annäherung darstellt.
Insgesamt stimmt die Simulation mit den Spannungsmessungen am zugängli-
chen Sternpunkt der Maschine uSP mit einem Fehler von MAPESP = 2,62%,
die Spannung der Rotorwelle auf der A-Seite uWelle,A mit MAPEWelle,A = 2,22%
und an der B-Seite uWelle,B mit MAPEWelle,B = 1,72% überein.
Um zuletzt die Übereinstimmung des Betriebspunkts zwischen Messung und Si-
mulation zu validieren, wurden die Spannungsfälle zwischen Motorklemmbrett
und Sternpunkt berechnet. Diese weisen über alle drei Stränge gemittelt einen
Fehler von MAPEUVW = 1,65% auf.
Als Nebenbemerkung sei darauf hingewiesen, dass die Simulation einer ein-
zelnen PWM-Periode nicht ausreicht, um die elektrische Beanspruchung der
Wicklung und des Isoliersystems abzubilden. Inhärent aus der FFT-Analyse er-
gibt sich, dass bei der Betrachtung lediglich einer einzelnen PWM-Periode des
Anregungssignals zwar eine hohe Zeitauflösung erzielt wird, die Frequenzauf-
lösung jedoch unter der Beschränkung auf einen kurzen Zeitabschnitt leidet.
Folglich ist es erforderlich, eine oder mehrere vollständige elektrische Perioden
zu berücksichtigen, um eine entsprechend hohe Frequenzauflösung sicherzustel-
len.
Darüber hinaus zeigt die Berechnung der Strangspannungsfälle, dass erst durch
die Einführung der induzierten Spannung uP im Gesamtmotormodell der Be-
triebspunkt vollständig berücksichtigt wird. Wie in [E6] dargelegt wird, wäre
das Gesamtmotormodell bei Vernachlässigung der induzierten Spannung uP le-
diglich für den stillstehenden Motor valide.

Abschließende Bewertung
Mit diesen Ergebnissen sowohl im Frequenz- als auch im Zeitbereich wird ge-
zeigt, dass nicht nur das Modell selbst zweckmäßig und valide ist, sondern auch
alle benötigten frequenzabhängigen Ersatzschaltbildelemente korrekt parametri-
siert werden können. Das Modell wird daher in den nachfolgenden Analysen
sowohl zur Berechnung der umrichterbedingten Spannungsverteilung, zur Be-
wertung der Beanspruchung des Isoliersystems als auch für die Einflussanalysen
eingesetzt, um Maßnahmen gegen parasitäre HF-Effekte zu untersuchen.
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Kapitel 6

Berechnung der
umrichterbedingten
Spannungsverteilung und
Beanspruchung des
Isoliersystems

Die nachfolgende Analyse untersucht das in Kapitel 2 beschriebene Worst-
Case-Szenario hinsichtlich der Common-Mode-Belastung einer elektrischen
Maschine. Der Modulationsindex mη des Umrichters beträgt in diesem Szena-
rio 0% bei einem Aussteuergrad aPWM von 50% [7, 69]. Im Berechnungsmodell
wird daher allen Strängen die Spannungsform des vermessenen SiC-Moduls aus
Abschnitt 2.3 am Motorklemmbrett als Anfangsbedingung vorgegeben. Da die
induzierte Spannung, wie in [E6] erläutert, die Spannungsverteilung positiv be-
einflusst und somit eine Verringerung der Beanspruchung des Isoliersystems
bewirkt, wird hier der stillstehende Motor betrachtet.

6.1 Umrichterbedingte Spannungsverteilung
Entsprechend den Schaltzuständen 1 und 8 von Tabelle 3.1 stellt ein Zwei-
Level-PWR bei Modulationsindex mη = 0% den Nullspannungszeiger, sodass
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Abbildung 6.1: Spannungsverteilung der ersten Parallelzweige nach der positiven Schalt-
flanke mit Modulationsindex mη = 0%

an allen drei Strängen U, V und W jeweils die Hälfte der positiven oder negati-
ven Zwischenkreisspannung ±uZK/2 anliegt. Die für einen solchen Schaltvorgang
berechneten transienten Spannungsverteilungen im 3D-Zeitverlauf für jede Spu-
lenseite zwischen den Anschlussklemmen (AK) der Parallelzweige 1U und 1V,
sowie 1U und 1W zeigen Abb. 6.1 (a) und 6.1 (b). Analog zu Abb. 5.9 werden
in diesen und in den nachfolgenden Ergebnisdarstellungen die Wicklungszweige
durch die Indizierung ihrer Spulenseiten repräsentiert. Des Weiteren wird das
Gehäusepotential als fester Bezugspunkt für alle im Folgenden betrachteten
Spannungen herangezogen.
Laut der Norm DIN EN 60034-18-41 sowie nach der allgemeinen Leitungs-
theorie kann es bei Zwei-Level-Umrichtern oder anderen Spannungsumrichtern
aufgrund der Interferenz von hin- und rücklaufenden Spannungswellen an der
Schnittstelle zwischen den Motorzuleitungen und den Anschlussklemmen der
Maschine zu Spitzenwerten der Überschwingspannungen von bis zu 2·uZK zwi-
schen den Phasen kommen [16, 72, 134]. Diese Überschwingungen entstehen
gemäß der Theorie der Übertragungsleitungen und Wanderwellen durch einen
nicht-angepassten Abschluss und führen zu hohen Spannungsbelastungen, insbe-
sondere an der ersten oder den ersten Windungen, je nach Wicklungsaufbau der
einzelnen Wicklungsstränge [16]. Der Zeitpunkt des maximalen Überschwin-
gens an den Motorklemmen, der für den untersuchten Motor unmittelbar nach
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Abbildung 6.2: Spannungsfall zwischen den Anschlussklemmen (AK) bzw. entlang der
Wicklungszweige zum kritischen Zeitpunkt tkrit = 0,78 µs

dem Schaltzeitpunkt bei ca. 0,78 µs auftritt, wird demgemäß in den nachfolgen-
den Analysen als kritischer Zeitpunkt tkrit für die Spannungsbeanspruchung der
Wicklung definiert.
Für die Zeitpunktsanalyse der transienten Spannungsverteilung wird in Abb. 6.2
der Spannungsfall entlang der gesamten Wicklung bzw. entlang beider Parallel-
zweige jedes Strangs zum kritischen Zeitpunkt tkrit dargestellt. Hierdurch wird
verdeutlicht, dass die Stränge keinen ohmschen Spannungsfall zum Sternpunkt
erfahren. Vielmehr fällt die Spannung aufgrund der genannten Welleneffekte
sowie durch die kapazitiven und induktiven Kopplungen zwischen den Leitern
ungleichmäßig ab.
Darüber hinaus zeigt sich, dass entgegen den Erwartungen aus der Literatur bei
der untersuchten Maschine nicht die erste Spulenseite jedes Zweigs der höchsten
Absolutspannung ausgesetzt ist [72, 134, 135]. Stattdessen treten an der zweiten
und vierten Spule geringfügig höhere Spannungen auf. Als mögliche Ursache
hierfür sind die parasitären Kopplungen zwischen den Leitern sowie die Wel-
leneffekte in den Leitern zu nennen [72, 134]. Durch die Sehnung der Wicklung
werden diese Effekte noch verstärkt, da dadurch innerhalb einer Nut Spulenseiten
zweier ungleichphasiger Stränge positioniert sind. Aufgrund des Phasenversat-
zes zeigen die parasitären Kopplungen bei gesehnten Wicklungen einen stärkeren
Einfluss als bei ungesehnten Wicklungen [E6].
Bei Betrachtung der Spannungsverteilung in Abb. 6.2 fallen zudem die uner-
wartet großen Potentialsprünge sowie negative Momentanspannungen an einigen
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Abbildung 6.3: Spannungsfall zwischen den Anschlussklemmen (AK) bzw. entlang der
Wicklungszweige zum Zeitpunkt des globalen Spannungsmaximums bei
t = 0,81 µs

bestimmten Leitern auf. Dieses Verhalten kann ebenfalls auf die HF-Phänomene
zurückgeführt werden und lässt sich mithilfe des 3D-Spannungszeitverlaufs aller
Spulenseiten in Abb. 6.1 begründen.
Hieraus wird ersichtlich, dass zum kritischen Zeitpunkt tkrit, ergo bei der maxi-
malen Überschwingspannung am Motorklemmbrett, beispielweise die Spulen-
seite 31 von Parallelzweig 1U noch nicht den Schaltvorgang und den daraus
resultierenden vollständigen Potentialwechsel erfahren hat. Stattdessen verbleibt
sie auf einem niedrigeren Spannungsniveau und erreicht erst nach einer zeitver-
zögerten Reaktion, etwa 200 ns später, ihr Spannungsmaximum.
Zugleich werden durch parasitäre HF-Kopplungen beim Schaltvorgang strang-
übergreifend Spannungen eingekoppelt. In Abb. 6.2, sowie in den dreidimensio-
nalen Darstellungen in Abb. 6.1, zeigt sich dies insbesondere für die Wicklungs-
zweige 1U und 1V anhand der Spannungsunterschwinger.
Überdies zeigt die Analyse des Spannungsfalls aller Parallelstränge, dass der
definierte kritische Zeitpunkt tkrit nicht mit dem Zeitpunkt des globalen Span-
nungsmaximums übereinstimmt. Dieses tritt im betrachteten Fall erst 33,37 ns
nach tkrit, konkret bei 0,81 µs an der 26. Spulenseite des zweiten Parallelzweigs
von Strang W auf. Die Darstellung des Spannungsfalls zu diesem Zeitpunkt in
Abb. 6.3 und der Vergleich mit Abb. 6.2 verdeutlichen dies und machen zudem
signifikante Unterschiede in den Momentanspannungen beider Zeitpunkte sicht-
bar.

100



Kapitel 6 Umrichterbedingte Spannungsverteilung und Isoliersystembeanspruchung

1

2
3

4
5

6

7
8

9
10 11

12 13
14

15
16

17

18
19

20
21

22

23
24
25
26

27
28

29
30

31
32

33343536

←Nut→3738394041

42
43

44
45

46
47
48

1U1
2U1

2V1
1V1

2W1
1W1

1

1,2

1,4

1,6

|u
i/

u
ZK 2
|

(a) Kumulierte Darstellung der maximalen
Spannungsbeanspruchung jeder
Spulenseite über alle Zeitpunkte

1

2
3

4
5

6

7
8

9
10 11

12 13
14

15
16

17

18
19

20
21

22

23
24
25
26

27
28

29
30

31
32

33343536

←Nut→3738394041

42
43

44
45

46
47
48

1U1
2U1

2V1
1V1

2W1
1W1

1

1,2

1,4

1,6

|u
i/

u
ZK 2
|

(b) Momentane Spannungsverteilung der
Zeitpunktsbetrachtung beim globalen
Spannungsmaximum bzw. t = 0,81 µs

Abbildung 6.4: Darstellung der umrichterbedingten Spannungsbeanspruchung nach An-
regung mit der Spannungsform von Abb. 2.13

Ein solcher Zeitpunkt, an dem eine explizit betrachtete Spulenseite ihre ma-
ximale Spannungsbelastung erfährt, lässt sich für jede Spulenseite finden. In
den 3D-Darstellungen von Abb. 6.1 sind diese Maxima durch die blaue Punkt-
wolke hervorgehoben und in Abb. 6.4 (a) als schematische Schnittdarstellung
der Statorwicklung abgedruckt. Zur Verdeutlichung des Unterschieds zur Zeit-
punktsbetrachtung beim globalen Spannungsmaximum respektive t = 0,81 µs
dient Abb. 6.4 (b).
Für den Auslegungsprozess der Hauptisolierung stellt die kumulierte maximale
Spannung jeder Spulenseite über alle Zeitpunkte hinweg das relevante Betrach-
tungsbild dar. Da die Spannungen bereits auf das Gehäusepotential bezogen sind,
spiegeln sie zugleich die kritischen Spannungsbeanspruchungen wider.
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6.2 Umrichterbedingte Beanspruchung des
Isoliersystems

Die detaillierte Analyse der in Abb. 6.4 (a) dargestellten maximalen Span-
nungsbeanspruchung jeder Spulenseite bzw. der Hauptisolierung zeigt, dass
die Spulenseiten nicht einheitlich gleiche Spannungsmaxima erfahren, und fer-
ner, dass nicht jede Spulenseite den Überschwinger am Motorklemmbrett von
1,375·uZK/2 sieht. So wird bspw. die Spulenseite in Nut 25 - Lage 1 lediglich mit
einer Spannung von maximal 1,093·uZK/2 belastet. Demgegenüber stellt die Spu-
lenseite in Nut 19 - Lage 5 den lokalen Spannungs-Hotspot der Hauptisolierung
dar, wobei die Spannungsbeanspruchung hier um 16,36% über der maximalen
Überschwingspannung der Anschlussklemmen liegt. Diese Stelle ist daher als fa-
vorisierter Ort für das Auftreten von Teilentladungen zu eruieren, insbesondere
wenn dort gleichzeitig statistisch zufällige Schwachstellen im Isoliermaterial,
bspw. durch Materialfehler, Lufteinschlüsse oder Fertigungsunregelmäßigkeiten
auftreten.
Im Hinblick auf Teilentladungen ist aber dennoch die Spannungsdifferenz zwi-
schen den Spulenseiten kritischer. Für deren Bewertung stellt Abb. 6.5 (a) die
kumulierte maximale Leiter-Leiter-Beanspruchung τiso bzw. die Beanspruchung
des Wicklungsisoliersystems über alle Zeitpunkte, gemäß Gleichung (3.14), be-
zogen auf die Zwischenkreisspannung dar.
Im Gegensatz zur Beanspruchung der Hauptisolierung zeigt sich hier ein unre-
gelmäßigeres Bild mit deutlichen Unterschieden zwischen den Lagen. Auffällig
ist, dass insbesondere in den unteren Lagen höhere Beanspruchungen des Isolier-
systems auftreten. Dementsprechend befindet sich die höchste Beanspruchung
des Isoliersystems mit 1,487·uZK in Lage 1 von Nut 27.
Zurückführen lässt sich dieser generelle Trend auf das Wickelschema, das
dahingehend optimiert wurde, dass die Spulenseiten mit kleinem Zählindex,
aufsteigend vom Motorklemmbrett zum Sternpunkt gezählt, in den unteren,
zum Nutgrund gerichteten Lagen positioniert sind. Zusätzlich wurde besonders
darauf geachtet, einzelne Spulenseiten mit möglichst geringer Index-Differenz
benachbart zu positionieren, sodass insbesondere die ersten und die letzten Spu-
lenseitenindizes nicht nebeneinander liegen.
Gemäß eines ohmschen Spannungsfalls sind daher höhere Spannungen in den
unteren Lagen und geringere Differenzspannungen zwischen benachbarten Spu-
lenseiten zu erwarten [16]. Kongruent ergibt die Analyse, dass hauptsächlich
in den Nuten, in denen unvermeidlich Spulenseiten mit großem Abstand der
Spulenseiten-Indizes benachbart liegen, höhere Belastungen auftreten.
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Abbildung 6.5: Darstellung der umrichterbedingten Leiter-Leiter-Beanspruchung τiso

nach Anregung mit der Spannungsform von Abb. 2.13 sowie unter An-
nahme eines linear-ohmschen Spannungsfalls

Zudem zeigt dieses Ergebnis, zusammen mit den weiteren Simulationsergebnis-
sen bei Modulationsindex mη 6= 0%, dargelegt in [E6], dass das Isoliersystem
in den Nuten, in denen Spulenseiten zweier phasenfremder Stränge übereinander
liegen, aufgrund ihres Phasenversatzes stärker beansprucht wird.
Ebendeswegen ist explizit hervorzuheben und zu beachten, dass sich diese
Analyse ausschließlich auf den in der Literatur beschriebenen Worst-Case-Fall
hinsichtlich der Common-Mode-Spannung nach [7, 69] bei einem Modulati-
onsindex von mη = 0%, einer Motordrehzahl von n = 0min−1 sowie
einem angenommenen, immer identisch wiederkehrenden Schaltmuster nach
Abb. 2.13 (a) bezieht.
Da das Schaltverhalten zudem von der Kombination aus Leistungshalbleitern,
Umrichterstruktur, Motorzuleitung und deren Schirmung, CM-Filter, Motor etc.
abhängt [16, 23, 66] und somit von Gesamtsystem zu Gesamtsystem unterschied-
lich sein kann, ist es unabdingbar, dies bei der Analyse zu berücksichtigen. Ferner
unterstreicht dies die Notwendigkeit, die explizite umrichterbedingte transiente
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Spannungsbelastung und Beanspruchung des Isoliersystems im Auslegungspro-
zess interdisziplinär zu berücksichtigen sowie alle möglichen Schaltzustände
eines PWRs gemäß Abschnitt 3.3.3 zu analysieren. In [E6] finden sich hierzu
die Simulationsergebnisse einer vollständigen elektrischen Periode.
Abschließend soll das entwickelte HF-Simulationsmodell zur Berechnung der
umrichterbedingten Spannungs- und Isoliersystembeanspruchung im Kontext
der Norm DIN EN 60034-18-41 [16] betrachtet werden.
In der Norm werden keine maximal zulässigen Grenzwerte für die Beanspru-
chung des Isoliersystems definiert, sondern sie stellt vielmehr eine Spezifikation
dar, die es ermöglicht, die Spannungsbeanspruchung an den Maschinenklemmen
festzulegen oder Anforderungen an die Festigkeit eines Isoliersystems gegenüber
Impulsspannungsamplituden zu stellen [5].
Exemplarische zulässige Höchstwerte für die Beanspruchung des Isoliersys-
tems konnten mithilfe eines Schleich MTC2-6kV Wicklungstesters [D9] durch
Messung der repetierenden Teilentladungseinsetzspannungen (RPDIV) für die
Leiter-Leiter- und Leiter-Gehäuse-Isolierung an vier Statoren bei einer Sta-
tortemperatur von 24 ◦C und 84 ◦C ermittelt werden. Bei der Prüfung mit
Impulsspannung ergaben sich im Worst-Case die zulässigen Spannungswerte für
die Leiter-Gehäuse-Isolierung 2,62·uZK sowie für die Leiter-Leiter-Isolierung
3,61·uZK, die nicht überschritten werden dürfen.
Mit dem entwickelten HF-Motormodell lassen sich solche Qualifikationstests
simulieren, indem die gemessenen Normimpulse des Wicklungstesters als An-
fangsbedingung vorgegeben werden. Dies bietet die Möglichkeit, den Motor
bereits in frühen Entwicklungsstadien gemäß der Norm simulativ zu verifizieren
und einen Zusammenhang zwischen den Impulsspannungen und den tatsächlich
auftretenden Beanspruchung des Isoliersystems bei Umrichterbetrieb herzustel-
len.
Mit dieser Kenntnis lassen sich Änderungen am Wicklungssystem sowie die sich
damit veränderten lokalen Beanspruchungen des Isoliersystems bewerten und
zudem hierfür zulässige Impulsspannungen an den Motorklemmen berechnen.
Darüber hinaus kann die mit einem Prüfimpuls ermittelte maximale lokale
Beanspruchung des Isoliersystems genutzt werden, um die Pulsmuster realer
Wechselrichter hinsichtlich der Spannungsreserve vor dem Auftreten von Teil-
entladungen zu bewerten.
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6.3 Vergleich zur linearen Spannungsverteilung
In der derzeit gängigen Praxis wird bei der Auslegung des Isoliersystems in den
Strangzweigen ein linear-ohmscher Spannungsfall vom Motorklemmbrett zum
Sternpunkt unter Berücksichtigung deren Phasenverschiebung angenommen und
ein Sicherheitsfaktor vorgehalten [84, 136].
Ein erster wesentlicher Unterschied zur zuvor erläuterten transienten Spannungs-
verteilung in Abb. 6.4 (a) besteht darin, dass gemäß der linearen Spannungsver-
teilung die höchste Absolutspannung an den Motorklemmen auftreten muss. Die
Erläuterungen von Abb. 6.1 und 6.2 widerlegen dies bereits.
Darüber hinaus fällt bei einer linear-ohmschen Annahme die Spannung jedes
Strangs gleichmäßig und entsprechend ihrer Phasenverschiebung symmetrisch
ab. Dabei bleiben die Einflüsse der PWR-Schaltmuster, Überschwingspannun-
gen am Motorklemmbrett aufgrund von Wellenphänomenen und unangepasster
Motorzuleitung, Stromverdrängungseffekte sowie die hochfrequenten Kopp-
lungseffekte zwischen den Leitern unberücksichtigt. Die transiente Betrachtung
zeigt hingegen, dass sich die hochfrequenten Anteile der Spannung sowie die
weiteren HF-Effekte, insbesondere aber die Überschwinger, erheblich auf die
Spannungsbelastung auswirken.
Aus der detaillierten Analyse beider Spannungsverteilungen lässt sich zudem
schlussfolgern, dass die Spannungsbeanspruchung der Wicklung gegenüber Ge-
häusepotential deutlich unterschätzt wird, sofern von einer linear-ohmschen
Potentialverteilung ausgegangen wird und die maximale Spannungsbelastung
entlang der Stränge über der an den Motorklemmen messbaren Spannung lie-
gen kann.
Für den Methodenvergleich hinsichtlich der Leiter-Leiter-Isolierung wird in
Abb. 6.5 (b) die Beanspruchung des Isoliersystems τiso unter Annahme eines
linear-ohmschen Spannungsfalls dargestellt.
Unterschiede zeigen sich dabei vor allem bei den Maximalwerten. Bei ange-
nommener ohmscher Spannungsverteilung wird ein Maximalwert von 0,792·uZK
erwartet. Nach der transienten, kumulierten Worst-Case-Betrachtung, die durch
die Analyse jedes Zeitschritts der PWM-Periode ermittelt wurde, liegt dieser um
87,78% höher.
Weitere signifikante Differenzen treten in den Nuten auf, in denen aufgrund der
Sehnung strangfremde Leiter direkt benachbart liegen. Bei linear-ohmscher Be-
trachtung sind ausschließlich diese Lagen besonders beansprucht.
Auch die Wickelschema-Optimierung, sodass die Spulenseiten mit kleinem
Zählindex in den unteren, zum Nutgrund gerichteten Lagen positioniert sind,
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wird überschätzt. So liegt die maximale absolute Spannung der obersten drei
Lagen gemäß der transienten Worst-Case Betrachtung über alle Nuten gemittelt
lediglich um 0,58% niedriger als die unteren drei.
Dieser Vergleich bekräftigt die Relevanz der HF-Effekte und die erhebliche Un-
terbewertung der Beanspruchung des Isoliersystems bei ihrer Vernachlässigung.
Die im Validierungskapitel 5.3.2 gemessenen transienten Spannungen lassen
dies bereits erwarten, da dort gezeigt wird, dass ein linearer Spannungsabfall
lediglich im unterresonanten Frequenzbereich gilt.
Für den Entwurfsprozess des Isoliersystems, insbesondere in Bezug auf die Mo-
toren, die mit schnellschaltenden Umrichtern betrieben werden, bedeutet dies,
dass die entwickelte Methodik zu einer substanziell umfassenderen Bewertung
der Spannungsbelastung und Beanspruchung des Isoliersystems beiträgt.
Zudem lässt sich schlussfolgern, dass eine erste Abschätzung mittels des linear-
ohmschen Spannungsfalls für die Auslegung und Optimierung eines Wickelsche-
mas sinnvoll sein kann, wenn keine genauen Informationen zur Motorgeometrie
und den Umrichterdaten vorliegen. Die gewonnenen Ergebnisse zeigen jedoch,
dass die Vernachlässigung der konkreten Schaltzustände des PWRs sowie dessen
Frequenzspektrum im Spannungssignal und der HF-Effekte zu einer signifi-
kanten Unterschätzung der Spannungsbeanspruchung und Beanspruchung des
Isoliersystems führt.

106



Kapitel 7

Einflussanalyse und
Bewertung von
Maßnahmen gegen
parasitäre HF-Effekte

Die Analyse von Maßnahmen gegen parasitäre HF-Effekte für den zuvor vor-
gestellten Traktionsmotor erfolgt im folgenden Kapitel anhand verschiedener
Bewertungsgrößen, wobei die Intention einer Maßnahme maßgebend ist. Grund-
sätzlich sind zahlreiche Ansätze denkbar, um die parasitären HF-Effekte zu
beeinflussen. Einige Maßnahmen, wie bspw. der Einsatz von Common-Mode-
Spannungsfiltern oder von nanokristallinen Ringbandkernen werden a priori
ausgeschlossen, da der Fokus auf der elektrischen Maschine selbst liegt [21,
64]. Daher werden in diesem Kapitel die folgenden Maßnahmen detailliert un-
tersucht:

• Vorteilhafte Auslegung des Wickelschemas

• Wellenerdung mittels kapazitivem Erdungsring

• Wellenerdung mittels resistivem Erdungsring oder Schleifkontakt

• Schirmung der kapazitiven Kopplung zwischen Wicklung und Rotor

• Einsatz von isolierten Lagern
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Abbildung 7.1: Abstrahierte Darstellung der Wickelschema-Varianten WSVar1 und WSVar2

mit farblich aufsteigendem Spulenseitenindex

7.1 Wickelschema
Die drei untersuchten Wickelschemata unterscheiden sich von dem in
Abb. 7.1 (a) mit farblich abstrahierter Indizierung dargestellten Wickelschema
des vorgestellten Motors, und fortfolgend als WSVar1 bezeichnet, in unterschied-
licher Art.
Die Wickelschema-Variante WSVar2 wird in Abb. 7.1 (b) abgebildet und ist wie
WSVar1 mit Spulenschritt fünf gesehnt. Es unterscheidet sich allerdings dahinge-
hend, dass die Anschlussklemmen der Parallelzweige jedes Strangs auf Lage 1
und Lage 6 verteilt sind. Zudem ist gemäß der Definition in [77] für Wickel-
schema WSVar2 eine harte Symmetrie, für Wickelschema WSVar1 lediglich eine
weiche Symmetrie gegeben.
Hart- und weichsymmetrische Wickelschemata unterscheiden sich im Wesent-
lichen dadurch, dass für eine harte Symmetrie in allen Nuten eines jeweiligen
Strangs in jeder Lage und in jeder Polteilung die gleiche Anzahl an Leitern jedes
Parallelzweigs liegen muss. Die harte Symmetrie erzwingt somit, dass die Nuten
und Lagenpositionen nicht unabhängig voneinander betrachtet werden können.
Die Weichsymmetrischen sind dagegen nur auf Lagenebene, nicht aber notwen-
digerweise auf Nut- und Polteilungsebene symmetrisch [77].
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Abbildung 7.2: Abstrahierte Darstellung der Wickelschema-Varianten WSVar3 und
WSungesehnt mit farblich aufsteigendem Spulenseitenindex

Wie in Abb. 7.2 (a) dargestellt, ist WSVar3 eine Spiegelung des ursprünglichen
Referenzwickelschemas WSVar1. Der wesentliche Unterschied besteht darin, dass
die Anschlüsse am Motorklemmbrett beider Parallelzweige jedes Strangs nicht
in der ersten, sondern beide in der sechsten Lage nahe der Nutöffnung bzw. dem
Luftspalt liegen.
Wickelschema WSungesehnt ist gemäß Abb. 7.2 (b) ohne Sehnung hartsymmetrisch
aufgebaut und ist in der Praxis aufgrund der fertigungstechnischen Vorteile bei
den Hairpin-Wicklungen verbreitet vorzufinden. Die Anschlussklemmen der bei-
den Parallelzweige jedes Strangs sind wie bei WSVar2 auf Lage 1 und Lage 6
verteilt.
Da sich das ungesehnte Wickelschema zusätzlich in den elektromagnetischen
Eigenschaften und den Kopplungen innerhalb einer Nut von den gesehnten
Wickelschemata unterscheidet, wurde die Parametrisierung der elektrischen Er-
satzschaltbildelemente des Simulationsmodells erneut berechnet und angepasst.
Die verschiedenen Wickelschemata werden im Folgenden hinsichtlich ihrer
DM-Impedanzkurve, der umrichterbedingten Spannungsverteilung und Bean-
spruchung des Isoliersystems sowie der Lagerspannung verglichen.
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Abbildung 7.3: Simulationsergebnis der Impedanzkurve für vier verschiedene Wickel-
schemata

7.1.1 Impedanzkurve
In Abb. 7.3 werden die simulierten Impedanzkurven der Wickelschemata darge-
stellt. Die jeweilige Impedanz ist für die Rotorposition der jeweiligen q-Achse
berechnet [137] und ist zur Vergleichbarkeit auf die Impedanz des Referenzmo-
tors ZMotor bei 1 kHz normiert.
Auffällig ist, dass das Wickelschema WSungesehnt eine deutlich größere Impedanz
gegenüber den WSVar1-3 aufweist. Dieses Ergebnis korreliert mit dem Wicklungs-
faktor, der für die Varianten WSVar1, WSVar2 und WSVar3 aufgrund der Sehnung
0,9330, und für WSungesehnt 0,9659 beträgt und quadratisch in die Berechnung
der Statorreaktanz des Grundfelds eingeht [88, 138].
Andererseits lässt sich die größere Impedanz auch durch Stromverdrängungs-
effekte erklären. Bereits Richter [99] beschreibt, dass der durchschnittliche
AC-Widerstand einer Nut geringer ist, wenn in dieser mehrere Spulenseiten von
verschiedenen Strängen und mit unterschiedlichen Phasenlagen übereinander lie-
gen. Aufgrund des Phasenversatzes erreichen die beiden Stränge ihre maximale
Amplitude bei angenommenem sinusförmigem Strom nicht gleichzeitig. Daher
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sind die maximalen Nutstreufeldamplituden und die damit verbundenen Strom-
verdrängungseffekte bei gesehnten Wicklungen gegenüber ungesehnten Wick-
lungen geringer. Laut [77] ist der Gesamtwiderstand von Hairpin-Wicklungen
mit ungesehnten Leiteranordnungen um bis zu 30% höher, was mit den Impe-
danzwerten in Abb. 7.3 übereinstimmt.
Weitere Unterschiede zeigen sich in den Resonanzpunkten. Aufgrund der Unter-
schiede in den induktiven und kapazitiven Kopplungen innerhalb einer Nut ist es
naheliegend, dass sich auch die Resonanzpunkte unterscheiden. So sind insbe-
sondere durch den Wegfall der Sehnung für WSungesehnt keine direkt benachbarten
Kopplungen zweier unterschiedlicher Stränge vorhanden.
Bemerkenswert ist der Vergleich zwischen WSVar1 und WSVar3. Wenig überra-
schend ist die Übereinstimmung der Kurven im unteren Frequenzbereich, jedoch
aber die Divergenz der Resonanzpunkte. Alleine aufgrund dessen, dass die An-
schlussklemmen der Stränge bei WSVar3 unmittelbar in der Nähe des Luftspalts
liegen, verschieben sich die Resonanzpunkte zu niedrigeren Frequenzen. Beson-
ders auffällig ist hierbei die zweite Resonanz in der Nähe der ersten.
Bei der Gegenüberstellung der Impedanzkurven zwischen WSVar1 und WSVar2
zeigt sich ebenfalls ein Unterschied in den Resonanzpunkten. WSVar2 weist
insgesamt ein deutlich unauffälligeres Impedanzverhalten auf, mit stärkeren Un-
terschieden lediglich oberhalb von 8MHz, was auf die harte Symmetrie des
Wickelschemas zurückzuführen ist.
Zuletzt wird auf den Unterschied in der ausgeprägten Resonanz oberhalb von
6MHz hingewiesen. Diese liegt für die Wickelschemata WSVar1 und WSungesehnt
bei ungefähr 6,3MHz. Nach analytischer Abschätzung wird vermutet, dass
diese Resonanz durch den Schwingkreis zwischen Wicklungsinduktivität und
Wicklung-Rotor-Kapazität sowie den weiteren Kapazitäten der Motorstruktur
gemäß Abb. 3.1 verursacht wird. Für WSVar2 und WSVar3 wird hingegen vermutet,
dass der Rotor die Ursache der bereits beschriebenen Resonanzverschiebungen
zu niedrigeren Frequenzen ist, da die Nähe des Motorklemmbretts zum Rotor die
RLC-Schwingkreise besonders stark beeinflusst.

7.1.2 Umrichterbedingte Spannungsverteilung
Im folgenden Abschnitt wird die umrichterbedingte Spannungsverteilung für die
beiden Wickelschemata WSVar1 und WSVar2 ausführlich analysiert und lediglich
die wesentlichen Aspekte der Varianten WSVar3 und WSungesehnt behandelt.
Die umrichterbedingten Spannungsverteilungen basieren dabei auf den zur Va-
lidierung des Modells am Motorklemmbrett gemessenen Umrichterphasenspan-
nungen, die am Prüfstand entsprechend Abschnitt 5.2.3 erfasst wurden.
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Abbildung 7.4: Dreidimensionale Darstellung der Spannungsverteilung des Zeitab-
schnitts um den ersten Schaltvorgang der PWM-Periode aus Abb. 5.13
für die Wickelschemata WSVar1 und WSVar2

In einer initialen Simulation einer repräsentativen vollständigen elektrischen
Periode wurde die PWM-Periode mit der höchsten transienten Spannungsbe-
anspruchung der Wicklung ermittelt. Daher konzentrieren sich die folgenden
Analysen gezielt nur auf diese spezifische Periode.
Die Schaltzustände dieser PWM-Periode entsprechen aufgrund von HF-
Kopplungseffekten und der Sehnung der Wicklung i. Allg. nicht notwendiger-
weise dem literarischen Wort-Case-Fall von Kapitel 6 mit Modulationsindex
mη = 0%, wie auch in [E6] erläutert wird. Als Randbemerkung sei erwähnt,
dass die im Validierungskapitel 5.3.3 dargestellten Umrichterphasenspannungen
in Abb. 5.13 (a) zugleich dieser PWM-Periode entsprechen. Zudem werden im
Folgenden weiterhin alle Spannungen mit Bezug zum Gehäusepotential betrach-
tet.
Die dreidimensionalen Darstellungen der Spannungsverläufe während der ers-
ten 20 µs der PWM-Periode zwischen den Anschlussklemmen U und V für den
ersten Parallelzweig der Wickelschemata WSVar1 und WSVar2 werden in Abb. 7.4
dargestellt. Der vollständige Vergleich aller Stränge befindet sich in Anhang G.1,
Abb. G.1-G.4. Die dargestellte Indizierung der Spulenseiten basiert auf der sche-
matischen Darstellung in Abb. 5.9 und erfolgt in Übereinstimmung mit dem
jeweiligen Wickelschema.
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Die 3D-Darstellungen verdeutlichen, dass das Wickelschema trotz der elektro-
magnetischen Identität im Grundwellenverhalten des Motors einen signifikanten
Einfluss auf den transienten Spannungsfall der Wicklung hat. Übereinstimmend
mit Kapitel 6 wird deutlich, dass die höchste Spannung nicht zwangsläufig zum
Zeitpunkt des ersten Überschwingens und nicht an der ersten Spulenseite je-
des Parallelzweigs auftritt, wie es nach der Leitungstheorie zu erwarten wäre
[72, 134]. Beim Wickelschema WSVar1 tritt die maximale Spannung erst 80 ns
nach dem höchsten Überschwinger an der siebten Spulenseite von Parallelzweig
1U auf. Beim Wickelschema WSVar2 liegt die maximal auftretende Spannung
hingegen tatsächlich an den ersten Spulenseiten jedes Parallelzweigs der zuerst
geschalteten Phase U.
Für die detaillierte Zeitpunktsanalyse beim maximalen Überschwingen, unmit-
telbar nach dem ersten Schaltvorgang bei tkrit ≈ 14,72 µs dieser PWM-Sequenz,
zeigt Abb. 7.5 die Momentanspannungen jeder Spulenseite. Die Amplitude des
Spannungsüberschwingers am Motorklemmbrett liegt dabei um 41,44% über
uZK/2.
Neben dem eindeutig nichtlinear-ohmschen Spannungsfall zum Sternpunkt, der
auf die bekannten HF-Phänomene der RLC-Schwingkreise zurückzuführen
ist, zeigt sich ein deutliches Auseinanderlaufen der beiden Parallelzweige. Be-
sonders deutlich zeigt sich dies bei WSVar1 und ist durch die fehlende harte
Symmetrie des Wickelschemas bedingt.
Zur Bewertung der elektrischen Beanspruchung der Wicklung und der Hauptiso-
lierung sowie zur Lokalisierung potenziell bevorzugter Orte für Teilentladungen
wird in Abb. 7.6 die kumulierte maximale Spannung für die Wickelschemata
WSVar1 und WSVar2 in schematischer Schnittdarstellung wiedergegeben. Die der
übrigen Varianten befinden sich in Anhang G.1.
Für das WSVar1 ergibt die Auswertung als lokalen Spannungs-Hotspot Nut 6 -
Lage 3, während dieser beim WSVar2 in Nut 42 - Lage 6 liegt. Zudem wird an-
hand des Histogramms in Abb. G.7 deutlich, dass für WSVar1 und WSVar2 an
keiner Spulenseite höhere Spannungen als 2,25·uZK/2 anliegen, wie dies bei zehn
Spulenseiten beim WSVar3 der Fall ist. Allerdings befinden sich für WSVar1 ins-
gesamt acht Spulenseiten in der Klasse «2 < 2,25·uZK/2», während dies beim
WSVar2 lediglich bei zwei Spulenseiten der Fall ist.
Bei der Detailanalyse beider Spannungsverteilungen zeigt sich für das Wickel-
schema WSVar1 überdies auch, dass die hohen Spannungen vorwiegend in den
unteren drei Lagen auftreten. Durch die spezielle Wickelschemaoptimierung,
sodass die Spulenseiten mit kleinem Zählindex in den unteren Lagen positio-
niert wurden, kann gegenüber WSVar2 im Mittel eine Verbesserung von 4,18%
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(b) Spannungsfall entlang der Wicklungszweige für das Wickelschema WSVar2

Abbildung 7.5: Spannungsfall zwischen den Anschlussklemmen (AK) bzw. entlang der
Wicklungszweige zum Zeitpunkt tkrit für WSVar1 und WSVar2

erzielt werden. Entsprechend der Beschreibung der Wickelschemadesigns in Ab-
schnitt 7.1 lässt sich in Abb. G.5 (a) für WSVar3 ein umgekehrtes Bild erkennen.
Im Kontext der Wickelschemaoptimierung von WSVar1 soll zuletzt explizit die
Spannung der sechsten Lage betrachtet werden. Unter der Annahme eines linear-
ohmschen Spannungsfalls wurden zusätzlich die Spannungen der Spulenseiten in
der sechsten Lage minimiert, da diese wesentlich für die kapazitiven Lagerströme
sind. Gemäß der Beziehung 2.2 führen höhere Spannungsdifferenzen du/dt über
der KapazitätCWR zwischen Wicklung und Rotor zu einem größeren parasitären
Common-Mode-Strom, der wiederum die Lager elektrisch stärker belastet.
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(b) Maximale Spannungsbeanspruchung
jeder Spulenseite für WSVar2

Abbildung 7.6: Kumulierte Darstellung der maximalen Spannungsbeanspruchung jeder
Spulenseite über alle Zeitpunkte der PWM-Periode gemäß Abb. 5.13

Der Betrag der Spannung in der sechsten Lage, gemittelt über alle Nuten und
zeitlich über die gesamte PWM-Periode, beträgt für das Wickelschema WSVar1
0,807·uZK/2 und ist damit 15,23% niedriger im Vergleich zu WSVar2. Unerwartet
gering fällt der Unterschied zu WSVar3 aus, wobei eine Verbesserung um lediglich
7,52% erreicht wird.
Zur weiteren Analyse dieser Wickelschemaoptimierung wird im folgenden Ab-
schnitt die simulierte Lagerspannung betrachtet.

7.1.3 Umrichterbedingte Lagerspannung
Bewertung im Zeitbereich

In Abb. 7.7 werden die mithilfe des entwickelten Motormodells simulierten tran-
sienten Lagerspannungen für jede Wickelschema-Variante dargestellt. Die dem
Modell vorgegebenen Phasenspannungen im Umrichterbetrieb, die den im Fol-
genden betrachteten Lagerspannungen zugrunde liegen, entsprechen weiterhin
der in Abschnitt 7.1.2 beschriebenen PWM-Periode. Die Motordrehzahl beträgt
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Abbildung 7.7: Simulationsergebnis der B-seitigen Lagerspannung für die vier verschie-
dene Wickelschemata

dabei ca. 3500 min−1 und den Lagern wird ein rein kapazitives Verhalten unter-
stellt, ohne dass ein EDM-Durchschlag auftritt.
Die Analyse der Simulationsergebnisse zeigt, dass das Wickelschema WSVar1
im Vergleich zu den anderen gesehnten Varianten über die gesamte PWM-
Periode die durchschnittlich betragsmäßig niedrigste Lagerspannung aufweist.
Quantitativ wird dieses Ergebnis in Tabelle 7.1 anhand der Darstellung der
durchschnittlichen betragsmäßigen Differenz ∆ūWS-Motor und anhand des Lager-
spannungsverhältnisses ∆BVRWS-Motor aller Wickelschemavarianten gegenüber
WSVar1 festgehalten.

Wickelschema ∆ūWS-Motor ∆BVRWS-Motor

WSVar2 1200,51mV 25,23%
WSVar3 313,11mV 6,58%
WSungesehnt −330,07mV −6,93%

Tabelle 7.1: Über die PWM-Periode gemittelte betragsmäßige Spannungsdifferenz der
Wickelschemavarianten gegenüber WSVar1

In Übereinstimmung mit Abschnitt 7.1.2 begründen die Positionierungen der
Leiter mit großem Spulenseitenindex in der Nähe der Nutöffnung bzw. des
Luftspalts dieses Ergebnis, wodurch hohe Potentialdifferenzen zwischen der
Wicklung und dem Rotor vermieden werden. Der Vergleich zur vermeintlichen
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Abbildung 7.8: Simulationsergebnis der Übertragungsfunktion der B-seitigen Lagerspan-
nung für vier verschiedene Wickelschemata

Worst-Case-Positionierung im WSVar3 sowie zum Wickelschema WSVar2 hebt
diesen Vorteil hervor.
Wird zuletzt das Ergebnis von Wickelschema WSungesehnt gegenüber WSVar1 ver-
glichen, zeigt sich im zeitlichen Mittel über die gesamte PWM-Periode eine
Verschlechterung um 330,07mV bzw. 6,93%. Dieses Ergebnis muss allerdings
gesondert betrachtet werden, da sich auch die elektromagnetischen Eigen-
schaften zwischen gesehnten und ungesehnten Wickelschemata unterscheiden.
Wesentliche Unterschiede werden bereits beim Vergleich der Impedanzkurven
zwischen den beiden Varianten in Abschnitt 7.1.1 offenbart, weshalb auch eine
größere Divergenz in den Lagerspannungsverläufen zu erwarten ist.

Bewertung im Frequenzbereich

Die im vorherigen Abschnitt getroffenen Aussagen können zudem im Frequenz-
bereich durch den Vergleich der Übertragungsfunktion bzw. durch das Verhältnis
der Lagerspannung zur Common-Mode-Spannung am Motorklemmbrett bestä-
tigt werden. Hierfür zeigt Abb. 7.8 die Übertragungsfunktionen der B-seitigen
Lagerspannung aller betrachteten Wickelschemata.
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Zur Charakterisierung der Verläufe kann aufgrund der diversen Resonanzen kein
eindeutiges Tief- oder Hochpassverhalten ausgemacht werden. Vielmehr ver-
deutlicht die Darstellung der Übertragungsfunktionen, welche hochfrequenten
Amplitudenanteile in die Lager eingekoppelt werden und wie diese, allein durch
Variation des Wickelschemas, beeinflusst werden. Die charakteristischen Punkte,
wie die Resonanz bei ca. 260 kHz und der Anstieg bei 2MHz, sind für alle
Wickelschemata ähnlich und sind auf die geometrische Struktur des Motors zu-
rückzuführen. Insbesondere die Nutöffnung und damit die für die Lagerspannung
dominante Kapazität zwischen Wicklung und Rotor ändert sich durch eine Va-
riation des Wickelschemas betragsmäßig nicht.
Die detaillierte Analyse des Ergebnisses zeigt, dass sich vor allem im unteren
Frequenzbereich Vorteile für das Wickelschema WSVar1 ergeben, die wiederum
auf dessen Optimierung zurückzuführen sind. Zudem weisen WSVar2 und WSVar3
eine deutlich geringere Dämpfung im Übertragungsverhalten auf, was im Zeit-
bereich zu einer höheren Lagerspannung führt.
Die Analyse der Übertragungsfunktion enthüllt außerdem Erkenntnisse über
besonders schädigende Amplitudenanteile und Frequenzbereiche. Obwohl Fre-
quenzbereiche mit geringer Dämpfung bzw. großen Übertragungsfaktoren auf-
grund ihrer Amplitude als potenziell schädlicher charakterisiert werden können,
zeigen Untersuchungen zu Lagerschäden eine Abhängigkeit von der Vorge-
schichte. Daher sind auch die Häufigkeiten, mit denen hochfrequente Amplitu-
den auftreten, für die Schädigung entscheidend [E7].
Darüber hinaus verdeutlicht das Simulationsergebnis in der Frequenzdomäne das
differente Verhalten der ungesehnten Variante WSungesehnt und bekräftigt die im
vorherigen Abschnitt offengelegte Gründe.

7.1.4 Umrichterbedingte Beanspruchung des
Isoliersystems

Analog zur vorangestellten Analyse der Spannungsbeanspruchung zeigt Abb. 7.9
die maximale Leiter-Leiter-Beanspruchung hinsichtlich des Isoliersystems τiso
gemäß Gleichung (3.14) für die zwei Wickelschemata WSVar1 und WSVar2. Die
Ergebnisse für WSVar3 und WSungesehnt sind in Abb. G.6 dargestellt.
Aus der detaillierten Analyse folgt, dass die maximale Beanspruchung des
Isoliersystems zwischen zwei benachbarten Spulenseiten beim Wickelschema
WSVar1 einen Maximalwert von τiso,WS-Motor = 2,44·uZK/2 in Nut 40 der dritten
Lage erreicht. Mit der Leiterpositionierung des Wickelschemas verglichen, lie-
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Abbildung 7.9: Kumulierte Darstellung der maximalen Leiter-Leiter-Beanspruchung hin-
sichtlich des Isoliersystems jeder Spulenseite über alle Zeitpunkte der
PWM-Periode gemäß Abb. 5.13

gen dort die neunte Spulenseite des ersten Parallelzweigs von Strang U und die
zwölfte des zweiten Parallelzweigs des Strangs V übereinander.
Beim Wickelschema WSVar2 liegt der Maximalwert in Nut 38 - Lage 1 bei
τiso,WS-Var2 = 2,82·uZK/2. Hier befinden sich die erste Spulenseite des ersten Par-
allelzweigs und die 45. Spulenseite des zweiten Parallelzweigs von Strang W
nebeneinander.
Auffällig ist außerdem, dass insbesondere für τiso,WS-Var2 die höchsten Beanspru-
chungen des Isoliersystems in der ersten oder letzten Lage auftreten und zugleich
immer dann, wenn der Abstand der Spulenseiten-Indizes besonders groß ist.
Demgegenüber zeichnet sich in τiso,WS-Motor die Wirkung der Wickelschemaop-
timierung deutlich ab. So sind die oberen zwei Lagen der Isolierung gegenüber
den unteren im Mittel einer um 51,14% geringeren maximalen Beanspruchung
ausgesetzt. Die Beanspruchung des Isoliersystems τiso,WS-Var2 unterscheidet sich
auf Lagenebene hier lediglich um 3,31%.
Zudem bestätigen die Ergebnisse, dass hohe Beanspruchungen des Isoliersys-
tems tendenziell und in Übereinstimmung mit den Stellen der Maximalwerte
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häufiger in den Nuten auftreten, in denen die Spulenseiten-Indizes weit aus-
einander liegen oder Leiter unterschiedlicher Wicklungsstränge nebeneinander
angeordnet sind.
Der Durchschnitt der Beanspruchung des Isoliersystems τiso ist für die Lage 3-4
in solchen Nuten für WSVar1 um 15,01% und für WSVar2 um 323,69% größer als
in Nuten mit ausschließlich gleichphasigen Leitern des jeweiligen Strangs.
Der besonders große Unterschied für WSVar2 wird vom Wickelschema selbst
und dadurch verstärkt, dass die Spulenseitenindex-Differenz benachbarter pha-
senfremder Leiter nie unter neun liegt. Bestätigen lässt sich diese Beobachtung
zusätzlich durch den Vergleich mit der Beanspruchung des Isoliersystems der
ungesehnten Variante WSungesehnt. Hierbei sind die Beanspruchungn des Isolier-
systems nur an den Stellen groß, an denen sich die Spulenseitenindizes stark
unterscheiden.
Daraus lässt sich als allgemeine Auslegungsempfehlung ableiten, dass eine
Sehnung nicht vorteilhaft ist, wenn ein Wickelschema nur hinsichtlich der Bean-
spruchung des Isoliersystems optimiert werden soll. So zeigt sich für WSungesehnt
eine über alle Lagen gemittelte geringere Beanspruchung des Isoliersystems von
bis zu 15,92% gegenüber den weiteren untersuchten Wickelschemata.
Zusätzlich wird dies durch das Histogramm in Abb. G.8 bestätigt, das die Häufig-
keit der einzelnen Beanspruchungen des Isoliersystems für alle Wickelschemata
dargestellt. Daraus wird deutlich, dass für WSVar1 einzelne Beanspruchungen des
Isoliersystems deutlich häufiger im Bereich unterhalb von 2,5 · uZK/2 und keine
oberhalb davon auftreten, wie sich dies für WSVar2 bei 27 Spulenseiten zeigt.
Abschließend und im Hinblick auf einen eventuell zusätzlich eingesetzten Pha-
sentrenner in der Wicklungsisolierung zeigen diese Ergebnisse, dass zwar die
Stellen, an denen phasenfremde Leiter oder Leiter mit großen Indexdifferenzen
benachbart liegen, tatsächlich einer stärkeren Beanspruchung ausgesetzt sind,
jedoch die Vorteile der gemäß eines linearen Spannungsfalls abgeleiteten Ausle-
gungsregel durch die HF-Effekte relativiert werden.

7.2 Wellenerdung
Wellenerdungsringe im Elektromotor dienen dazu, elektrische Lagerschäden
zu verhindern, indem sie Lagerspannungen verhindern und Lagerströme zum
Gehäuse ableiten. Hinsichtlich der Ausführung sind zwei Varianten möglich, ka-
pazitiv oder resistiv wirkende Wellenerdungsringe. Im Folgenden wird mithilfe
des entwickelten HF-Motormodells die Wirkung dieser beiden Varianten unter-
sucht.
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7.2.1 Kapazitiver Wellenerdungsring
Das Prinzip des kapazitiven Wellenerdungsrings beruht darauf, dass sich ein
Kondensator im HF-Bereich niederimpedant verhält.
Durch die Parallelschaltung eines zusätzlichen Kondensators im ESB von
Abb. 3.1 wird das bekannte Lagerspannungsverhältnis (BVR) in Gleichung (2.3)
durch die Kapazität des Wellenerdungsrings CWED im Nenner erweitert. Es er-
gibt sich daraus Gleichung (7.1). Mit dieser lässt sich bereits analytisch folgern,
dassCWED zur Reduktion des BVRs beiträgt und daher die KapazitätCWED mög-
lichst groß dimensioniert werden sollte.

BVRWED=
uL

uCM
=

CWR

CL,A + CWR + CSR + CL,B + CWED
(7.1)

Der Vorteil des kapazitiven Wellenerdungsrings liegt in der kontaktlosen En-
ergieübertragung, wodurch potenzielle Verschleißprobleme vermieden werden.
Darüber hinaus stellt der Einsatz in Umgebungen von Öl und anderen flüssigen
Medien kein Problem dar, sondern wirkt sich, aufgrund der höheren Dielektrizi-
tätskonstante einer solchen Umgebung, sogar positiv aus.

Bewertung im Zeitbereich

In Abb. 7.10 wird das Ergebnis der Sensitivitätsanalyse bezüglich des Kapazitäts-
wertsCWED und dessen Auswirkung auf die nicht-antriebsseitige Lagerspannung
uLager sowie den zugehörigen Strom iWED im modellierten Wellenerdungsring in
der Zeitdomäne dargestellt. Dabei wird CWED zwischen 0 und 1200 pF variiert
sowie mit CWED → ∞ parametrisiert. Ein paralleler Widerstand RWED zur Ka-
pazität wird nicht modelliert, da für diesen ideell RWED → ∞ gilt und dieser
daher vernachlässigt wird.
Die Wirkung des Wellenerdungsrings wird durch Abb. 7.10 eindeutig ersicht-
lich. Wird die Kapazität des Wellenerdungsrings erhöht, führt dies konsistent
zur analytischen Betrachtung von Gleichung (7.1) zu einer Reduktion der Lager-
spannung. Die Sensitivitätsanalyse zeigt zudem, dass bei der Auslegung eines
Wellenerdungsrings der Kapazitätswert CWED gezielt dimensioniert werden
kann, um eine gewünschte maximale Lagerspannungsamplitude zu erreichen.
Bei paralleler Detailbetrachtung des Stroms im Wellenerdungsring in Abb. 7.10,
zeigt sich zunächst die charakteristische Lade- und Entladekurve eines Konden-
sators. Bei jedem Schaltvorgang des Umrichters wird die Kapazität des Wellen-
erdungsrings umgeladen. Gemäß der Kondensatorgleichung (2.2) folgt der Strom
proportional dem Kapazitätswert, dementsprechend sind die Stromamplituden
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Abbildung 7.10: Simulationsergebnis der Lagerspannung uLager und des Wellenerdungs-
ringstroms iWED zur Sensitivitätsanalyse von fünf Wellenerdungsring-
Kapazitäten CWED

in Abb. 7.10 für größere CWED-Werte größer. Hinsichtlich der Schädlichkeit er-
scheinen Ströme im Bereich von wenigen Milliampere zwar unkritisch, jedoch
bezogen auf die Stromdichte können bereits solche Schäden an den Lagern ver-
ursachen. Nach [13, 40] et al. liegen die Grenzwerte für eine wahrscheinliche
Schädigung bei Werten ≥0,3 A

mm2 .
Zur Verdeutlichung des Ergebnisses zeigt Abb. 7.11 die LadungQ, die über den
Wellenerdungsring sowie über die Motorlager fließt, aufgetragen über der vari-
ierten Kapazität des Wellenerdungsrings CWED.
Bei größerer Kapazität des Wellenerdungsrings CWED verringert sich die La-
dungsmenge, die über die Lager fließt, während die im Wellenerdungsring
zunimmt. Außerdem wird ersichtlich, dass für CWED → ∞ die Ladung gegen
einen Grenzwert konvergiert. Dieser Zusammenhang resultiert daraus, dass die
Lagerspannung für CWED → ∞ gegen Null strebt.
Des Weiteren lassen sich die größeren Stromamplituden bzw. die größere La-
dungsmenge für steigende Kapazitätswerte CWED durch eine geringe Impedanz
ZC gemäß ZC = 1/jωC erklären. Entsprechend dem Stromteiler fließt bei
kleinerer Impedanz mehr Strom über den Wellenerdungsring und gleichzeitig
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Abbildung 7.11: Simulationsergebnis der Ladung Q in den Lagern sowie im
Wellenerdungsring hinsichtlich der Sensitivitätsanalyse von fünf
Wellenerdungsring-Kapazitäten CWED

weniger über die parallel angeordneten Lager. Somit wirkt sich der Wellen-
erdungsring positiv auf die parasitären Lagerströme und vor allem auf die
schädigende Ladungsmenge hinsichtlich EDM aus.
In Abschnitt 7.4 wird daher der Einfluss verschiedener Lager-
Wellenerdungsring-Kombinationen auf die Lagerströme untersucht.

Bewertung im Frequenzbereich

Die Wirkung der Wellenerdungsringe kann analog zum Vorgehen im vorheri-
gen Abschnitt durch den Vergleich der Übertragungsfunktionen gezeigt werden.
Hierfür werden in Abb. 7.12 die Übertragungsfunktionen der B-seitigen Lager-
spannung aller betrachteten Wellenerdungsringe dargestellt.
Zunächst sei angemerkt, dass die Darstellung des Grenzfalls deshalb ausgegraut
ist, da fürCWED → ∞ die Lagerspannung gegen Null strebt, was zu einem Über-
tragungsfaktor von −∞ führt.
Die übrigen Ergebnisse im Frequenzbereich verdeutlichen die Wirkung des
Wellenerdungsrings. Aufgrund der Ähnlichkeit der Spannungsverläufe im Zeit-
bereich ist es nicht verwunderlich, dass sich auch die Übertragungsfunktionen
nur faktoriell unterscheiden. Konsistent zur Zeitdomäne in Abb. 7.10 zeigt
Abb. 7.12, dass mit der Erhöhung der Kapazität des Wellenerdungsrings eine
Reduktion des Übertragungsfaktors bzw. eine höhere Dämpfung der Lagerspan-
nung korrespondiert.
Die abschließende Betrachtung des Phasenverlaufs der Übertragungsfunktionen
lässt erkennen, dass ausschließlich für den Fall CWED → 0 ein Unterschied er-
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Abbildung 7.12: Simulationsergebnis der Übertragungsfunktion der B-seitigen Lager-
spannung für fünf kapazitiv wirkende Wellenerdungsringe

kennbar ist. Dies lässt sich kohärent damit begründen, dass erst für CWED > 0
ein zusätzlicher elektrischer Koppelpfad entsteht und inhärent damit auch erst
eine Verschiebung der Phase einhergehen kann.

7.2.2 Resistiver Wellenerdungsring
Der resistive Wellenerdungsring ähnelt einem Schleifkontakt oder einer Koh-
lebürste. Die Voraussetzung für eine funktionierende Erdung ist ein möglichst
geringer Übergangswiderstand zwischen der zu erdenden Welle und dem Er-
dungsring. Aufgrund von Verschleiß kann sich dieser jedoch ändern.
Das gezielte Aufbringen einer gut leitfähigen Schicht auf die Wellenlaufflä-
che aus bspw. Silber, Kupfer oder Messing soll in der Praxis die Erdung über
die Gesamtlebensdauer garantieren. Nachteilig sind außerdem die erhöhten zu-
sätzlichen mechanischen Verluste, die zu einem erhöhten Wärmeeintrag in die
Maschine führen. Zudem ist eine trockene Umgebung erforderlich [64].
Für die Sensitivitätsstudie wird der Widerstand RWED des resistiven Wellen-
erdungsrings zwischen 0,1Ω und 10MΩ variiert sowie der Grenzfall RWED →
∞ betrachtet. Zudem ist eine parallele Kapazität CWED mit 400 pF modelliert,
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Abbildung 7.13: Simulationsergebnis der Lagerspannung uLager und des Wellenerdungs-
ringstroms iWED zur Sensitivitätsanalyse von fünf Wellenerdungsring-
Widerstände RWED

um das reale Verhalten des Wellenerdungsrings abzubilden, da sich zwischen
Lauffläche und Erdungsring ein elektrisches Feld ausbilden kann [64].

Bewertung im Zeitbereich

Die Abhängigkeit der transienten Spannung von der Widerstandsgröße in der
Zeitdomäne wird durch Abb. 7.13 deutlich.
FürRWED → 0 ist die Anbindung zwischen Statorgehäuse und Rotorwelle ideal,
was einem Kurzschluss gleichkommt und somit die Lagerspannung jederzeit
auf Gehäusepotential liegt. Folglich ist erst bei größer werdenden Widerstän-
den eine Lagerspannung präsent. Die Analyse zeigt außerdem die typische Lade-
und Entladecharakteristik eines Kondensators. Beispielsweise bestätigt der Ver-
gleich zwischen der braunen und grünen Kurve bzw. zwischen RWED → ∞ und
RWED = 10 kΩ in Abb. 7.13, nicht nur die Veränderung der Spannungsampli-
tude, sondern auch die resultierende Veränderung der Zeitkonstante τ = R · C
des RC-Kreises.
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Abbildung 7.14: Simulationsergebnis des Wellenerdungsringstroms iWED zerlegt in seine
resistiven (iR,WED) und kapazitiven (iC,WED) Anteile

Darüber hinaus ergibt sich aus Abb. 7.13, dass der Strom im Wellenerdungsring
reziprok zu einem gegen Null strebenden Widerstand RWED ansteigt, da dies ei-
nem idealen Kurzschluss entspricht. Umgekehrt dominieren bei großen Werten
vonRWED die parallelen Kapazitäten des WellenerdungsringsCWED und der La-
ger CL aufgrund ihrer geringeren Impedanz.
Für eine detailliertere Analyse kann der in Abb. 7.13 dargestellte Strom im Wel-
lenerdungsring in seine resistiven und kapazitiven Anteile, iR,WED und iC,WED,
zerlegt werden. Das inverse Verhalten beider Anteile wird aus Abb. 7.14 ersicht-
lich. Mit zunehmendem Widerstand RWED führt die kleinere Impedanz gemäß
der Stromteilerregel den größeren Strom. So zeigt sich, dass bei sehr kleinen
WiderstandswertenRWED der gesamte Strom des Wellenerdungsrings iWED über
den Widerstand fließt, und zudem, dass erst ab einem Wert von RWED = 1 kΩ
der Strom im kapazitiven Anteil iC,WED sichtbar wird.
Der Resonanzpunkt der Impedanz, wobei beide Impedanzanteile gleich groß sind
und das elektrische Verhalten zwischen resistiv und kapazitiv wechselt, kann
bspw. anhand der LadungsmengeQ ermittelt werden. Diese ist in Abb. 7.15 über
dem Widerstandswert RWED aufgetragen. Dabei gilt für die Kapazität weiterhin
CWED = 400 pF. Der Schnittpunkt beider Anteile liegt demnach bei ca. 1,4 kΩ.
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Abbildung 7.15: Simulationsergebnis der Ladung des Wellenerdungsrings QWED zerlegt
in seine resistiven (QR,WED) und kapazitiven (QC,WED) Anteile

Bewertung im Frequenzbereich

Aus der Analyse der Frequenzdomäne mithilfe der simulierten B-seitigen Über-
tragungsfunktionen der Lagerspannung in Abb. 7.16 lassen sich nicht nur die im
Zeitbereich gewonnenen Aussagen zur Wirkung der resistiven Wellenerdungs-
ringe bestätigen, sondern auch zusätzliche Erkenntnisse für die Auslegung eines
anforderungsgerechten Wellenerdungsrings gewinnen.
Evident ist, dass der Wellenerdungsring immer einen möglichst geringen Über-
gangswiderstand zwischen der Rotorwelle und dem Erdungsring und damit zum
Gehäuse aufweisen soll. Durch die Anwendung des HF-Motormodells kann je-
doch der unerwünschte Fall betrachtet werden, dass der Widerstand über die
Betriebszeit durch Verschleiß oder andere isolierend wirkende Umwelteinflüsse
wie Schmutz, Öle, Korrosion zunimmt.
Die Analyse zeigt, dass sich bei Veränderung des Widerstands nicht nur Un-
terschiede in der Amplitude einstellen, sondern auch Resonanzverschiebungen
in die höherfrequenten Bereiche möglich sind. Da auch die Auftretenshäufigkei-
ten hochfrequenter Amplituden für potenzielle Lagerschädigungen relevant sind,
können beispielsweise die beiden Amplitudenpeaks bei ca. 2MHz und 2,2MHz
im Kurvenverlauf von RWED = 1MΩ letztlich einen Lagerausfall herbeiführen.
Zusammenfassend unterstreichen die Betrachtungen im Frequenzbereich, dass
ein resistiv wirkender Wellenerdungsring sehr gute Dämpfungseigenschaf-
ten hinsichtlich der parasitären Lagerspannung aufweist. Der hier betrachtete
kleinste Wert von RWED = 0,1Ω zeigt bereits eine Dämpfung von ca. 100 dB
über den gesamten Frequenzbereich, weshalb davon ausgegangen werden kann,
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Abbildung 7.16: Simulationsergebnis der Übertragungsfunktion der B-seitigen Lager-
spannung für sechs resistiv wirkende Wellenerdungsringe

dass keine parasitäre Lagerspannung vorhanden ist und folglich keine Schädi-
gung verursacht wird.

7.3 Rotorschirmung
Zur Unterbrechung des kapazitiven Koppelpfads zwischen Motorwicklung und
Rotorwelle muss das elektrische Feld, das sich durch die Nutöffnung über den
Luftspalt erstreckt, geschirmt werden. Im Idealfall gleicht die Schirmung ei-
nem Faraday’schen Käfig, wodurch der Rotor vor äußeren elektrischen Feldern
geschützt wird. In [E7, 139, E8] werden verschiedene konstruktive Varianten
vorgestellt und hinsichtlich ihrer Effektivität untersucht. Dabei erfolgt eine Un-
terscheidung zwischen der Schirmung im statorinneren Teil und dem Teil des
Wickelkopfs. Das primäre Ziel dieser Maßnahmen besteht darin, die Wicklung-
Rotor-Kapazität CWR, die gemäß Gleichung (2.3) hauptsächlich zum BVR bei-
trägt, zu minimieren oder sogar vollständig zu vermeiden.
Aus elektrischer Sicht ergeben sich infolge der Schirmungsmaßnahme zusätzlich
die Kapazitäten zwischen der Wicklung und der Abschirmung CWAS, zwischen
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Abbildung 7.17: Erweitertes HF-Ersatzschaltbild zur Berechnung des BVRs|AS

dem Rotor und der Abschirmung CRAS sowie den kapazitiven Parallelkreis zwi-
schen dem Stator und der Abschirmung RSAS-CSAS. In Abb. 7.17 wird dazu die
veränderte HF-Struktur des Motors wiedergegeben.
In Abschnitt 8.3 wird ein neu aufgebauter Prototypenmotor vorgestellt, der die in
[E7, E8] erstmals vorgestellte Schirmungsmaßnahme aus leitfähigem Polyester-
Längsvlies eingebettet hat. Den schematischen Aufbau zeigt Abb. 7.18 (a).
Im Folgenden wird zunächst eine fiktive, theoretisch ideale Rotorschirmungs-
maßnahme anhand des entwickelten HF-Modells simulativ untersucht. Dabei
erfolgt keine separate Betrachtung der Schirmung im Blechpaket- und Wi-
ckelkopfteil der Maschine, vielmehr werden diese als eine zusammenhängende
Einheit behandelt. Dennoch ist zwischen drei verschiedenen Szenarien, die in
Abb. 7.18 (b)-7.18 (d) skizziert werden, zu differenzieren.
Im Best-Case-Szenario von Abb. 7.18 (b) ist die Kapazität zwischen Wicklung
und Rotor vollständig aufgehoben, und die zusätzliche Rotorschirmung ist ideal
geerdet, sodass diese immer auf Nullpotential liegt, da RSAS → 0 gilt.
Im Worst-Case-Szenario nach Abb. 7.18 (c) ist zwar die Kapazität zwischen
Wicklung und Rotor ebenfalls verhindert, der zusätzliche Schirm ist allerdings
nicht geerdet, sondern für dessen Widerstand zum Stator gilt RSAS → ∞. Infol-
gedessen wird in die Schirmung selbst eine Spannung induziert, die wiederum
mit dem Rotor ein parasitäres elektrisches Feld bildet.
Im Middle-Case-Szenario gemäß Abb. 7.18 (d) wirkt die Schirmung lediglich als
zusätzliche Permittivität im Bereich der obersten Lage der Wicklungsisolierung.
Die Leitfähigkeit des Materials und die Anbindung zum Blechpaket ist in diesem
Fall falsch ausgelegt. Dieses Szenario deckt zudem den Fall ab, dass eine Restka-
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Abbildung 7.18: Szenarien zur prinzipiellen Wirkung der zusätzlichen Schirmung

pazität aufgrund einer unvollständigen Schirmung vorhanden ist. In diesem Fall
wirkt die in Abb. 7.17 gestrichelt eingezeichnete Parallelkapazität C∗

WR, und es
gilt das konventionelle Lagerspannungsverhältnis gemäß Gleichung (2.3).

7.3.1 Rotorschirmung für RSAS → 0
Für den trivialen Fall, in dem RSAS → 0 gilt und wie Abb. 7.18 (b) andeutet, die
Abschirmung aufgrund des Kontakts mit dem Stator ideal geerdet ist, existiert
zwischen Wicklung und Rotor kein parasitärer kapazitiver Pfad. Bereits in [140]
wurde gezeigt und mithilfe einer FE-Simulation in [E7, E8] bestätigt, dass das
Einbringen eines leitfähigen Materials in die Statornutöffnungen die Wicklung-
Rotor-Kapazität CWR vollständig verhindern kann.
Überdies ergibt sich aus der analytischen Abschätzung des BVRs nach Glei-
chung (2.3), dass aufgrund der fehlenden Kapazität CWR die kapazitiv einge-
koppelte Lagerspannung vollständig verschwindet. Auf die grafische Darstellung
der simulierten Lagerspannung kann daher verzichtet werden. Eine verbleibende,
für diese Betrachtung irrelevante Restlagerspannung resultiert gemäß Abb. 3.1
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aus der modellierten induktiven CM-KopplungMSR zwischen Stator und Rotor-
welle.

7.3.2 Rotorschirmung für RSAS → ∞
Für den Fall, dass wie in Abb. 7.18 (c) durch eine Isolierschicht die Rotor-
schirmung nicht geerdet ist, sondern für die Anbindung zum Statorblechpaket
RSAS → ∞ gilt, muss das Lagerspannungsverhältnis BVR|AS,RSAS→∞ gemäß
Gleichung (7.2) und Abb. 7.17 berechnet werden.

BVR|AS,RSAS→∞ =
CRAS · CWAS

(CRE + CRAS) ·
(
CSAS + CWAS +

CRE·CRAS
CRE+CRAS

) (7.2)

mit: CRE = CL,A + CSR + CL,B

Eine analytische Betrachtung legt bereits nahe, dass das resultierende
BVR|AS,RSAS→∞ trotzdem geringer ist als das konventionelle BVR ohne Ro-
torschirmung nach Gleichung (2.3). Dies gilt, da in der Regel die Kapazität
zwischen Rotor und Abschirmung CRAS gegenüber der Ersatzkapazität CRE in
Gleichung (7.2) deutlich kleiner ist. Eine FE-Simulation errechnet für Kapazi-
tät zwischen Wicklung und Abschirmung CWAS ≈ 7 nF und für die Kapazität
zwischen Rotor und Abschirmung einen um mehr als den Faktor 1000 kleineren
Wert von CRAS ≈ 5 pF.
Wie sich der GrenzfallRSAS → ∞ einer Rotorschirmung auf die Lagerspannung
auswirkt, wird im Folgenden im Zeit- und Frequenzbereich untersucht.

Bewertung im Zeitbereich

Abb. 7.19 stellt hierfür das Simulationsergebnis der transienten Lagerspannung
in der Zeitdomäne dar.
Hieraus wird ersichtlich, dass die Lagerspannung durch den Einsatz der Rotor-
schirmung trotz nicht idealer Erdung deutlich reduziert werden kann. Die durch-
schnittliche Lagerspannung liegt lediglich bei 5,58% der ursprünglichen, was
nahezu mit den analytisch berechneten BVR-Verhältnissen BVR|AS ⁄BVR= 5,12%
übereinstimmt.
Überdies zeigt sich eine deutliche Änderung im zeitlichen Kurvenverlauf der
Lagerspannung, die auf die veränderte HF-Motorstruktur zurückzuführen ist.

131



Kapitel 7 Einflussanalyse und Bewertung von Maßnahmen gegen parasitäre HF-Effekte

0 20 40 60 80 100 120

−10

0

10

u
La

ge
r
in

V

ohne Rotorschirmung mit Rotorschirmung

Abbildung 7.19: Simulationsergebnis der Lagerspannung uLager hinsichtlich einer zusätz-
lichen nicht-geerdeten Rotorschirmung für die RSAS → ∞ gilt

Demnach ändern sich nicht nur die Spannungsamplituden, sondern auch die Zeit-
konstanten der RC-Kreise. Insbesondere nach den Schaltvorgängen des PWRs
ist eine verbleibende Lagerspannung präsent, da es durch den damit einherge-
henden Wechsel des Spannungsniveaus zur Umladung der Kondensatoren in den
RC-Gliedern kommt und die sich anschließend in Form einer Exponentialfunk-
tion entladen.

Bewertung im Frequenzbereich

Die Auswirkungen auf die Lagerspannung im Frequenzbereich zeigt Abb. 7.20
anhand der B-seitigen Übertragungsfunktion der Rotorwelle.
Auffällig ist demnach die deutlich stärkere Dämpfung im Übertragungsverhalten
unterhalb von 600 kHz bei Einsatz einer Rotorschirmung. Quantitativ ergibt sich
eine Reduktion von bis zu −27 dB.
Im Bereich zwischen 600 kHz und 2MHz nähern sich die Übertragungsfunk-
tionen an, während sie oberhalb von 2MHz wieder stärker divergieren. Erst die
Betrachtung der Frequenzdomäne verdeutlicht, dass der Einsatz einer Nutschir-
mung die unteren Frequenzanteile gut dämpft. Im höheren Frequenzbereich sind
die Amplituden jedoch größer, sodass die Nutschirmung auf diese Anteile sogar
einen negativen Einfluss darstellt.
Schlussfolgernd zeigt die Analyse dennoch, dass die zusätzliche Rotorschir-
mung, selbst bei nicht geerdeter Anbindung, deutliche Verbesserungen hinsicht-
lich des kapazitiven Anteils der Lagerspannung liefert und möglicherweise einen
Lagerschaden vermeiden kann.
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Abbildung 7.20: Simulationsergebnis der Übertragungsfunktion der B-seitigen Lager-
spannung hinsichtlich einer zusätzlichen nicht-geerdeten Rotorschir-
mung für die RSAS → ∞ gilt

7.3.3 Rotorschirmung für CWR → 0
Das Middle-Case-Szenario wird in Abb. 7.18 (d) durch die Ummantelung der
Rotorschirmung mit einer zusätzlichen Harzschicht verbildlicht.
Die für die Lagerspannung ursächliche Kapazität CWR wird durch die zusätzli-
che Permittivität des Isolierharzes reduziert, da die Einbettung des Isolierpapiers
eine Serienschaltung von Kapazitäten bewirkt. Eine analytische Betrachtung mit
Gleichung (2.3) und unter Zuhilfnahme einer FE-Simulation wird für den unte-
ren Grenzwert εr,AS = 1 eine Reduktion des BVRs um 36,02% erwartet.

Bewertung im Zeitbereich

Abb. 7.21 veranschaulicht die Auswirkung unterschiedlicher Dielektrizitätskon-
stanten εr,AS bzw. verschiedener CWR auf die Lagerspannung im Zeitbereich.
Die Ergebnisse dieser Sensitivitätsanalyse verdeutlichen, dass die zusätzliche
Materialschicht zwischen Wicklung und Rotor und die damit verbundene Ver-
kleinerung der Kapazität CWR zwangsläufig zur Verringerung der Lagerspan-
nung führt. Zudem zeigt sich, dass, je kleiner die relative Permittivität εr,AS
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Abbildung 7.21: Simulationsergebnis der Lagerspannung uLager hinsichtlich einer zusätz-
lichen nicht idealen Rotorschirmung

der Nutschirmung ist, desto geringer wird die Lagerspannung. Die Reduktion
für εr,AS = 1 gemittelt über die gesamte PWM-Periode beträgt laut der Si-
mulation 36,19% und stimmt damit nahezu mit der analytisch abgeschätzten
BVR-Reduktion überein.
Abschließend sei angemerkt, dass der Fall CWR = 0 in der Praxis nicht erreicht
werden kann, da εr,AS = 1 bereits dem Materialgrenzfall entspricht. Die Betrach-
tung des Middle-Case-Szenarios dient zudem lediglich der Vollständigkeit und
stellt für die Entwicklung einer serienreifen Nutschirmung kein erstrebenswertes
Auslegungsziel dar.

Bewertung im Frequenzbereich

Die Ähnlichkeit der Spannungsverläufe im Zeitbereich legt bereits nahe, dass
die Übertragungsfunktionen lediglich faktorielle Unterschiede aufweisen müs-
sen und keine Divergenzen in ihrem inhärenten Verlauf zeigen.
Eine Verringerung der relativen Permittivität εr,AS der Nutschirmung bzw. der
Kapazität CWR hat demnach in den Simulationsergebnissen über den gesamten
betrachteten Frequenzbereich auch nur eine faktoriell stärkere Dämpfung zur
Folge. Aufgrund dieser Evidenz wird auf die grafische Darstellung der Über-
tragungsfunktionen verzichtet.

7.4 Isolierte Lager
Zum Abschluss dieser Einflussanalysen wird mithilfe des HF-Motormodells der
Einsatz von isolierten Lagern untersucht. Für die Parametrisierung eines iso-
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Abbildung 7.22: Simulationsergebnis der Lagerströme iL,A und iL,B sowie des Wellen-
erdungsringstroms iWED hinsichtlich des Einsatzes von isolierten Lagern

lierten Lagers wird ideell RL = ∞ und CL = 0 angenommen. In Abb. 7.22
sind die simulierten Ströme des antriebsseitigen (A-) Lagers iL,A, des nicht-
antriebseitigen (B-) Lagers iL,B sowie des Wellenerdungsrings iWED dargestellt.
Es werden folgende Kombinationen betrachtet:

• Keine Maßnahme

• Isoliertes B-Lager

• Isoliertes B-Lager mit zusätzlichem A-seitigem Wellenerdungsring

• Beidseitig isolierte Lager mit zusätzlichem A-seitigem Wellenerdungsring

Laut den Simulationsergebnissen in Abb. 7.22 können beim Referenzmotor ohne
jegliche Maßnahmen in beiden Lagern aufgrund der kapazitiven Kopplung zwi-
schen Wicklung und Rotor Ströme von bis zu 3mA fließen. Verdeutlicht wird
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Abbildung 7.23: Ladung Q, die während der PWM-Periode über die Lager und den Wel-
lenerdungsring fließt

dies durch Abb. 7.23, in der die während der betrachteten PWM-Periode über
die Lager und den Wellenerdungsring fließende Ladung Q für die vier Maßnah-
menvarianten dargestellt ist.
Wird, um dem entgegenzuwirken, ein isoliertes B-Lager eingesetzt, unterbricht
dies, wie aus Abb. 7.22 hervorgeht, den Strompfad auf der B-Seite, wodurch
dort kein parasitärer Strom mehr fließt und elektrisch bedingte Lagerschäden
verhindert werden können.
Die Isolation des Lagers kann allerdings dazu führen, dass der parasitäre CM-
Strom der Welle zur Antriebsseite fließt und möglicherweise entweder im A-
Lager oder in einem niederimpedant angebundenen Getriebe oder einer anderen
angekuppelten Last elektrischen Schaden verursacht. Daher erfordert der Einsatz
eines isolierten B-Lagers notwendigerweise einen niederimpedanten Wellen-
erdungsring auf der A-Seite des Motors.
Der CM-Strom bzw. die Ladung kann dann, wie Abb. 7.22 und 7.23 zeigen, über
den Wellenerdungsring zum Gehäuse fließen. Wichtig ist dabei das Impedanz-
verhältnis zwischen dem A-Lager und dem Wellenerdungsring, das die Höhe des
Stroms in den jeweiligen Bauteilen bestimmt.
Bei der letzten Maßnahmenkombination, bei der beidseitig isolierte Lager und
ein A-seitiger Wellenerdungsring verwendet werden, verschwinden die Lager-
ströme beidseitig. Je nach Impedanzverhältnis zur angekuppelten Last fließt der
CM-Strom entweder über den Wellenerdungsring zum Gehäuse oder zur Last.
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Validierung der
Maßnahmen gegen
parasitäre HF-Effekte

Zur Validierung der im vorherigen Kapitel simulativ untersuchten Maßnahmen
wurden vier Varianten der in Tabelle 4.1 vorgestellten PMSM aufgebaut. Auf
diese Weise kann das entwickelte HF-Motormodell hinsichtlich jeder Einzel-
maßnahme separat validiert sowie die Wirkung jeder Maßnahme eigenständig
bewertet und messtechnisch verifiziert werden. Die Beschreibung des Prüf-
standsaufbaus sowie der Validierungsmethoden sind bereits in Abschnitt 5.2
dargelegt. Abb. 8.1 zeigt den physikalischen Aufbau des Prüfstands. Zudem wird
in den folgenden Analysen weiterhin derselbe Betriebspunkt sowie die PWM-
Periode wie in den Abschnitten 7.1.2 und 7.1.3 betrachtet.

8.1 Wellenerdung mittels kapazitivem
Erdungsring

Aus Abb. 8.2 wird ersichtlich, dass die Lagerspannung der Maschine, die einen
kapazitiv wirkenden Wellenerdungsring mit einer herstellerseitig angegebenen
Kapazität vonCWED =800 pF verbaut hat, während der gesamten PWM-Periode
die 2V-Grenze nie überschreitet. Im Vergleich zur Referenzmaschine bedeutet
dies eine Reduktion von über 80%.
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Abbildung 8.1: Foto des verwendeten Motorprüfstands zur experimentellen Validierung
des HF-Motormodells sowie zur Verifizierung der Maßnahmen gegen pa-
rasitäre Effekte
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Abbildung 8.2: Validierung der Wellenerdungsmaßnahme mittels kapazitivem Erdungs-
ring anhand der Lagerspannung uLager für CWED = 800 pF

Hinsichtlich des Verlaufs der Lagerspannung ist festzustellen, dass die cha-
rakteristische Lade- und Entladekurve eines Kondensators, bedingt durch den
kapazitiven Charakter des Wellenerdungsrings, bei jedem Schaltvorgang des
Umrichters erhalten bleibt. Dies gilt sowohl für die simulierten als auch für die
gemessenen Lagerspannungen.
Über die betrachtete PWM-Periode gemittelt, beträgt der Fehler lediglich MAPE
= 0,436%. Daraus lässt sich folgern, dass das entwickelte HF-Modell bereits im
Auslegungsprozess herangezogen werden kann, um die Effektivität einer solchen
Maßnahme simulativ zu untersuchen und zu verifizieren.

8.2 Wellenerdung mittels resistivem
Erdungsring

Für die folgende Validierung wurde der Widerstandswert des Wellenerdungs-
rings in der Simulation gemäß den Herstellervorgaben mit RWED = 1Ω
parametrisiert. Dieser resistiv wirkende Wellenerdungsring zeigt bereits in Ab-
schnitt 7.2.2 ein signifikant differentes Verhalten gegenüber dem kapazitiven
Wellenerdungsring. Dies spiegelt sich gleichermaßen in Abb. 8.3 wider, in der
neben der simulierten auch die messtechnisch ermittelte Lagerspannung der
Prototypenmaschine mit einer resistiv wirkenden Wellenerdungsmaßnahme dar-
gestellt wird.
Die Analyse beider Kurven zeigt, dass eine Spannung lediglich während des
Schaltvorgangs des Umrichters auf der Welle messbar ist, wobei diese schnell
durch den Stromfluss über den Wellenerdungsring abklingt. Die Spannungsam-
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Abbildung 8.3: Validierung der Wellenerdungsmaßnahme mittels resistivem Erdungsring
anhand der Lagerspannung uLager für RWED = 1Ω

plitude bleibt in der Simulation unter 380mV, die der Messung unter 360mV.
Der mittlere Fehler von lediglich MAPE = 3,71% über die gesamte PWM-
Periode bestätigt sowohl die Wirksamkeit der resistiven Wellenerdungsmaß-
nahme als auch die Validität des Modells.

8.3 Schirmung zwischen Wicklung und Rotor
Eine fiktive, theoretisch ideale und vollständige Rotorschirmung wird in Ab-
schnitt 7.3.3 simulativ untersucht. Demgegenüber behandelt dieser Abschnitt
eine reale, seriennahe Nutschirmung. Zunächst wird die eingebettete Nutschir-
mung des Prototypenmotors vorgestellt, anschließend folgt die Validierung ihrer
Effektivität.

Vorstellung des Motors mit Nutschirmung

In den eigenen Veröffentlichungen [E7, E8] wurden die Möglichkeiten und
die Wirksamkeit einer Nutschirmung zunächst simulativ und anschließend an-
hand eines Motorettenaufbaus untersucht. Auf dieser Grundlage wurde dann
ein Prototypenmotor mit eingebetteter Nutschirmungsmaßnahme aus elektrisch
leitfähigem Polyester-Längsvlies, imprägniert mit kohlenstoffgefülltem Harz,
aufgebaut.
Abb. 8.4 zeigt dazu den Stator und die eingearbeitete Nutschirmung im Ferti-
gungsprozess. Die Materialeigenschaften der Nutschirmung sind in Tabelle 8.1
aufgelistet.
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(a) (b) (c)

Abbildung 8.4: Detailbetrachtung der eingebetteten Nutschirmung im Stator beim Ferti-
gungsprozess

Eigenschaft Krempel 03 ELR

Dicke 0,05 ± 0,01mm
Gewicht 45 ± 5,4 g/m2

Oberflächenwiderstand 1000 ± 300Ω/(�)
Wärmeklasse 155 (F)

Tabelle 8.1: Eigenschaften des Nutschirmungsmaterials Krempel 03 ELR [D10]

Der Widerstand des Materials wurde so gewählt, dass die Schirmung das Blech-
paket nicht kurzschließt, aber dennoch ein zuverlässiger Potentialausgleich über
die Länge des Statorblechpakets hergestellt wird.
Im ersten Fertigungsschritt, in Abb. 8.4 (a) zu sehen, wird die Nutschirmung
ähnlich zu einem Deckschieber oder Nutverschlusskeil zusätzlich zum Nutiso-
lierpapier in die Nut eingebracht. Aufgrund der sehr engen Raumverhältnisse
wird die Nutschirmung bereits zwangsläufig auf dem Isolierpapier fixiert, sodass
ein Verrutschen inhärent verhindert wird. Durch die weiteren Fertigungsschritte,
das Einschieben, Twisten und anschließende Kontaktieren der Hairpin-Spulen,
insbesondere aber durch die anschließende Imprägnierung, wird die Position der
Nutschirmung zusätzlich stabilisiert [141]. Abb. 8.4 (b) und 8.4 (c) zeigen die
eingebettete Nutschirmung vor und nach dem Imprägnierprozess. Den notwen-
digen Kontakt zur Erdung der Nutschirmung übernimmt die Schnittkante eines
jeden Blechs des Statorblechpakets.

141



Kapitel 8 Validierung der Maßnahmen gegen parasitäre HF-Effekte

103 104 105
40

60

80

100

120

−49,82%

Frequenz in Hz

C
W

R /
C

W
R

,o
N

Sc
h
in

%

Motor ohne Nutschirmung
Motor mit Nutschirmung

(a) Kapazität zwischen
Wicklung und Rotor CWR

103 104 105
99

100

101

102

+0,58%

Frequenz in Hz
C

SR
/C

SR
,o

N
Sc

h
in

%

Motor ohne Nutschirmung
Motor mit Nutschirmung

(b) Kapazität zwischen
Stator und Rotor CSR

Abbildung 8.5: Gegenüberstellung der gemessenen Kapazitäten CSR und CWR der Motor-
varianten mit Nutschirmung und ohne Nutschirmung CoNSch

Die Wirksamkeit dieser Maßnahme wird im Folgenden zunächst anhand von Ka-
pazitätsmessungen und anschließend durch die Betrachtung der Lagerspannung
verifiziert.

Validierung der Nutschirmung mittels Kapazitätsmessung

Mithilfe des Keysight E4990A Impedanzanalysators [D3] wurde an den speziell
aufgebauten Motoren die Kapazität zwischen Wicklung und Rotor CWR sowie
die Kapazität zwischen Stator und Rotor CSR gemessen.
Die Referenz-Serienmaschine hat originär Stahllager verbaut, die im Stillstand
aufgrund des Kontakts zwischen den Lagerringen und den Wälzkörpern den Ro-
tor mit dem Stator kurzschließen. Zur Validierung der KapazitätenCWR bzw.CSR
muss allerdings diese leitende Verbindung vermieden werden. Es wurden daher
zwei Motoren mit isolierten Lagern, auf der A-Seite mit einem Kunststofflager,
B-seitig mit einem Keramiklager aufgebaut. Diese beiden Motoren unterschei-
den sich lediglich darin, dass in einem die in Abb. 8.4 gezeigte Nutschirmung
eingebettet ist.
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Abbildung 8.6: Gegenüberstellung der Simulations- und Messergebnisse der Lagerspan-
nung uLager hinsichtlich der eingebetteten Nutschirmung

Aus den Messergebnissen in Abb. 8.5 (a) wird ersichtlich, dass durch die Nut-
schirmung die Wicklung-Rotor-Kapazität CWR, gemittelt über den Frequenz-
bereich, um 49,82% reduziert wird. Überdies belegt Abb. 8.5 (b) eine mittlere
Erhöhung der Stator-Rotor-Kapazität CSR um 0,58%.
Gemäß der analytischen Abschätzung des Lagerspannungsverhältnisses nach
Gleichung (2.3) trägt die Maßnahme sowohl durch die Reduktion von CWR als
auch durch die Erhöhung von CSR zur Reduktion des BVRs bei. Die analytische
Abschätzung, bei sonst gleichbleibenden, zur BVR-Berechnung notwendigen
Kapazitäten, ergibt eine Reduktion des BVRs um 49,34%.
Die Kapazitätsmessungen bestätigen zwar eine eindeutige Wirksamkeit der Nut-
schirmung, allerdings zeigen diese auch, dass das elektrische Feld zwischen
Wicklung und Rotor nicht vollständig geschirmt werden konnte. Zurückführen
lässt sich dies auf den Anteil des Wickelkopfs, der bei diesem speziellen Motor-
design ca. 40% der Gesamtlänge ausmacht. Zudem befindet sich direkt unterhalb
der beiden Wickelköpfe eine konstruktiv notwendige Abschlussplatte am Rotor,
die letztlich die messbare Restkapazität mit der Wicklung bildet. Im Kontext des
parasitären HF-Ersatzschaltbilds des Motors bedeutet dies, dass die in Abb. 7.17
gestrichelt eingezeichnete Kapazität C∗

WR weiterhin vorhanden ist und sich wie-
derum auf die parasitäre Lagerspannung auswirkt. Im folgenden Abschnitt wird
daher die gemessene transiente Lagerspannung beim Motorbetrieb betrachtet.

Validierung der Nutschirmung mittels Lagerspannungsmessung

Die simulierten und gemessenen Lagerspannungen der beiden Maschinen wer-
den in Abb. 8.6 für eine repräsentative PWM-Periode dargestellt.

143



Kapitel 8 Validierung der Maßnahmen gegen parasitäre HF-Effekte

Die verbleibende Kapazität, die gemäß dem vorherigen Abschnitt 8.3 auf den
Wickelkopf zurückzuführen ist, wurde in der Simulation entsprechend berück-
sichtigt. Folglich zeigt die Lagerspannung in Abb. 7.21 trotz der geerdeten
Nutschirmung weiterhin ein kapazitives Verhalten.
Darüber hinaus zeigt der Vergleich der beiden Maschinen, sowohl simulativ als
auch messtechnisch, eine signifikante Verringerung der Lagerspannung um ca.
44%. Diese Ergebnisse stimmen mit den Kapazitätsmessungen sowie mit der
analytisch abgeschätzten Reduktion des BVRs des vorherigen Abschnitts über-
ein. Die verbleibende Abweichung liegt im Rahmen der Messunsicherheit und
gilt daher als hinnehmbar.
Überdies bestätigen die Messungen auch die Validität des Simulationsmodells.
Die Fehleranalyse zwischen Simulation und Messung ergibt für die beiden Ma-
schinen einen mittleren quadratischen Fehler von lediglich RMSE = 0,772V.

Abschließende Bewertung
Die Ergebnisse der Messungen an den aufgebauten Maschinen zeigen, dass die in
der Arbeit entwickelte HF-Modellierung nicht nur die umrichterbedingte Span-
nungsverteilung, sondern auch die parasitären Effekte und die Auswirkungen
der Einflussmaßnahmen abbilden kann. Im Auslegungsprozess ermöglicht das
Modell somit die anforderungsgerechte Dimensionierung und simulative Ve-
rifizierung von Gegenmaßnahmen sowie den Vergleich ihrer Wirkungen mit
anderen Maßnahmen. Dadurch können potenziell gefährliche Spannungseinbrü-
che, die zu EDM-Strömen in den Lagern führen, frühzeitig in einer technischen
Fehler-Möglichkeits- und Einfluss-Analyse (FMEA) beurteilt und letztlich ver-
hindert werden.
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Zusammenfassung und
Ausblick
In dieser Arbeit wird eine Methodik zur Modellierung der umrichterbedingten
Spannungsverteilung und der parasitären Effekte in elektrischen Maschinen mit
Hairpin-Wicklungen ausgearbeitet. Am Design einer 800V-Traktionsmaschine
mit Permanentmagneterregung wird diese anschließend angewandt und validiert.
Für die nächste Generation von Traktionsantrieben im Automobilsektor setzt sich
der Trend zu SiC- und GaN-Halbleitertechnologien aufgrund ihrer geringeren
Verluste klar durch. Dennoch erfolgt die Leistungswandlung vom Umrichter zum
Motor derzeit weiterhin mithilfe zweier Spannungslevel und des Pulsdauermo-
dulationsverfahrens, was im Motor unerwünschte parasitäre Effekte hervorruft.
So wird durch die nicht-ideale sinusförmige Speisung inhärent eine Gleichtakt-
spannung eingeprägt, die wiederum einen nichtlinearen Spannungsfall in den
Wicklungssträngen zur Folge hat.
Die höheren Zwischenkreisspannungen, höheren Schaltfrequenzen und die stei-
len Spannungsflanken neuer Leistungshalbleitertechnologien stellen dabei eine
zusätzliche Herausforderung dar. Diese verstärken hochfrequente parasitäre Ef-
fekte, die bei der Auslegung von elektrischen Maschinen künftig stärker berück-
sichtigt werden müssen, da sie das Isoliersystem und die Motorlager erheblich
belasten und Schäden verursachen können.
Das im Rahmen des Promotionsvorhabens entwickelte und stetig erweiterte
HF-Modell adressiert die wissenschaftliche Fragestellung, wie bereits in frü-
hen Phasen der Maschinenentwicklung ausschließlich auf Basis von Design- und
Materialdaten die umrichterbedingten Wechselwirkungen in der Maschine vor-
ausberechnet werden können.
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Neben der Zweckmäßigkeit der Modellierungsart bestand die Herausforderung
darin, die physikalische Struktur des Motors, insbesondere der Wicklung, zu
berücksichtigen, da sich einzelne Spulenseiten nicht nur innerhalb einer Nut ka-
pazitiv beeinflussen, sondern auch induktive Kopplungen zwischen allen Spulen
bestehen.
Zur Bestimmung des relevanten Frequenzbereichs in der Modellierung wurde
der am Elektrotechnischen Institut (ETI) vorhandene Doppelpulsprüfplatz ver-
wendet, um ein SiC-Leistungshalbleitermodul zu vermessen. Das Frequenz-
spektrum des gemessenen Pulses wurde anschließend analysiert, woraus die
Festlegung des für die Modellierung relevanten Frequenzbereichs zwischen
1 kHz und 30MHz folgt.
Die Modellbildung bildet das Kernstück und wird in dieser Arbeit ausführ-
lich hergeleitet. Da der Fokus auf der Entwicklung eines Modells liegt, das
ausschließlich auf Designdaten einer Traktionsmaschine mit Hairpin-Wicklung
basiert, ist ein frequenzabhängiger Lumped-Parameter-Ansatz auf Nut- und
Spulenseiten-Ebene zweckmäßig, um alle parasitären HF-Kopplungspfade der
Maschine abzubilden.
Der analytische Lösungsansatz erfordert neben der Beschreibung der Maschine
selbst zudem die Definition zusätzlicher Nebenbedingungen, um alle Betriebs-
und Messbedingungen zu berücksichtigen. So unterscheiden sich beispielsweise
die Anschlussbedingungen am Motorklemmbrett für eine Impedanzanalyse
grundlegend vom Motorbetrieb. Außerdem ist der Lösungsbereich der beiden
Konstellationen unterschiedlich. Für die Berechnung der transienten Spannungs-
verteilung ist neben der Lösung im Frequenzbereich auch deren Transformation
in den Zeitbereich erforderlich. Diese erfolgt mittels der inversen Fourier-
Transformation.
Die Parametrisierung der frequenzabhängigen komplexen Ersatzschaltbildele-
mente des Modells wird zunächst analytisch hergeleitet und anschließend mit
den Ergebnissen aus Finite-Elemente-Simulationen verglichen sowie durch Im-
pedanzmessungen validiert. Zusätzlich wird der eigene analytische Ansatz mit
dem fundamentalen und weit verbreiten Ansatz nach Richter et al. [97–99, 142]
verglichen.
In der zugehörigen Diskussion werden die Herausforderungen, Einschränkungen
und Grenzen bei der Parametrisierung und Modellierung aufgezeigt und hinter-
fragt, da die analytische Methode zwar für bestimmte Anwendungsfälle valide
ist, ihre Allgemeingültigkeit jedoch nicht gegeben ist. Zudem wird die Bedeu-
tung einer sorgfältigen Validierung der gewählten Ansätze hervorgehoben.
Zusammengefasst betreffen die Limitationen des analytischen Ansatzes vor al-
lem die Feldverdrängungseffekte, den Einfluss der Rotormagnete, die Abhängig-
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keit von der Rotorwinkelposition sowie die strom- und arbeitspunktabhängigen
Sättigungseffekte des Blechpakets. Darüber hinaus gibt es Grenzen bei der
Modellierung des Wickelkopfteils der Maschine und bei der Berücksichtigung
physikalischer Einflüsse, die während der Validierungsmessungen auftreten kön-
nen und in der analytischen Parametrisierung nicht abbildbar sind.
Daher werden für die Parametrisierung der permanenterregten
Synchronmaschine die magneto- und elektrodynamischen Finite-Elemente-
Simulationsmethoden genutzt, um die komplexen Einflussfaktoren wie
Sättigungseffekte, Luftspaltfluss und Rotorlage zu berücksichtigen.
Die Validierung des Gesamtmotormodells und dessen Parametrisierung erfolgt
mittels vier Messaufbauten. Neben einer Impedanz- und vektoriellen Netzwerk-
analyse zur Validierung der Frequenzdomäne wird der Zeitbereich sowohl durch
eine transiente Spannungsanregung als auch durch die am Prüfstand messbare
Gleichtaktspannung am Sternpunkt und an der Rotorwelle validiert.
Folgerichtig erlaubt die umfassende Validierung des Motormodells dessen An-
wendung. So wird zunächst die umrichterbedingte Spannungsverteilung be-
rechnet und die zugehörige Beanspruchung des Isoliersystems bewertet. Kon-
kret wird der literarische Worst-Case-Fall hinsichtlich der Common-Mode-
Belastung betrachtet, wobei explizit die Spannungsform des vermessenen SiC-
Halbleitermoduls als Anfangsbedingung am Motorklemmbrett vorgegeben wird.
Die Ergebnisse zeigen, dass die Spannung nichtlinear entlang der Wicklung
abfällt und es örtlich aufgrund von Welleneffekten sowie kapazitiven und in-
duktiven Kopplungen zu Spannungsüberhöhungen kommt.
Darüber hinaus erlaubt die Kenntnis über die gesamte zeitlich veränderliche
Spannungsverteilung die Identifikation des ungünstigsten Zeitpunkts, an dem die
maximale Spannungsbelastung jeder Spulenseite auftritt. Ferner gibt es einen
Zeitpunkt, zu dem lokal die kritische Beanspruchung des Isoliersystems auftritt.
Weitere Erkenntnisse werden durch den Vergleich mit der Referenzmethode der
aktuell gängigen Praxis ersichtlich. So führt die Annahme eines linearen Span-
nungsfalls innerhalb der Wicklung zu einer wesentlichen Unterbewertung der
tatsächlichen Spannungsbeanspruchung sowie der Beanspruchung des Isolier-
systems des Motors. Im Hinblick auf schnellschaltende Leistungshalbleiter ist
dies besonders kritisch. So verdeutlichen die Ergebnisse, dass die Berücksichti-
gung der hochfrequenten Spannungsanteile des Umrichtersignals, wie dies in der
eigenen HF-Modellierung umgesetzt ist, für den künftigen Motorauslegungspro-
zess unabdingbar ist.
Ergänzend wurden mit dem HF-Motormodell Einflussanalysen zur Bewertung
gezielter Maßnahmen gegen parasitäre Effekte im Motor durchgeführt. Insbeson-
dere der Einfluss des Wickelschemas selbst wird untersucht. Dabei wird gezeigt,
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dass das Wickelschema einen signifikanten, aber auch nutzbaren Einfluss auf
die Spannungsverteilung, die Beanspruchung des Isoliersystems und auf die La-
gerspannung hat. Schließlich lassen sich daraus Gestaltungsrichtlinien ableiten,
die es ermöglichen, durch eine gezielte Leiterpositionierung das Isoliersystem
weniger stark zu beanspruchen und die parasitäre Lagerspannung positiv zu be-
einflussen.
Zusätzlich werden in der Einflussanalyse der Einsatz von Wellenerdungsmaß-
nahmen, isolierten Motorlagern und einer Schirmung zwischen Wicklung und
Rotor simulativ untersucht, was zugleich ermöglicht, die Mindestanforderungen
an deren Dimensionierung zu eruieren. Letztere Maßnahme soll das parasitäre
elektrische Feld über den Luftspalt verhindern, sodass keine parasitären kapazi-
tiven Ströme in die Rotorwelle einkoppeln können.
Der letzte Teil der Arbeit widmet sich der Vorstellung der aufgebauten Pro-
totypenmaschinen und der Validierung sowie Verifizierung der simulativ un-
tersuchten Maßnahmen anhand der gemessenen Lagerspannungen sowie durch
Kapazitätsmessungen.
Zusammenfassend bestätigen die Messungen nicht nur die Validität des Mo-
dells, sondern auch die gute Wirksamkeit aller betrachteten Maßnahmen, um
die Motoren vor Spannungsdurchbrüchen in den Lagern zu schützen und so die
Zuverlässigkeit und Lebensdauer zu erhöhen.
Die Wellenerdungsmaßnahme zeigt für beide Varianten, resistiv und kapazitiv
wirkend, eine Reduktion der Lagerspannung von über 80%, wobei die Bauteil-
dimensionierung für ihre Wirkung entscheidend ist.
Mit der in den Nuten eingebetteten Schirmung des aufgebauten Prototypenmo-
tors kann die Kapazität zwischen Wicklung und Rotor um über 49% und die
Lagerspannung um ca. 44% reduziert werden.
Das HF-Gesamtmotormodell stellt damit ein wertvolles Werkzeug dar, um die
Entwicklung und Optimierung von elektrischen Maschinen voranzutreiben. Ins-
besondere bei der Berücksichtigung der umrichterbedingten HF-Effekte infolge
des Einsatzes schnellschaltender Leistungshalbleiter erweist sich dieses Mo-
dell als zweckmäßig. Im Gegensatz zur Referenzmethodik der Praxis, die von
einer linearen Spannungsverteilung ausgeht, wird im ausgearbeiteten Modell
das gesamte hochfrequente Spannungsspektrum vom Umrichtersignal berück-
sichtigt, wodurch die Gesamtbeanspruchung deutlich umfassender analysiert
werden kann. Die Methodik kann neben einer Fehler-Möglichkeits- und Einfluss-
Analyse auch einer Optimierung dienen, sodass das Design der Wicklung, die
Isolationskoordination und die Materialausnutzung optimiert und letztendlich
dadurch die Leistungsdichte, Zuverlässigkeit und Sicherheit der Maschine ge-
steigert werden können.
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Ausblick

Als Ausblick auf künftige Arbeiten kann die entwickelte Methodik als Grundlage
dienen, um sie auf andere bekannte Motorarten und Wicklungstechnologien zu
übertragen. Konkret bezieht sich die vorliegende Arbeit auf eine Permanentma-
gnetsynchronmaschine mit Hairpin-Wicklung. Dennoch werden auch weiterhin
andere Motortopologien, wie bspw. fremderregte Synchronmaschinen, sowie
verschiedene Wicklungsarten, wie die verteilten Runddraht- oder Einzelzahn-
wicklungen, zum Einsatz kommen.
Ferner wurden im Rahmen der Diskussion zur Parametrisierung des Modells
bestimmte Grenzen aufgezeigt. So wurde der Wickelkopf zwar mit validen
Methoden berücksichtigt, steigende Rechenkapazitäten der nächsten Computer-
generationen bieten jedoch die Möglichkeit, den Simulationsaufwand, insbeson-
dere durch 3D-FEM, zu erhöhen und so die Motorstruktur genauer abzubilden.
Ein weiterer wichtiger Aspekt ist der Einfluss der Magnetisierungskurve des
Elektroblechs auf die Parameterberechnung. Die Implementierung eines Auto-
matismus zur Modellerstellung könnte die Anwendung der Methodik beschleu-
nigen. Gleichzeitig wäre es damit möglich, jeden Betriebspunkt des Motors,
ähnlich wie bei der klassischen Wirkungsgradkennfeldberechnung, hinsichtlich
der parasitären Effekte zu analysieren. Ergänzend würde dies ermöglichen, ein
globales Worst-Case-Szenario des Motorbetriebs zu identifizieren.
Aus den gewonnenen Erkenntnissen betreffs der entwickelten Nutschirmung,
ist es angebracht, alternative Designs zu untersuchen oder vereinfachte Fer-
tigungsmöglichkeiten zu eruieren, um eine wirtschaftliche Serienfertigung zu
gewährleisten. Zudem ist die Frage der Dauerhaltbarkeit noch ungeklärt.
Darüber hinaus gilt es zu untersuchen, ob eine analoge Schirmung im Wickel-
kopfbereich des Motors, wie in [E7] gezeigt, die am Prototyp noch messbare
Lagerspannung vollständig unterdrücken kann.
Abschließend ist die Validierung der vom Modell vorausberechneten kritischen
Stellen hinsichtlich Teilentladungen als weiterführende Aufgabe zu betrachten.
Durch eine umfassende Untersuchung von Schäden an der Wicklung und der
Isolierung, sowie deren präzise Lokalisierung kann das Modell daraufhin ab-
geglichen werden, ob diese tatsächlich an den Stellen auftreten, für die das
Modell eine hohe Spannungsbelastung und Beanspruchung des Isoliersystems
vorhersagt. Eine groß angelegte Studie ist hierfür unerlässlich, um statisti-
sche Fehler und Unsicherheiten zu eliminieren, da Wicklungsschäden oft auf
fertigungsbedingte Abweichungen oder Einschlüsse zurückzuführen sind und
bereits mikroskopisch kleine, fertigungsbedingte Fehler sowie lokale geringfü-
gige Spannungsüberhöhungen ausreichen, um Teilentladungen auszulösen.
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Anhang
A.1 Knoten- und Maschengleichungen im

Zeitbereich

~iB(t) =~iCM,B(t) +~iCM,Rotor,B(t) +~iL(t) (A.1a)
~iA(t) =~iCM,A(t) +~iCM,Rotor,A(t) +~iL(t) (A.1b)

~uB,WK(t)− ~uB(t) = RWK ·~iB(t) +LWK
d
dt
~iB(t) (A.1c)

~uA,WK(t)− ~uA(t) = RWK ·~iA(t) +LWK
d
dt
~iA(t) (A.1d)

~uB(t)− ~uA(t) = Rs ·~iL(t) +Ls
d
dt
~iL(t) + ~uP(t) (A.1e)

~iCM,B(t) = C · d
dt

(~uB(t)− ~uStator(t)) +G · (~uB(t)− ~uStator(t)) (A.1f)

~iCM,A(t) = C · d
dt

(~uStator(t)− ~uA(t)) +G · (~uStator(t)− ~uA(t))

(A.1g)∑
~iCM,Rotor,B(t) =~iCM,SR,B(t) +~iLager,B(t) +~iRotor(t) (A.1h)∑
~iCM,Rotor,A(t) =~iCM,SR,A(t) +~iLager,A(t) +~iRotor(t) (A.1i)

~uRotor,B(t)− ~uRotor,A(t) = RRotor ·~iRotor(t) +M SR
d
dt

(
∑
~iCM,B(t)−

∑
~iCM,A(t))

(A.1j)

~iCM,Rotor,B(t) = CWR · d
dt

(~uB(t)− ~uRotor,B(t)) (A.1k)

~iCM,Rotor,A(t) = −CWR · d
dt

(~uA(t)− ~uRotor,A(t)) (A.1l)

~iLager,B(t) = −CL,B · d
dt

(~uRotor,B(t)− ~uStator(t)) (A.1m)

~iLager,A(t) = CL,A · d
dt

(~uRotor,A(t)− ~uStator(t)) (A.1n)

~iCM,SR,B(t) = CSR · d
dt

(~uRotor,B(t)− ~uStator(t)) (A.1o)

~iCM,SR,A(t) = −CSR · d
dt

(~uRotor,A(t)− ~uStator(t)) (A.1p)
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~u =



~uA
~uB
~uA,WK
~uB,WK
~uP
~uRotor,A
~uRotor,B
~uStator


(A.2) ~i =



~iA
~iB
~iL
~iRotor
~iCM,A
~iCM,B
~iCM,Rotor,A
~iCM,Rotor,B
~iCM,SR,A
~iCM,SR,B
~iLager,A
~iLager,B



(A.3)

Die im Gleichungssystem (A.1) enthaltenen, zunächst unbekannten Spannungen
und Ströme sind in den Vektoren (A.2) und (A.3) aufgeführt.
Je nach Art der Analyse und den in Abschnitt 3.3 erläuterten Nebenbedingun-
gen für die Anschlusskonfiguration sowie je nach Motorart ergibt sich der für
die Lösung notwendige Vektor der bekannten Größen. So sind beispielsweise
bei der klassischen Impedanzanalyse im Differential-Mode die Spannungen am
Klemmbrett bekannt. Zudem steht der Motor still, wodurch die modellierte Pol-
radspannung ~uP den Wert Null annimmt.
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B.1 Herleitung der Eindringtiefe δ und
Wirbelstromkonstante α

∇× ~H = σ ~E + ε
∂ ~E

∂t
(B.1a)

mit: ~J = σ ~E

∇× ~H = ~J + ε
∂ ~E

∂t
(B.1b)

∇× ~E = −∂
~B

∂t
(B.1c)

mit: ~B = µ ~H

∇× ~E = −µ · ∂
~H

∂t
(B.1d)

mit:
∂

∂t
c jω

∇× ~H = (σ + jωε) ~E (B.1e)

∇× ~E = −jµω ~H (B.1f)

mit: jωε~E = 0

∇× ~H = σ ~E (B.1g)

∇× ~E = −jµω ~H (B.1h)

∇×∇× ~E + α2 ~E = 0 (B.1i)
mit: α2 = jωµσ

ergibt:

α =
1 + j
δ

(B.1j)

δ =

√
2

σµω
(B.1k)
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C.1 Gleichung der Stromdichte Jk(x,y) in
vollständiger Form

Jk(x,y) =
Λk +Υk

Γ
(C.1)

Λk = −2 · ik · α · bN ·
(
eα·(hL+x+2·y) + eα·(hL+x)

− eα·(bL+hL+x+2·y) − eα·(bL+hL+x)
)

Υk = 2 ·HRB,k · α · bN · bL ·
(
eα·(hL+x+2·y) + eα·(hL+x)

− eα·(bL+hL+x+2·y) − eα·(2·hL+x) − eα·(bL+hL+x)

− eα·(x+2·y) + eα·(bL+2·hL+x) + eα·(bL+x+2·y))
Γ =α · bL

3 ·
(

e
α·(bL+4·hL+4·x+2·y)

2 + e
α·(bL+4·hL+2·y)

2 e
α·(bL+4·x+2·y)

2 − e
α·(bL+2·y)

2

)
+ 2 · bL · bN ·

(
−eα·(2·hL+x+y) + eα·(x+y)

+ eα·(bL+2·hL+x+y) − eα·(bL+x+y)
)

+ α · bL
2 ·

(
2 · hL ·

(
eα·(hL+x) − eα·(bL+hL+x+2·y)

− eα·(bL+hL+x) + eα·(hL+x+2·y)
)

+ bN ·
(
−e

α·(bL+4·hL+4·x+2·y)

2 − e
α·(bL+4·hL+2·y)

2

+ e
α·(bL+4·x+2·y)

2 + e
α·(bL+2·y)

2

))
+ 2 · α · bL · bN · hL ·

(
−eα·(hL+x+2·y) − eα·(hL+x)

+ eα·(bL+hL+x+2·y) + eα·(bL+hL+x)
)
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Abbildung D.1: Vergleich der analytisch berechneten Widerstandsanstiegsfaktoren kRs,i

nach Abschnitt 4.1.2 und dem traditionellen Ansatz nach Richter [99]

D.1 Vergleich der analytischen
Widerstandsanstiegsfaktoren kR

Die Gegenüberstellung des verbreiteten Ansatzes der einseitigen Stromverdrän-
gung nach Richter [99], der seit Jahrzehnten als Grundlage zur analytischen Be-
rechnung der Stromverdrängung in elektrischen Antrieben genutzt wird und dem
in Abschnitt 4.1.2 vorgestellten Ansatz wird in Abb. D.1 dargestellt. Letzterer
betrachtet das Nutstreufeld nicht nur als reines Querfeld, sondern berücksichtigt
auch dessen Längskomponente.
Der klassische Ansatz nach Richter [99] bzw. Emde [142] basiert auf einem oder
mehreren, in einer ferromagnetischen Nut übereinander liegenden, rechteckigen
Leitern. Die Leiter und die Nut werden dabei als unendlich lang, letztere wird
zusätzlich als unendlich tief angenommen. Für das ferromagnetische Material
wird der magnetische Spannungsfall vernachlässigt und es wird angenommen,
dass der magnetische Fluss bzw. das Nutquerfeld sich ausschließlich in horizon-
taler Richtung schließt. Auf Basis dieser Randbedingungen leitet Richter die zur
Berechnung der Stromverdrängung und Widerstandsanstiegsfaktoren notwendi-
gen Gleichungen (D.1a) - (D.1e) her.
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kRs,i,Richter = ϕ(β) +
Iu · (Iu + Ip)

I2p
· ψ(β) (D.1a)

ϕ(β) = β · sinh 2β + sin 2β
cosh 2β − cos 2β

(D.1b)

ψ(β) = 2β · sinhβ − sinβ
coshβ + cosβ

(D.1c)

β = αR · hL (D.1d)

αR =

√
π · f · µ0 · σ · bL

bN
(D.1e)

Iu steht dabei für den Strom der unterhalb des betrachteten Leiters fließt,
Ip stellt den Strom des betrachteten Leiters selbst dar. ϕ(β) und ψ(β) sind
Hilfsfunktionen, die von β, der sogenannten reduzierten Leiterhöhe abhän-
gen. Diese wiederum ist selbst abhängig vom Reduktionsfaktor αR gemäß
Gleichung (D.1e). Zusammengefasst ergibt sich somit für die Widerstandserhö-
hungsfaktoren kRs,i,Richter nach den vorgestellten Gleichungen die Abhängigkeit
von der Frequenz des Stroms f , dem spezifischen Leitwert des Leitermaterials
σ, dem Verhältnis von Leiterbreite bL zu Nutbreite bN, der Leiterhöhe hL und der
Anzahl übereinander liegender Leitern.
Bereits Field [98] schränkt die Gültigkeit dieser Berechnungsmethode ein. Dem-
nach sind für die Gleichungen die Zahnköpfe im Statorblechschnitt wichtig und
es muss ein ausreichend großer Abstand aller Leiter zur Nutöffnung gewährleis-
tet sein. Andernfalls streut das Feld nahe der Nutöffnung zu stark, sodass die
Annahme eines reinen Nutquerfelds ihre Gültigkeit verliert [98, 101]. Anschau-
lich bewiesen wird Field’s Einschränkungen durch Abb. D.2. Darin werden die
Stromverdrängungseffekte, korrespondierend zu Abb. 4.4, anhand den Hx- und
Hy-Komponenten in der Nut bei verschiedenen Frequenzen deutlich.
Ferner bestätigen die Gegenüberstellungen in den Abb. 4.7 und D.1 diese Ein-
schränkung. Zudem hilft die Untersuchung an dem FE-Nutmodell von Abb. D.2,
ähnlich zu [101], die Relation und die Größenordnung von den Längs- und
Querfeldanteilen zu ermitteln. Auf dieser Basis wurde der in Abschnitt 4.1.2 vor-
gestellte Ansatz ausgearbeitet.
Für die Leiter der unteren Lagen der Nut beweisen die Abb. D.2 und 4.4, dass
die Annahme des reinen Nutquerfeld zutrifft und daher zulässig ist. Mit zuneh-
mendem Leiterpositionsindex bzw. abnehmendem Abstand zur Nutöffnung darf

157



Anhang

0
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0
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0
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0
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(d) Hy bei 100Hz
0

0,67·Hy,max

(e) Hy bei 10 kHz
0

0,4·Hy,max

(f) Hy bei 100 kHz

Abbildung D.2: Hx- und Hy-Komponenten in der Nut bei verschiedenen Frequenzen

jedoch das Nutlängsfeld nicht mehr vernachlässigt werden. Im oberen Nutbe-
reich verlaufen die Feldlinien nicht mehr waagerecht, sodass sich die Änderung
der magnetischen Flussdichte, insbesondere in Längsrichtung, deutlich in den
Widerstandsanstiegsfaktoren der oberen Leiterlagen widerspiegelt. Wird die Ab-
weichung zwischen beiden vorgestellten Ansätzen für alle Leiter betrachtet,
ergibt sich eine mittlere Abweichung über den gesamten Frequenzbereich zwi-
schen MAPERs,1 = 4,97% für Leiter 1 und MAPERs,6 = 190,53% für Leiter
6. Die vollständige Auflistung der mittleren Abweichungen ist Tabelle D.1 zu
entnehmen.
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Faktor Abweichung (MAPE)

kRs,1
4,97%

kRs,2
19,57%

kRs,3 46,38%
kRs,4 84,25%
kRs,5

132,47%
kRs,6

190,53%

Tabelle D.1: Abweichungen (MAPE) zwischen den analytisch berechneten Widerstands-
anstiegsfaktoren kRs,i nach Abschnitt 4.1.2 und dem traditionellen Ansatz
nach Richter [99]
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E.1 Weiterführende FE-Ergebnisse
FE-Ergebnis der Kapazitäten C

Die Abb. E.1 zeigt das Ergebnis der elektrodynamischen FE-Simulation in Ab-
hängigkeit von der Frequenz. Die Darstellung stützt die Annahme, dass die
KapazitätenCxy von Abschnitt 4.5.1 und 4.5.1 bzw. dieC-Matrix in Abb. 5.3 (a)
als konstant angenommen werden können.
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Abbildung E.1: FE-Ergebnis der Kapazitäten Cxy
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Vergleich der Induktivitätsfaktoren kLij

Abb. E.2 dient der Vervollständigung von Abschnitt 4.5.4 hinsichtlich der
Darstellung der Induktivitätsfaktoren kLi,j für die Gegeninduktivitäten. Der
Vergleich der mittleren Abweichungen ist in Tabelle 4.4 von Abschnitt 4.5.4 auf-
geführt.
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Abbildung E.2: Vergleich der numerisch und analytisch berechneten Induktivitätsfakto-
ren kLij der Gegeninduktivitäten
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F.1 Berechnung der Messunsicherheiten
Die Messunsicherheiten der einzelnen Validierungsmessungen wurden auf
Grundlage der Angaben zu den Messgenauigkeiten in den Datenblättern sowie
mittels Gleichung (F.1) berechnet [143].

Q(y) =

√√√√ n∑
i=1

(ki · q(xi))2 (F.1)

Dabei steht Q für die erweiterte Unsicherheit der zu bestimmenden Messgröße
y, ki für den Sensitivitätskoeffizient, der das Vertrauensniveau festlegt und xi für
die Einflussgröße auf die Unsicherheitsbeiträge qi für jede einzelne Größe. Das
Vertrauensniveau wurde für alle Berechnungen auf 95% festgelegt.

Messeinfluss/Messgerät Messgröße Messbereich Messunsicherheit

Impedanz-
analysator Impedanz

<1MHz
<3MHz

<10MHz
<50MHz

0,1%
0,5%
1%
10%

Funktions-
generator Spannung <80MHz 0,175%

Vektor Netzwerk-
analysator

Übertragungs-
funktion

<1MHz
<10MHz
<50MHz

0,3%
5%

10,5%

Oszilloskop Spannung <350MHz 0,02%

Tastkopf Spannung <500MHz 0,5%

Leitung <500MHz 1%

Kohlepinsel Spannung <10 kV 5%

Tabelle F.1: Messungenauigkeit der Messgeräte
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G.1 Umrichterbedingte Spannungsverteilung
und Beanspruchung des Isoliersystems

Im Folgenden werden die umrichterbedingten Spannungsverläufe in dreidimen-
sionaler Darstellung für alle Parallelzweige jedes Strangs der in Abschnitt 7.1
untersuchten Wickelschemata dargestellt. Des Weiteren werden zur Vollständig-
keit von Abschnitt 7.1 die kumulierten maximalen Spannungsverteilungen in
Abb. G.5 und die maximalen Leiter-Leiter-Beanspruchung hinsichtlich des Iso-
liersystems in Abb. G.6 für die zwei Wickelschemata WSVar3 und WSungesehnt
dargestellt.
Das WSungesehnt ist nach Abb. 7.2 (b) ohne Sehnung aufgebaut. Die beiden Par-
allelzweige jedes Strangs haben ihre Anschlüsse am Motorklemmbrett auf die
beiden Lage 1 und Lage 6 verteilt. Demgegenüber ist das Wickelschema WSVar3,
wie aus Abb. 7.2 (a) ersichtlich, eine Spiegelung des Wickelschemas WSVar1, so-
dass die erste Spulenseite beider Parallelzweige jedes Strangs in der sechsten
Lage liegen. Hinsichtlich der Spannungsdifferenz zwischen Wicklung und Mo-
torwelle repräsentiert dieses Wickelschema die Worst-Case-Betrachtung.
Das Histogramm in Abb. G.7 zeigt für alle vier untersuchten Wickelschemata die
kumulierte Anzahl der Spulenseiten hinsichtlich ihrer maximalen Spannungs-
beanspruchung und spiegelt zugleich die Beanspruchung der Hauptisolierung
wider. Abb. G.8 zeigt analog das Histogramm zur maximalen Leiter-Leiter-
Beanspruchung hinsichtlich des Isoliersystems.
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Abbildung G.1: Spannungsverteilung für das Wickelschema WSVar1 unmittelbar vor und
nach dem ersten Schaltzeitpunkt bei ca. 14 µs
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Abbildung G.2: Spannungsverteilung für das Wickelschema WSVar2 unmittelbar vor und
nach dem ersten Schaltzeitpunkt bei ca. 14 µs
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Abbildung G.3: Spannungsverteilung für das Wickelschema WSVar3 unmittelbar vor und
nach dem ersten Schaltzeitpunkt bei ca. 14 µs
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Abbildung G.4: Spannungsverteilung für das Wickelschema WSungesehnt unmittelbar vor
und nach dem ersten Schaltzeitpunkt bei ca. 14 µs
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Abbildung G.6: Kumulierte Darstellung der maximalen Leiter-Leiter-Beanspruchung
hinsichtlich des Isoliersystems jeder Spulenseite über alle Zeitpunkte der
PWM-Periode gemäß Abb. 5.13
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Abbildung G.7: Histogramm zur Spannungsbeanspruchung der Wicklung und der Haup-
tisolierung für vier verschiedene Wickelschemata
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Abbildung G.8: Histogramm zur Leiter-Leiter-Beanspruchung bezüglich des Isoliersys-
tems für vier verschiedene Wickelschemata
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Symbolverzeichnis

Abkürzungen
AC Wechselstrom (engl. Alternating Current)
AK Anschlussklemme
AP Arbeitspunkt
BVR Bearing-Voltage-Ratio
CM Common-Mode
DC Gleichstrom (engl. Direct Current)
DM Differential-Mode
EDM Electric Discharge Machining
EMV Elektromagnetische Verträglichkeit
ESB Ersatzschaltbild
ETI Elektrotechnisches Institut
FE Finite-Elemente
FEM Finite-Elemente-Methode
FESM Fremderregte Synchronmaschine
FFT Fast-Fourier-Transformation
GaN Gallium-Nitrid
HF Hochfrequenz
IGBT Insulated-Gate-Bipolar-Transistor
KIT Karlsruher Institut für Technologie
KOSY Koordinatensystem
LCR Induktivität-Kapazität-Widerstand
MAPE Mittlerer prozentualer absoluter Fehler (engl. Mean Absolute

Percentage Error)
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Symbolverzeichnis

MOSFET Metal-Oxide-Semiconductor-Field-Effect-Transistor
NVH Geräusch, Vibration, Rauigkeit (engl. Noise, Vibration,

Harshness)
OF Überschwingfaktor (engl. Overshoot Factor)
PDIV Teilentladungseinsetzspannung (engl. Partial Discharge

Inception Voltage)
PKW Personenkraftwagen
PMSM Permanentmagneterregte Synchronmaschine
PWM Pulsdauermodulation
PWR Pulswechselrichter
REM Rasterelektronenmikroskop
RMSE Wurzel des mittleren quadratischen Fehlers (engl. Root Mean

Squared Error)
RPDIV Repetierende Teilentladungseinsetzspannung (engl. Repetitive

Partial Discharge Inception Voltage)
Si Silizium
SiC Silizium-Carbid
SP Sternpunkt
SS Spulenseite
WAPE Gewichteter absoluter prozentualer Fehler (engl. Weighted

Average Percentage Error)

Griechische Formelzeichen
α Wirbelstromkonstante
αR Reduktionsfaktor
β Reduzierte Leiterhöhe
Γ Hilfsterm zur Berechnung der Stromdichte
δ Eindringtiefe
δEisen Eindringtiefe des Eisenblechs
tan(δ) Verlustfaktor
∆A Flächenänderung
ε0 Elektrische Feldkonstante
εr Permittivität bzw. dielektrische Leitfähigkeit
λ Eigenwert
λmin Minimale Wellenlänge
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Lateinische Formelzeichen

Λ Hilfsterm zur Berechnung der Stromdichte
µ0 Magnetische Permeabilität im Vakuum
µeff Effektive magnetische Permeabilität
µr Relative magnetische Permeabilität
µr,Fe Relative magnetische Permeabilität von Eisen
ρmag,σ Magnetische Energiedichte
σ Leitfähigkeit
σEisen Leitfähigkeit von Eisen
τ Zeitkonstante
τ1/2 Schaltdauer
τiso Elektrische Beanspruchung des Isoliersystems
τp Polteilung
Υ Hilfsterm zur Berechnung der Stromdichte
ϕ

Z
Phase der Impedanz

ϕ(β) Hilfsfunktion zur Berechnung der Widerstandserhöhung
φh Hysteresewinkel
φxy/z Flussrichtung in xy-/ z-Richtung
Φ Eigenfunktion
Φ0 Common-Mode-Fluss
Φh Hauptfluss
Φσ Streufluss
ψ(β) Hilfsfunktion zur Berechnung der Widerstandserhöhung
Ψ Elektrisches Skalarpotential
ω Kreisfrequenz

Lateinische Formelzeichen
a Anzahl der parallelen Zweige pro Strang
aPWM Aussteuergrad
A magnetisches Vektorpotential
Axy Fläche in der xy-Ebene
b Breite
bL Leiterbreite
bN Nutbreite
B Magnetische Induktion
Bp,PM Anteil der Permanentmagneterregung an der Hauptwelleninduktion
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Symbolverzeichnis

BV R Lagerspannungsverhältnis (engl. Bearing-Voltage-Ratio)
c Eisenfüll- oder Eisenstapelfaktor
c0 Lichtgeschwindigkeit in freiem Raum
C Kapazität
Cg, Cg1/g2 Modell-Kapazität zwischen Wicklung und Stator
CG Kapazität zwischen Leiter und Statorblechpaket
Cij Kapazität zwischen zwei Leitern
CL,A/B Kapazität des A-/ B-Lagers
CRAS Kapazität zwischen Rotor und Abschirmung
CRE Ersatzkapazität
CRS, CSR Kapazität zwischen Rotor und Stator
CSAS Kapazität zwischen Stator und Abschirmung
CWAS Kapazität zwischen Wicklung und Abschirmung
CWED Kapazität des Wellenerdungsrings
CWR Kapazität zwischen Wicklung und Rotor
CWS Kapazität zwischen Wicklung und Stator
d Abstand
dB Bohrungsdurchmesser
dBlech Dicke eines Statoreinzelblechs
dmax Maximaler Abstand
dmin Minimaler Abstand
dR,a Rotoraußendurchmesser
dR,i Rotorinnendurchmesser
dS,a Statoraußendurchmesser
dxy Abstand in der xy-Ebene
D Verschiebungsflussdichte
E Elektrische Feldstärke
Emag Magnetische Energie
Emag,σ Magnetische Energie des Streufeldes
f Frequenz
fin Frequenz der Eingangsspannung
G Transfer-/ Übertragungsfunktion
GG Leitwert gegenüber dem Statorblechpaket
Gi,j Leitwert zwischen zwei Leitern
hL Leiterhöhe
hN Nuthöhe
H Magnetische Feldstärke
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Lateinische Formelzeichen

H|Isolierung H-Feld im Gebiet mit Isoliermaterial
H|Kupfer H-Feld im Gebiet mit Kupfer
HRB Randbedingung für die Stromdichte
Hx/y Magnetische Feldstärke in x-/ y-Richtung
iA/B Strom an der A-/ B-Seite der Wicklung
iCM,Rotor,A/B Strom an der A-/ B-Seite des Rotors
iCM,SR,A/B Strom an der A-/ B-Seite zwischen Stator und Rotor
ij,U/V/W,1 Strom am Wicklungsanfang von Strang U/ V/ W - Zweig j
ij,U/V/W,zN Strom am Wicklungsende von Strang U/ V/ W - Zweig j
iL Strom in der Induktivität
iLager,A/B Strom im A-/ B-Lager
iLCR Analysestrom des Impedanzanalysators
imax Maximalstrom
iRotor Strom in der Rotorwelle
iWED Strom im Wellenerdungsring
I∗ Konjugiert-komplexer Strom-Effektivwert
IC Strom in der Kapazität
IG Strom im Leitwert
Ip Strom im betrachteten Leiter
Iu Strom unterhalb des betrachteten Leiters
J Stromdichte
J∗ Konjugiert-komplexe Stromdichte
ki Konstante
kLs Induktivitätsfaktor
kRs Widerstandsanstiegsfaktor
kRs,Richter Widerstandsanstiegsfaktor nach Richter
l Länge
lEisen Eisenlänge
lid Ideelle Länge
lsys Leiterlänge des untersuchten Systems
L Länge des Flusspfads
Lσ Nutstreuinduktivitäten der einzelnen Leiter
Lc Induktivität der Zuleitung
Lmag Magnetisierungsinduktivität
Ls Statorinduktivität des Leiters in der Nut
Ls Statorstreuinduktivität des Modells aus der Literatur
LWK Induktivität des Leiters im Wickelkopf
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Symbolverzeichnis

LT-RT-CT ESB-Kombination
m Anzahl der Stränge
mη Modulationsindex
Mi,j Gegeninduktivität zwischen zwei Leitern
Mmax Maximales Moment
MSR Gegeninduktivität zwischen Stator und Rotor
nmax Maximaldrehzahl
Nf Anzahl der betrachteten Frequenzstützstellen
NL Anzahl der Leiter pro Nut
NLam Anzahl der Statoreinzelbleche
NN Anzahl der Nuten
p Polpaarzahl
PN Bemessungsleistung
q Lochzahl
qi Unsicherheitsbeiträge
Q Ladung
QC,WED Kapazitiver Ladungsanteil im Wellenerdungsring
QR,WED Resistiver Ladungsanteil im Wellenerdungsring
Q(y) Erweiterte Messunsicherheit
ri12 Abstand zwischen zwei Teilleiterstücken
RRotor Widerstand der Rotorwelle
Re Widerstand zur Berücksichtigung der Wirbelstromverluste
REisen,xy/z Reluktanzen in der xy-/ z-Ebene des Eisens
Rg Motorgehäusewiderstand
RLuft,xy/z Reluktanzen in der xy-/ z-Ebene der Luft
Rs Widerstand des Leiters in der Nut
RSAS Widerstand zwischen Stator und Abschirmung
RWED Widerstand des Wellenerdungsrings
RWK Widerstand des Leiters im Wickelkopf
S Dissipierte Leistung
sU,V,W Schaltzustand des Leistungshalbleiter
t Zeit
tkrit Kritischer Zeitpunkt
tr Anstiegszeit
u Spannung
uCM Gleichtakt-/ Common-Mode-Spannung
uDS Drain-Source-Spannung
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Lateinische Formelzeichen

uin Eingangsspannung
uj,U1-V1/W1 Potentialdifferenz zwischen den Anschlussklemmen der Stränge

U/ V/ W - Zweig j
uj,U/V/W,1 Potential am Wicklungsanfang von Strang U/ V/ W - Zweig j
uj,U/V/W,zN Potential am Wicklungsende von Strang U/ V/ W - Zweig j
uL Lagerspannung
uLCR,+/− Potential an der Signal-/ Masseklemme des Impedanzanalysators
uSP Potential am Sternpunkt
uStator Potential am Statorblechpaket
uU0/V0/W0 Phasennullspannungen
uWelle,A/B Potential an der A-/ B-Seite der Welle
uWK,A/B Potential an der A-/ B-Seite des Wickelkopfs
uZK Zwischenkreisspannung
UN Bemessungsspannung
UC,G Spannung zur Berechnung des Verlustfaktors
vc Wellenausbreitungsgeschwindigkeit
wsp Spulenwindungszahl
W Weite des Flusspfads
xi Einflussgröße
xn Spulenseitenindex
x(t) Signal im Zeitbereich
x[n] Diskretes Signal im Zeitbereich
X(f) Signal im Frequenzbereich
X[k] Diskretes Signal im Frequenzbereich
zN Anzahl der Leiter pro Parallelzweig eines Strangs
Z Impedanz der Gesamtwicklung
ZC Impedanz einer Kapazität
ZMotor Impedanz des Referenzmotors
ZRotor Impedanz des Rotors
ZStator Impedanz des Stators
ZU,V,W Impedanz der Wicklung
ZWK Impedanz des Wickelkopfs
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Silvan Sebastian Scheuermann

Modellierung der umrichterbedingten Spannungsverteilung

und der parasitären Effekte in Elektromotoren mit Hairpin-Wicklung

Elektrische Maschinen werden im Umrichterbetrieb durch die Gleichtaktspannung, steile Spannungsgra-

dienten und Überschwinger an denMaschinenklemmen beansprucht. Die Impulsbeanspruchung führt zu

einer stark nichtlinearen, transienten Potentialverteilung entlang der Wicklung und kann hochfrequente

parasitäre Effekte hervorrufen, die wiederum zu einer kritischen Belastung des Isoliersystems sowie zu

schädigenden Lagerströmen führen können. Sowohl der Einsatz schnellschaltender Leistungshalbleiter

als auch höhere Zwischenkreisspannungen verstärken diese Effekte, weshalb sie bei der Auslegung künf-

tiger Antriebssysteme nicht mehr vernachlässigt werden können. In dieser Arbeit wird eine Methodik

entwickelt, die ausschließlich auf Material- und Designdaten basiert und eine frühzeitige Analyse der

transienten Spannungsverteilung sowie hochfrequenter parasitärer Effekte in elektrischenMaschinen be-

reits in frühen Entwicklungsphasen ermöglicht. Das zugrundeliegendeModell wird durchMessaufbauten

validiert, um anschließend Maßnahmen zur Reduzierung parasitärer Effekte sowohl simulativ als auch

praktisch zu untersuchen. Darüber hinaus werden Auslegungsregeln zur Optimierung von Elektromotoren

mit Hairpin-Wicklung, beispielsweise im Hinblick auf das Wicklungsdesign, abgeleitet, was die praktische

Anwendbarkeit und den Mehrwert der Methodik für die industrielle Entwicklung unterstreicht.
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