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1 Einleitung

1 Einleitung

Uberall dort, wo industrielle Prozesse automatisiert werden, besteht auch Bedarf an
elektrischen  Stellantrieben. Fiir Prozesse mit hohen Anforderungen an die
Positioniergenauigkeit und Dynamik kommen dabei Servoantriebe zum Einsatz. Intelligente
Antriebsregler sind heutzutage in der Industrie Standard. Die Gerdte sind dabei in
Leistungsklassen nach der Stromstirke skaliert. In Robotikanwendungen ist z.B. zusitzlich
das Zusammenspiel mehrerer Antriebe in einem System gefordert.

Zur Vernetzung sind die Antriebe dafiir mit klassischen Feldbussen oder mit Echtzeit-Ethernet
Schnittstellen ausgestattet. Die Steuerung eines Antriebssystems ist dabei entweder in einer
externen SPS realisiert, oder es ist eine zusitzliche SPS Funktionalitdt in den Antrieben
integriert. Die Algorithmen zum Schlieen der Regelkreise werden dabei meist auf einem
Mikrocontroller (nC) oder einem digitalen Signalprozessor (DSP) innerhalb des
Antriebsreglers berechnet. Wegen der dezentralen Regelungsstruktur sind diese Antriebe
heutzutage vom Anwender konfigurierbar, parametrierbar aber nicht programmierbar. Die
universell einsetzbaren Antriebe verfiigen tliber eine Vielzahl von Parametern. Die dadurch
bedingte hohe Komplexitit macht sie fiir den Anwender schwer handhabbar.

Wegen der begrenzten Rechenleistung der Prozessoren und der zu niedrigen Bandbreite der
klassischen Feldbusse gab es bis vor wenigen Jahren keine Alternative zum intelligenten
Antriebsregler. Durch leistungsfahige Industrie-PCs (IPC), schnelle Echtzeit-Ethernet
Feldbusse und parallele Algorithmenverarbeitung in Field Programmable Gate Arrays
(FPGA) ist heute eine alternative Antriebsstruktur moglich.

In dieser Arbeit wird das Konzept eines dezentralen offenen Antriebsreglers vorgestellt. Es
wird beschrieben, dass das SchlieBen von Antriebsregelkreisen in einen IPC iiber Echtzeit-
Ethernet Feldbusse ohne Leistungsverlust moglich ist. Weiterhin wird eine neuartige
Stromreglerstruktur mit zwei getrennten Riickfithrungssignalen fiir Proportional- und
Integralanteil vorgestellt. Durch parallele Algorithmenverarbeitung in FPGAs wird die
Berechnung selbst komplexer Regelalgorithmen in deutlich weniger als 1 ps ermdoglicht.
Durch die Nutzung moderner Regelstrategien in Verbindung mit einem neuartigen
Strombeobachter ist die Reglerbandbreite in schnellschaltenden MOSFET oder IGBT
Endstufen nicht ldnger durch die Verzégerungszeit der Strommessung limitiert. Eine hohe
Reglerbandbreite in Verbindung mit einer hochpridzisen Strommessung iiber AX-Analog-
Digital-Wandler ist dadurch ohne Einschriankung moglich. Die Regelstrategie basiert auf
einem vereinfachten Maschinenmodell, dessen Nutzung keine Leistungseinbu3en verursacht.

Standardisierte Schnittstellen im [IPC wie auch Modularisierung von Aufgaben durch parallele
Algorithmenverarbeitung ermdglichen Intellectual Property (IP, Geistiges Eigentum) im IPC.
Die offene Struktur des Antriebsreglers erleichtert dadurch die Entwicklung, was
Innovationen begiinstigt.
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2 Grundlagen zu Servoantrieben

Mit dem Fortschreiten der Automatisierung von Fertigungsprozessen ist der Bedarf an
Stellantrieben in der Industrie stetig gestiegen. Elektrische Antriebe sind dabei fast immer das
Mittel der Wahl, da sie wviele Vorteile gegeniiber anderen Energieformen wie
Verbrennungsmotoren bieten. Die elektrische Energie ist eine {iber weite Distanzen einfach
transportierbare saubere Energieform. Eine Verschmutzung der Umwelt kann prinzipbedingt
nur bei der Energieerzeugung entstehen. Weiterhin ist sie am Empfangsort einfach in jede
andere Energieform wandelbar [1].

Je nach Bauweise sind elektrische Antriebe heute fiir einen hohen Drehzahlbereich geeignet,
wobei ihre Drehmomentkennlinie durch die Bauweise der Motoren nach Bedarf gewdhlt
werden kann. Elektrische Antriebe sind weiterhin weitestgehend wartungsfrei und nach
lingerem Stillstand ohne Warmlauf sofort einsetzbar. Wegen der geringen Speicherfahigkeit
elektrischer Energie waren elektrische Antriebe bisher nur in standortfesten Anlagen
verwendbar. Mit der Entwicklung leistungsfiahiger Akkus finden elektrische Antriebe jedoch
auch zunehmend im Automotive Bereich Verwendung.

In einfachen Anwendungen, wie bei Pumpen und Liiftern, ist eine konstante Drehzahl der
Antriebe oft ausreichend. In komplexeren Anwendungen, zum Beispiel bei
Verpackungsmaschinen oder in der Robotik, miissen die bewegten Lasten hingegen exakten
Bahnkurven folgen. Bei Mehrachsantrieben ist dabei oft die exakte Abstimmung der
Bahnkurven der verschiedenen Achsen erforderlich. Industrielle Antriebe, die die genannten
Bedingungen erfiillen, werden allgemein als Servoantriebe bezeichnet.

Qualititskriterium Schleppfehler 4x(7), 4p(7)

Die Positioniergenauigkeit und Positioniergeschwindigkeit (Dynamik), mit der die einzelnen
Bewegungen ausgefiihrt werden, haben unmittelbar Einfluss auf die Qualitit der gefertigten
Produkte und die Produktivitdt der automatisierten Anlagen. Aus diesem Grund sind diese
Eigenschaften der Antriebe von zentraler Bedeutung [1], [2].
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Abbildung 2.1: Zustandsgrof3en einer elektrischen Antriebsregelung [65]
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Die Istposition x(f) ergibt sich iliber die Newton‘schen Bewegungsgleichungen aus der
Integration der Beschleunigung a(?) zur Geschwindigkeit v(#) und der Geschwindigkeit ()
zur Position x(¢f), wobei die Beschleunigung im Antrieb, gendhert iiber die
Drehmomentkonstante At, durch den Motorstrom i(¢) bestimmt wird. Dieser ergibt sich iiber
Widerstand und Induktivitit der Motorwicklung durch die Spannung u(z), welche durch
Umwandlung der Netzspannung u,., iiber einen Frequenzumrichter eingestellt wird.

Eine hohe Positioniergenauigkeit kann innerhalb des Antriebs nur iiber eine Regelung der
Zustandsgroflen erzielt werden. Die Positioniergenauigkeit wird dabei iiber die Differenz
zwischen Sollposition x*(¢) und Istposition x(f) angegeben, welche als Schleppfehler Ax(¢)
(rotatorisch A¢(t)) bezeichnet wird. Ein niedriger Schleppfehler Ax(¢) gilt somit als Giitemal3
fiir eine hochwertige Antriebsregelung (Gleichung (10.5)).

Definition eines Servoantriebes

Ein Servoantrieb umfasst allgemein alle Komponenten, die zur Ausfiihrung dynamischer
Bewegungen mittels elektrischer Motoren notwendig sind. Dies umfasst die Einheit zur
Berechnung der Regelalgorithmen, die notwendige Sensorik zur Erfassung der
Zustandsgroflen, eine Schnittstelle zur Kommunikation mit einer {ibergeordneten Steuerung,
den Frequenzumrichter und den Servomotor selbst. Ein Frequenzumrichter mit integrierter
Antriebsregelung wird dabei allgemein als Servoumrichter bezeichnet.
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Abbildung 2.2: Blockschaltbild eines Servoantriebes
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Anwendungsbereich

Der Hauptanwendungsbereich von positionierbaren Servoantrieben liegt im Leistungsbereich
bis ca. 10 kW. Antriebe fiir Anwendungen noch hdherer Leistung sind wegen der wesentlich
hoheren Kosten, verglichen mit ASM-Normmotoren, seltener anzutreffen.

Ein weiterer Aspekt ist die Bedienbarkeit der Antriebe und deren unkomplizierte Integration
in bestehende Antriebssysteme.

Mit steigenden Energiekosten und der zunehmenden Knappheit der fossilen
Energieressourcen steigt auch die Bedeutung des Wirkungsgrades elektrischer Antriebe. Ein
hoher Wirkungsgrad, welcher durch niedrigere Verlustleistung im Umrichter ermdglicht wird,
fiihrt weiterhin direkt zu einer kompakteren Bauweise, da Kiihlkorper kleiner ausgelegt
werden konnen.

Unter den genannten Gesichtspunkten wird in dieser Arbeit auf das Potential und die
Moglichkeiten eingegangen, die durch die Nutzung paralleler Algorithmenverarbeitung und
Intellectual Property fiir hochdynamische Servoantriebe bestehen. Im Vordergrund steht dabei
die tiber den Schleppfehler bestimmte Giite der Antriebsregelung, die iiber eine hohe
Regeldynamik erreicht werden kann [1], [2], [45], [60].
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3 Servomotoren

In der Automatisierungstechnik eingesetzte Servomotoren sollen das Abfahren von
Bahnkurven unterschiedlicher Art unter Beibehaltung hoher Positioniergenauigkeit (geringer
Schleppfehler) ermdoglichen. Fiir Brems- und Beschleunigungsvorginge wihrend einer
Bahnkurve ist dabei der Betrieb in allen vier Quadranten notwendig. Der Servomotor sollte
daher iiber dem gesamten Betriebsbereich ein lineares Regelverhalten aufweisen, woraus sich
eine einfache und prézise Regelbarkeit ergibt [1], [45].

Wegen der intervallartigen Brems- und Beschleunigungsvorgiinge muss der Motor dabei
kurzzeitig ein hohes Drehmoment liefern konnen, welches jedoch im zeitlichen Mittel
meistens nicht bendtigt wird. Aus mechanischer Sicht ist fiir ein hohes
Beschleunigungsvermogen ein geringes Massentridgheitsmoment wiinschenswert. Da das
Drehmoment in proportionalem Verhiltnis zum Motorstrom steht, sollte der Nennstrom auf
das zeitliche Mittel des Motorstromes angepasst sein. Dabei miissen kurzzeitig fiir Brems-
und Beschleunigungsvorgénge Spitzenstrome ermdglicht werden, die deutlich (iiblich: 4-fach)
iber dem Nennstrom liegen (Uberlastbarkeit). Weiterhin ist fiir den Betrieb ein hoher
Wirkungsgrad bei geringem Verschleill des Motors wiinschenswert [1], [2].

3.1 Historische Entwicklung
Gleichstrommaschine (GM)

Als Antriebsmaschine diente anfangs und fiir lange Zeit die Gleichstrommaschine.
Sie vereinte die Vorziige eines guten regelungstechnischen Verhaltens mit einer hohen
kurzzeitigen Uberlastbarkeit und einer einfachen Ansteuerung. Der magnetische Fluss und das
Drehmoment lassen sich bei der fremderregten Maschine separat iiber die vorgegebenen
Gleichspannungen in Erreger- und Ankerkreis einstellen. Da die Entkopplung von Feld und
Drehmoment bei dieser Maschine keine komplexeren Rechnungen erfordert, konnte die
Regelung einfach mit Hilfe von Operationsverstiarkerschaltungen realisiert werden. Die
Drehzahl wurde iiblicherweise mit einem Tachogenerator erfasst, der eine der Drehzahl
proportionale Spannung lieferte. Wegen der Kurzzeitiiberlastbarkeit der GM sind schnelle
Drehrichtungswechsel und damit verbundene hohe Drehmomentspriinge moglich. Weiterhin
ist durch das separate Einstellen der Erregerspannung der Feldschwéchbetrieb zum Erreichen
einer Drehzahl iiber der Nenndrehzahl einfach realisierbar.

Nachteilig an der GM ist, dass der Strom iiber Biirsten kommutiert wird. Wegen der
mechanischen Abnutzung mussten diese in regelméBigen Abstinden ausgetauscht werden.
Weiterhin verursachten das Biirstenfeuer und der damit verbundene Spannungsabfall
unerwiinschte Verluste. Das Biirstenfeuer stellt zudem eine grofere elektromagnetische
Storquelle fiir die Umgebung dar [1]. AuBerdem muss beim Bau des Motors der notwendige
Raum fiir die Biirsten vorgesehen werden.

Aus diesen Griinden wurden immer wieder Versuche unternommen, die Gleichstrommaschine
durch Drehfeldmaschinen zu ersetzen, die ohne elektromechanischen Kommutator betrieben
werden konnten.
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Brushless-DC-Maschine (BLDC)

Der néchste Schritt war die Entwicklung des Brushless-DC Motors (BLDC). Hierbei handelt
es sich um einen iiblicherweise dreiphasigen Drehfeldmotor mit Permanentmagneten, der an
einem Gleichspannungssystem betrieben wird. BLDC-Motoren werden {iiber drei
Halbbriicken pulsbreitenmoduliert angesteuert, wobei jedoch immer nur zwei Motorphasen
aktiv bestromt werden. Die Rotorlage wird iiblicherweise iiber Hall-Sensoren, spezielle
Encoder oder geberlos (sensorlos) erfasst. Nach einer Rotordrehung von elektrisch 60° wird
dann auf die jeweils ndchste Phasenkombination weitergeschaltet. Das Umschalten von einer
Motorphase auf die nichste erfolgt durch eine elektrische Kommutierung. Zum Erreichen
eines gleichmifligen Drehmomentes ist die induzierte Gegenspannung wegen der
Blockkommutierung trapezformig. Die PWM und die Kommutierung kann dabei iiber eine
einfache Steuerelektronik in einem pC realisiert werden. BLDC-Motoren stellen so eine
kostengiinstige Variante eines drehzahlgeregelten Antriebes dar. Wegen der bei der
elektrischen Kommutierung auftretenden Strom- bzw. Drehmomenteinbriiche ist eine hohe
Positioniergenauigkeit, z.B. fiir den Einsatz in Werkzeugmaschinen, kaum erreichbar.

Brushless-AC-Maschine (BLAC), Permanent Magnet Synchronuous Maschine (PMSM)

Von den BLDC-Motoren war es nur noch ein kleiner Schritt bis zur permanent erregten
Synchronmaschine. Zundchst wurden Maschinen mit einer sinusformigen induzierten
Spannung konstruiert [4], [55]. Im Gegensatz zum blockférmigen BLDC-Betrieb werden die
BLAC-Maschinen so angesteuert, dass alle drei Phasen sinusférmig bestromt werden.

Der grof3flachige Einsatz in der Industrie wurde jedoch erst Anfang der 80er Jahre durch die
Entwicklung leistungsfahiger Prozessoren ermoglicht. Durch die Digitaltechnik wurde es
moglich, komplexere Rechnungen wie trigonometrische Funktionen, Multiplikationen und
Begrenzungen in kurzer Zeit auszufilhren. Dadurch konnte die Motorreglung als
Abtastregelung implementiert und die fiir die Drehfeldmaschine entwickelte Feldorientierung
in Software realisiert werden [69]. Die permanent erregte Synchronmaschine bietet grofie
Vorteile flir den Einsatz in Servoantrieben. Durch die Permanentmagnete entstehen fast keine
Verluste im Rotor, wodurch kein zusitzlicher Liifter zur Kiihlung erforderlich ist. Dies
ermoglicht eine weitere Reduzierung der Baugrofle, die direkt zu einer Verringerung des
Massentragheitsmoments und damit zur Erhohung des Beschleunigungsvermogens fiihrt.
Durch die gute thermische Kopplung der Wicklungen mit den Eisenblechen des Stators sind
die Maschinen zudem kurzzeitig hoch {iiberlastbar. Permanent erregte Synchronmaschinen
sind so zum de facto Standard fiir dynamische Servoantriebe geworden.

Einzelzahnwicklung

AulBler der gesehnten Wicklungsverteilung existiert heute noch eine weitere Bauart mit
Einzelzahlwicklungen (konzentrierte Wicklung, Single Tooth Winding). Hier bestehen keine
Uberlappungen der Wicklungen der einzelnen Phasen wie es bei gesehnten Wicklungen iiblich
ist. Stattdessen ist jedem Zahn des Stators die Wicklung nur einer Phase zugeordnet. Dadurch
kann konstruktionstechnisch die Beriihrung von Wicklungen hoher Potentialunterschiede
vermieden werden, wodurch Spulendrihte mit geringerer Spannungsfestigkeit verwendet
werden konnen. In Verbindung mit einer guten thermischen Kopplung wird so eine kompakte
Bauweise begiinstigt [1].
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3.2 Mathematische Beschreibung durch Raumzeiger

ZustandsgrofBen in elektrischen Drehfeldmaschinen stellen idealer Weise rdumlich
sinusformig verteilte Grof3en dar. Die Einzelkomponenten der drei Phasen mit den Indizes u, v
und w konnen dabei in einem zweidimensionalen Koordinatensystem, dessen Ursprung sich
vertikal auf der Rotorachse befindet, dargestellt werden. Dabei sind die Einzelkomponenten u,
v und w voneinander abhingig, was besonders regelungstechnisch von Nachteil ist. Zur
Vereinfachung der Vorgénge in der Maschine lassen sich diese Groflen durch komplexe
Raumzeiger darstellen [2], [4], [71]. Es wird beriicksichtigt, dass ein Dreiphasenmotor ein
symmetrisches System darstellt, dessen Sternpunkt (N) nicht angeschlossen wird. Der
Raumzeiger des Statorstromes i,g ist dabei durch Gleichung (3.1) definiert [71].

2 2T Am
iap =§(iu+iv-e1?+iw-e]?) (3.1

In einem statorfesten a-B-Koordinatensystem ldsst sich der Raumzeiger i, in zwei
Komponenten unterteilen die orthogonal aufeinander stehen. Er kann nach Gleichung (3.2) in
Betrag und Phase oder alternativ in kartesischen Koordinaten dargestellt werden. Die Achse
zeigt dabei in Richtung der Wicklungsachse der Phase u. Durch die orthogonale Darstellung
sind die beiden Einzelkomponenten des Raumzeigers mathematisch voneinander entkoppelt,
wodurch sie ohne Koppeleffekte getrennt voneinander geregelt werden kdnnen.

lp = |iap| cOS(8) + |ip| sin(8) = |igp| - €’° (3.2)
ia lB

b)
B A

Abbildung 3.1: Darstellung des a-B-Statorkoordinatensystems
a) Synchronmotor (PMSM) mit Polpaarzahl p = 4
b) Zusammensetzung des o-B-Stromraumzeigers iqg

3.2.1 Feldorientierung

Damit Drehfeldmaschinen wie Gleichstrommaschinen iiber eine feldbildende und eine
drehmomentbildende Komponente geregelt werden konnen, wurde 1974 von Blaschke das
Prinzip der Feldorientierten Regelung beschrieben [4], [70]. Zur Entkopplung von Feld und
Drehmoment wird dabei ein Koordinatensystem eingefiihrt, welches mit dem magnetischen
Fluss um die Rotorachse rotiert. Bei Synchronmaschinen entspricht die Drehgeschwindigkeit
dabei exakt der elektrischen Winkelgeschwindigkeit w. des Rotors.
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Eine elektrische Umdrehung des Winkels ¢, entspricht dabei dem Abstand zwischen zwei
Statorpolpaaren des Rotors. Der  Zusammenhang zwischen elektrischer
Winkelgeschwindigkeit w. und mechanischer Winkelgeschwindigkeit @ ist damit {iber die
Polpaarzahl p gegeben.

We =P W (3.3)
Die d-Achse des Rotorkoordinatensystems liegt lings zum Rotorfeld und représentiert so den
feldbildenden Anteil des Statorstromes.

Da sich das elektrische Drehmoment in der Maschine iiber das Kreuzprodukt aus Statorstrom
und Rotorfluss ergibt, reprisentiert die um 90° zum Rotorfeld angeordnete g-Achse den
drehmomentbildenden Anteil des Statorstromes.

id,q = iO"B eI Pe (34)
iqp =lqq- €'’ (3.9)
Die Transformation vom statorfesten a-B-Koordinatensystem in das rotorfeste
d-g-Koordinatensystem und die Riicktransformation sind iiber Gleichung (3.4) und (3.5)
gegeben [4], [70].
Durch die Transformation in einen feldbildendem Strom (i4) und einen drehmomentbildendem

Strom (iq) werden aus den WechselgroBen stationdr GleichgroBen wodurch die permanent
erregte Synchronmaschine einfach wie eine Gleichstrommaschine geregelt werden kann.

Abbildung 3.2: Darstellung des d-q-Rotorkoordinatensystems
a) Synchronmotor (PMSM) mit Polpaarzahl p = 4
b) Zusammensetzung des Stromraumzeigers igq im Rotorkoordinatensystem

3.3 Motorersatzschaltbild (ESB)

Fiir permanent erregte Synchronmaschinen existieren verschiedene Bauformen. Jede Bauform
bringt wiederum ein eigenes Maschinenverhalten mit sich. Die Unterschiede beziehen sich
dabei hauptsédchlich auf die Anordnung der Permanentmagnete, die Wicklungsverteilung und
die GroBe des Luftspaltes.
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3.3.1 Im Rahmen dieser Arbeit vernachlissigte Effekte

Zunéchst wird davon ausgegangen, dass das Verhalten der Maschine zeitlich nicht durch
Temperaturschwankungen beeinflusst wird. Zudem werden die Eisenverluste in der Maschine
vernachléssigt und es wird davon ausgegangen, dass die Maschine nicht bis in den
Sattigungsbereich hinein betrieben wird. So sind alle GréBen in der Maschine in diesem Fall
tiber die Zeit konstant. Die Maschinengrolen werden daher in dieser Arbeit durch
GroB3buchstaben beschrieben. Auf einige weitere vernachlissigte Effekte wird im Folgenden
genauer eingegangen.

Rastmoment (Cogging)

Asymmetrien im Motoraufbau bewirken Rastmomente. Zum Beispiel konnen die Magnete
eines Motors eine leicht unterschiedliche Anziehungskraft besitzen. Weiterhin kénnen die
Permanentmagnete im System mit den Nuten ein Rastmoment erzeugen. Das Rastmoment
kann dabei durch eine gezielt unsymmetrische Anordnung von Polen und Permanentmagneten
reduziert werden. Dabei ist die Anzahl der Nuten ungleich der Anzahl der Magnete. Eisenlose
Motoren sind hingegen prinzipbedingt rastmomentfrei.

Reluktanzmoment

Durch den Rotoraufbau bedingt kann die Rotorinduktivitit in feldbildender (L4) und
drehmomentbildender Richtung (Lq) variieren (Lg # Lq). Im rotorfesten Koordinatensystem
lasst sich die Induktivitit in diesem Fall mathematisch als Tensor darstellen. Wenn die
Feldorientierung ideal ist und keine Kopplung zwischen feldbildender (d) und
drehmomentbildender Komponente (q) besteht, gilt hierfiir Gleichung (3.6) [55].

Lg O
Ls = [0 Lq (3.6)

Daraus resultiert wihrend des Betriebs des Motors ein Reluktanzmoment mge [55],
(Gleichung (3.7)).

Mre1 = (La — Lq) - iaiq (3.7)

Die Permanentmagnete beeinflussen die Induktivitit mit einer Permeabilitit von (u, = 1)
dabei nicht. Die nicht exakt sinusformige Flussverkettung fithrt im Betrieb zu einem
drehzahlabhdngigen Rippel in der induzierten Gegenspannung. Der Effekt ist
maschinenabhingig und wird in [46],[55] ausfiihrlich beschrieben. Weiterhin werden
Losungsansitze zur Kompensation des Effekts aufgezeigt.

Im Folgenden wird das Ersatzschaltbild der permanenterregten Synchronmaschine unter
Beriicksichtigung der angesprochenen Vernachldssigungen hergeleitet. Die folgenden
Zusammenhdnge wurden bereits in [1], [46], [55] beschrieben.

Verwendete Syntax

Fir die Herleitung des Ersatzschaltbildes nach [1],[46],[55] wird die Angabe des
Koordinatensystems mit einem hochgestellten Index in runden Klammern gekennzeichnet.
Hierbei stehen die hochgestellten Indizes ® fir Statorkoordinaten und ®  fiir
Rotorkoordinaten. Da im weiteren Verlauf der Arbeit iiberwiegend in Rotorkoordinaten
gearbeitet wird (Feldorientierte Regelung), wird der Index ® fiir das Rotorkoordinatensystem
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in spéteren Kapiteln weggelassen. Alle StatorgroBen einer Maschine werden in dieser Arbeit
mit dem tiefgestellten Index ,,s* beschrieben.

Beispielhaft ist im Folgenden der Raumzeiger des Statorstromes in Stator,- und
Rotorkoordinaten unter Verwendung der beschriebenen Syntax angegeben.

Statorkoordinaten: lyg = if) ; Rotorkoordinaten: lgq = igR) =

Herleitung des ESB

Die allgemeine Gleichung der Statorspannung ug der permanenterregten Synchronmaschine

I

ergibt sich aus dem Strom {iber den Statorwiderstand R; und der Statorflussverkettung ¥ .

S
dPs(t
w0 =k, 0 + 70 G.8)
Die Statorflussverkettung ¥ setzt sich dabei aus der Erregerflussverkettung ¥, und dem
durch den Statorstrom hervorgerufenen Fluss Ly - igs)zusammen.
:(S) (S)
dig’(t) dWe(t
u® ) = By i) + 1, 2 B Pen®) (3.9)

dt dt

Uber die Park-Transformation aus Gleichung (3.5) wird die Gleichung nun in
Rotorkoordinaten iiberfiihrt. Es gilt dabei: ¢ = p * @, mit p als Polpaarzahl.

.(R) R)
di t d¥v t
u® () =R, - i®(t) + Lg ‘“‘d—t() +jwLs - i® ) + %() + jo?® (1) (3.10)

Die Erregerflussverkettung wird iliber eine Rotorumdrehung als konstant angenommen.
Deshalb wird die zeitliche Ableitung dieser Konstanten, der vierte Summand aus Gleichung
(3.10), zu Null. Der fiinfte Summand stellt die induzierte Gegenspannung der Maschine dar,
die sich proportional zur Drehzahl verhélt. Um das Ersatzschaltbild zu erhalten, wird
Gleichung (3.11) nun in den Laplacebereich transformiert.

ul®(s) = iV ()R + 5 - Ls + joLs) + joP ) (3.11)

err

Nach einer weiteren Umformung erhdlt man Gleichung (3.12) zur Bildung des
Ersatzschaltbildes nach Abbildung 3.3.

1 1

. R . . .

[(ugR)(s) —jwll’grﬁ) T lgR)(s) -]a)Te] -—(1 5T = lgR)(S) (3.12)
S e

Das elektrische Drehmoment m. der Maschine bildet sich aus dem Kreuzprodukt aus
Statorflussverkettung ¥ und Statorstrom ;.

me =& ) x 100, = (L 1@ + ¥ ) x i @), (3.13)

Durch die Einbringung eines negativen d-Stromes kann die Statorflussverkettung ¥¢ zum
Erreichen von hohen Drehzahlen dabei aktiv geschwicht werden.
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(pm = /Lu‘df
np,
: I g'DITI

Abbildung 3.3: Ersatzschaltbild der PMSM-Synchronmaschine in
Rotorkoordinaten (ohne Reluktanzmoment, nichtlineare Sattigung und weitere in

diesem Kapitel beschriebene vernachléssigte Effekte)

3.4 Vereinfachung des ESB fiir die Stromregelung

In der vorliegenden Arbeit wird die Statorinduktivitit Ls zur Vereinfachung als konstant
angenommen, da in dieser Arbeit die erreichbare Regeldynamik im Vordergrund steht. Eine
Verdnderung der Induktivitdt kann bei bekannter Sittigungskennlinie des Eisens im Stator
gegebenenfalls iliber die Anpassung der Proportionalverstirkung K, des Stromreglers
kompensiert werden (Gleichung (8.18)).

Die im Versuchsauftbau genutzten Motoren (Kap.12) werden dabei nicht bis in den
Sattigungsbereich hinein betrieben. Weiterhin kann bei Verwendung eines ausreichend
genauen Encoders davon ausgegangen werden, dass die Winkelabweichung der
Feldorientierung gegen Null strebt. Damit kann die gegenseitige Beeinflussung der
Induktivititen in d- und g-Richtung L4 und L4 vernachldssigt werden. Da der Einfluss
unterschiedlicher verdnderlicher Induktivititen auf die Regelung nicht Schwerpunkt dieser
Arbeit ist, wird weiterhin davon ausgegangen, dass die Induktivititen in d- und g-Richtung
gleich und konstant sind (Ls = Lq = Lq). Damit reduziert sich die Motorzeitkonstante in erster
Naherung auf den skalaren Faktor T, (Gleichung (3.14)).

Te = Lg/Rs (3.14)

Wegen der Feldorientierung entfdllt ebenfalls die Kopplung der beiden
Raumzeigerkomponenten iiber der Motorzeitkonstante aus Abbildung 3.3. Mit den
beschriebenen Vereinfachungen kann das vereinfachte Ersatzschaltbild nun iiber Abbildung
3.4 angegeben werden.
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@m = /wdt
L :Iq)m

Abbildung 3.4: Vereinfachtes ESB der PMSM-Synchronmaschine in
Rotorkoordinaten bei Nutzung der Feldorientierten Regelung (Ls = Lq = Lg)

Auf den Datenblittern von permanenterregten Synchronmaschinen wird das Verhéiltnis des
drehmomentbildenden Stromes i; zu dem Drehmoment m. iiblicherweise nicht iiber die

Statorflussverkettung ¥, sondern vereinfacht {iber die Drehmomentkonstante /kr
beschrieben. Fiir die Ndherung wird vorausgesetzt, dass der Motor ohne Feldschwichung
betrieben wird (ig = 0). Damit ist die Statorflussverkettung konstant (¥ = Werr). Zudem
kann wegen dem g-Strom als reinem Wirkstrom bei permanent erregten Synchronmaschinen

in erster Ndherung ein cos(¢) von ,,1° vorausgesetzt werden. Damit gilt iiber P.= Py,
Gleichung (3.15).

U ig =Me @ (3.15)

Wegen der konstanten Statorflussverkettung konnen das Drehmoment m. und die induzierte
Spannung u; &dquivalent zur Gleichstrommaschine iiber Gleichung (3.16) und (3.17)
angegeben werden. Dabei werden Reluktanzmoment und Rastmoment vernachléssigt.

Mme = Kkt iqg (3.16)
U =kgrw (3.17)

Damit gilt durch Einsetzen der Terme von m. und u; in Gleichung (3.15) kg = kt, womit die
Drehmomentkonstante &t die bestimmende GroBe fiir die Reglerauslegung ist.

m]_ @m = /w(]f

Isq me ) © Pm
Te Tm o

)

Abbildung 3.5: Vereinfachtes ESB der PMSM-Synchronmaschine bei Nutzung der
Feldorientierten Regelung und ohne feldbildenden Strom (ig = 0)
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3.5 Erreichen schneller Stromanstiegszeiten

Fiir schnelle Drehmomentédnderungen ist bei dynamischen Anwendungen der Bau von
Motoren mit besonders niedriger Induktivitit notwendig. Ein zusitzlicher Widerstand in
Reihe senkt beispielsweise die Zeitkonstante, beschleunigt aber nicht den Stromanstieg. Fiir
den Motorstrom gilt unter Berlicksichtigung des vereinfachten Ersatzschaltbildes aus
Abbildung 3.4 Gleichung (3.18).

1 _t
is(6) = (us(®) —wi () -R—(l —e Te> (3.18)

Um den gewiinschten Motorstrom im vorgegebenen Betriebsbereich einstellen zu konnen,
muss das Verhdltnis Statorspannung / Statorwiderstand wesentlich gréfer sein als der
maximal zulédssige Statorstrom s max ((#s-#i)/Rs >> is max). Da die Sollspannung im Umrichter
tiber die Zwischenkreisspannung u4. begrenzt ist, kann eine Erh6hung der Stromanstiegszeit
nur iiber eine Verkleinerung der Statorinduktivitit erreicht werden. Besonders niedrige
Induktivititen werden heute durch den Bau von eisenlosen Motoren erreicht, die auch deshalb
in Werkzeugmaschinenapplikationen hdufig zum Einsatz kommen [10], [11].
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4 Frequenzumrichter

Zur Realisierung beliebiger Drehmomentprofile im Servomotor muss die Amplitude und die
Frequenz der Motorspannung bzw. des Motorstromes zu jedem Zeitpunkt beliebig vorgegeben
werden konnen. Die Wandlung der Netzspannung mit vorgegebener Amplitude und Frequenz
in einen Strom oder eine Spannung beliebiger Amplitude und Frequenz iibernimmt der
Frequenzumrichter. Die zu iibertragende Energie wird dann in Form eines
Spannungszwischenkreises (U-Umrichter) oder Stromzwischenkreises (I-Umrichter)

Gleichrichter Wechselrichter  Motor

Unetz ~ Udc = Uy
_>

Abbildung 4.1: Blockdarstellung eines Frequenzumrichters

zwischengespeichert. Umrichter fiir Servoantriebe sind dabei gewohnlich als U-Umrichter
ausgeflihrt. Hier ist die AusgangsgroBBe des Umrichters die Spannung. Der Strom stellt sich
entsprechend der angeschlossenen Last ein. Fiir die Anforderungen eines Servoantriebes
konnen U-Umrichter kompakter und effizienter gebaut werden als I-Umrichter, bei denen sich
die Spannung nach einem eingeprigten Strom einstellt [6].

Die Entwicklung der Umrichter ist direkt mit der Entwicklung leistungselektronischer
Bauelemente verbunden. Zur Entwicklung dynamischer Umrichter trug dabei wesentlich die
Entwicklung von Leistungshalbleitern bei, deren Strompfad aktiv ein- und auch wieder
ausgeschaltet werden kann. So wurde der Bau von modernen Pulswechselrichtern erst
ermoglicht.

u010) P11

Uy Uq
Us(110) 0oy \/(111) Ui(001) ¢

Us (100) Us (101)  (w,v,u)

Abbildung 4.2: Darstellung eines Wechselrichters fiir Drehfeldmaschinen und der
erreichbaren Spannungszeiger in Raumzeigerdarstellung im a-p-Koordinatensystem

Der Wechselrichterteil besteht dabei aus komplementér schaltenden
Leistungshalbleiterbriicken. Die Zwischenkreisspannung wird dem Motor
pulsbreitenmoduliert zugefiihrt. Zunédchst wurden dabei Pulswechselrichter mit zwei
Halbbriicken fiir Gleichstromantriebe entwickelt, womit die Ankerspannung des
Gleichstrommotors erzeugt wurde. Uber Brushless DC-Motoren (BLDC) kamen bis hin zur
Entwicklung von modernen Servomotoren Umrichter mit drei Halbbriicken zum Einsatz, wie
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sie bis heute eingesetzt werden. Abbildung 4.2 zeigt einen Dreiphasen-Wechselrichter mit den
moglichen acht Spannungszeigern im statorfesten a-p-Koordinatensystem [47].

4.1 Resultierender Stromverlauf

Der Motorstrom stellt sich durch die pulsbreitenmodulierte Spannung {iiber das
Verzégerungsverhalten erster Ordnung der Motorwicklung rippelbehaftet ein [Kap.3.4].
Sowohl die pulsbreitenmodulierte Spannung als auch der resultierende Strom lassen sich
innerhalb einer Abtastperiode in einen Gleichanteil (DC) und einen Wechselanteil (AC)
zerlegen. Der Gleichanteil repréasentiert dabei die gewiinschte Spannung oder entsprechend
den gewiinschten Strom. Die Wechselanteile von Strom und Spannung verursachen
unerwiinschte Verluste im Motor. Sie lassen sich durch ein Oberschwingungsspektrum
beschreiben [6], [47].
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Abbildung 4.3: Zerlegung der Ausgangsspannung des Wechselrichters und des
resultierenden Stromes in Gleich- und Wechselanteil (einphasige Darstellung) einer
einphasigen PWM

Der Stromrippel wird dabei {iber die PWM-Frequenz und die Motorinduktivitdt bestimmt.
Eine hohe PWM-Frequenz fiihrt zu einem geringen Stromrippel und einem dementsprechend
niedrigen Oberschwingungsanteil. Bei hohen PWM-Frequenzen ist eine Schaltperiode
(Ts = 1/fs) der PWM immer deutlich kleiner als die Statorzeitkonstante 7, des Servomotors.
Das Verzogerungsglied erster Ordnung kann damit bei einem ausreichend kleinen
Statorwiderstand Ry durch die reine Integration tliber die Statorinduktivitdt Ls gendhert werden
[Kap.3.5].

1/fg<<T.
fiir: s ¢ —>  Kleinsignalverhalten
U Ui << i max

Abbildung 4.4: Vereinfachung des Verzogerungsgliedes erster Ordnung der
Motorzeitkonstante 7. als Integration iiber die Statorinduktivitét L

Durch die Naherung iiber eine reine Integration ergibt sich zwischen zwei Schaltvorgidngen
ein linearer Stromverlauf. Bei konstanter PWM-Frequenz und Tastgrad entspricht der
Stromistwert dann mittig zwischen zwei Schaltvorgéingen dem ,,Sollwert* des Stromes [47].
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Dieser Zusammenhang wird statt eines Anti-Aliasing-Filters zur Erfassung des Stromistwertes
ausgenutzt [Kap.7.1]. Die Giiltigkeit der Ndherung wird deshalb im weiteren Verlauf dieser
Arbeit mit (7, >> T;) vorausgesetzt.

4.2 PWM-Frequenz

Die Hohe der PWM-Frequenz wird jedoch durch die endlichen Schaltzeiten der Halbleiter
begrenzt. Ein jeder Schaltvorgang fiihrt zu Schaltverlusten in den Halbleitern, die mit
steigender PWM-Frequenz entsprechend zunehmen. Die Schaltzeiten sind wiederum
abhéngig vom Halbleitertyp und steigen mit der Sperrspannung und der Stromtragfahigkeit
der verwendeten Halbleiter an [3]. Weiterhin miissen wegen der endlichen Schaltzeiten zur
Vermeidung von Briickenkurzschliissen Verriegelungszeiten eingehalten werden, in denen
beide Halbleiter einer Halbbriicke sicher sperren. Diese Verriegelungszeiten fithren zu einer
Verminderung der Ausgangsspannung des Umrichters und gewinnen mit steigender PWM-
Frequenz an Gewicht [5], [47], [54].

Bei heutigen Umrichtern mittlerer Leistung (ca. 1 kW — 100 kW) sind bei Verwendung von
Bauteilen mit einer Sperrspannung von 1200 V PWM-Frequenzen um f; = 8 kHz {iblich. Im
Bereich unter 1 kW finden auch PWM-Frequenzen iiber 20 kHz Verwendung, wéhrend im
Bereich tiber 100 kW PWM-Frequenzen von 2-4 kHz {iblich sind.

Fiir die Zukunft ist wegen der fortschreitenden Entwicklung der Leistungshalbleiter und der
Mikroelektronik eine Steigerung der PWM-Frequenz bei dynamischen Anwendungen zu
erwarten. Fiir kleine Leistungen kommen zunehmend schnellschaltende MOSFETS mit hohen
Sperrspannungen auf den Markt. Wegen des sehr kleinen Durchlasswiderstandes sind sie den
IGBTs im Kleinleistungsbereich iiberlegen und fiir den Einsatz in Servoumrichtern geeignet
[31]. Derzeit werden die Schaltzeiten von Leistungs-MOSFETs jedoch noch stark von der
bauteileigenen ,,Body-Diode* begrenzt.

Fiir den mittleren und hohen Leistungsbereich bietet sich der Einsatz von 3-Level-Umrichtern
an. Wegen der Topologie miissen die Halbleiter pro Schaltvorgang nur die halbe
Zwischenkreisspannung schalten, was die Schaltverluste ca. halbiert [30], [32]. Aus dem
gleichen Grund konnen effizientere Halbleiter mit der halben Sperrspannung eingesetzt
werden, wodurch die Durchlassverluste pro Halbleiter verringert werden. Die 3-Level-
Topologie erfordert einen héheren Aufwand an Hardware, der jedoch fiir mittlere bis hohe
Leistungen lohnend sein kann. Die im Vergleich zum 2-Level-Umrichter komplexere
Ansteuerlogik kann effizient in paralleler Datenverarbeitung innerhalb eines FPGAs
programmiert werden [29].
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4.3 PWM-Verfahren

Mit der Zeit wurden etliche unterschiedliche Verfahren der Pulsbreitenmodulation (PWM)
entwickelt. Sie unterscheiden sich hauptsidchlich in der erreichbaren Ausgangsspannung,
ihrem Oberschwingungsspektrum und im Implementierungsaufwand. Im Wesentlichen lassen
sie sich in die Gruppe der trigerbasierten und trigerlosen PWM-Verfahren unterteilen [47].

4.3.1 Tragerbasierte PWM-Verfahren

Trigersignal Referenzsignal

A
u*(f)

Ansteuer51gnal
H I_I ﬂ (O

Motorstrom

u(t)

i(7)

i d — I . >

Abbildung 4.5: Darstellung einer einphasigen PWM unter Nutzung des
Unterschwingungsverfahrens mit Tragersignal, Referenzsignal u*(t),
pulsbreitenmodulierter Spannung u(¢) und resultierendem Motorstrom ()

Grundsitzlich wird bei allen tridgerbasierten Verfahren ein Referenzsignal, das beispielsweise
eine Spannungsamplitude reprisentiert, mit einem periodischen Trigersignal (z.B.
dreieckformig) verglichen. Das pulsbreitenmodulierte Signal entsteht als Resultat des
Vergleichs. Wegen des periodischen Triagersignals besitzen alle tragerbasierten Verfahren eine
fester PWM-Frequenz und  dementsprechend auch ein  fest  definiertes
Oberschwingungsspektrum.  Wegen der Periodizitit eignen sich  trdgerbasierte
Modulationsverfahren fiir die Kombination mit einer Feldorientierten Regelung. Die
Spannungssollwerte konnen dabei synchron zum Trigersignal innerhalb einer Interrupt
Service Routine (ISR) eines pC/DSP ermittelt werden.

Zur Ermittlung der Referenzsignale (u*, v*, w*) aus einem gegebenen Sollspannungszeiger
uqg™ wurden mit der Zeit viele verschiedene Verfahren entwickelt. Sie unterscheiden sich im
Wesentlichen in der erreichbaren Ausgangsspannung (Modulationsindex ,,m “), in der Summe
des Oberschwingungsspektrums ,,d“ und in ihrem Implementierungsaufwand. Ein
leistungsfahiges, hiufig genutztes und effizientes Modulationsverfahren ist die
Raumzeigermodulation [47], [51].
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Abbildung 4.6: Spannungsraumzeiger in a-p-Koordinaten und Darstellung der
resultierenden Steuersignale (™" v W) der drei Phasen bei Nutzung der
Raumzeigermodulation (SVM)

Die Referenzsignale zum Vergleich mit dem Trégersignal ergeben sich hier durch die zeitliche
Mittelwertbildung der begrenzenden Spannungszeiger um ein Dreieck im Hexagon. Sie bietet
im Vergleich zu anderen Verfahren eine hohe Ausgangsspannung bei einem verhéltnisméBig
niedrigen Oberschwingungsanteil. Die Raumzeigermodulation ist mit Hilfe paralleler
Algorithmenverarbeitung innerhalb eines FPGAs effizient implementierbar. Sie wurde aus
diesem Grund auch im Versuchsaufbau dieser Arbeit innerhalb eines FPGAs implementiert.

4.3.2 Tragerlose PWM-Verfahren

Tragerlose PWM-Verfahren konnen noch einmal in unterschiedliche Gruppen unterteilt
werden [47]. Der wesentliche Unterschied zwischen beiden Gruppen besteht darin, dass die
Berechnung der Schaltimpulse offline oder online erfolgt.

PWM Verfahren mit Offline Berechnung

Fiir Antriebe hoher Leistung, die wegen der hohen zu schaltenden Strome und der daraus
resultierenden langen Schaltzeiten mit einer verhéltnismiBig niedrigen PWM-Frequenz
betrieben werden, wurde das Verfahren der Optimierten Pulsmuster entwickelt. Wegen der
GroBe der bewegten Massen kann dabei vorausgesetzt werden, dass keine grofen Spriinge in
der Drehzahl auftreten, so dass die Referenzsignale der PWM als Sinusschwingungen
modelliert werden konnen. Fiir die unterschiedlichen Drehzahlbereiche werden jeweils fest
definierte Pulsmuster verwendet, die die Symmetrieeigenschaften des Sinus-Referenzsignals
ausnutzen. Die Pulsmuster werden offline berechnet und in Tabellen hinterlegt. So wird mit
diesem Verfahren eine Minimierung des Oberschwingungsspektrums erzielt, was fiir Antriebe
hoher Leistung wichtig ist. Einen Anwendungsbereich stellen beispielsweise Bahnantriebe
dar.

PWM Verfahren mit Online Berechnung

Bei der zweiten Gruppe trigerloser PWM-Verfahren werden die Schaltvorgéinge iiber die im
Antrieb verwendete Regelung ereignisgesteuert ausgeldst. Da die Abstinde zwischen den
einzelnen Schaltsequenzen von der Regelung abhidngen, existiert hierbei kein fest definiertes
Oberschwingungsspektrum. Zu den genutzten Regelverfahren zéhlen Hystereseregler, Direct
Torque Control (DTC), pradiktive und modellbasierte Regelverfahren[66], [67], [68].
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5 Gegeniiberstellung von Regelverfahren

5.1 Kaskadenregelung (Stand der Technik)

Fir die Regelung permanenterregter Synchronmaschinen wird heute in der Industrie
iiberwiegend eine Kaskadenregelstruktur verwendet. Dabei sind die einzelnen Regelkreise fiir
Lage, Drehzahl und Strom, wie in Abbildung 5.1 dargestellt, ineinander geschachtelt. Die
Regelalgorithmen werden dabei unter Nutzung der Feldorientierten Regelung und
tragerbasierter PWM Verfahren zyklisch innerhalb der Interrupt Service Routine (ISR) eines
uC/DSP berechnet.

[ d] [ d]
] ]

Drehzahl-
regler

Positions-
regler

—

~
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Motor- Massen- O — [ wdt
Filter Stromregler Umrichter ~ Wicklung trigheit .
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Drehzahlbeobachter

Abbildung 5.1: Blockschaltbild einer Kaskadenregelung

Durch die zyklische Berechnung werden die Ressourcen an Rechenleistung effizient genutzt.
Kaskandenregelstrukturen sind wegen der ineinander geschachtelten Regelkreise zudem sehr
iibersichtlich zu handhaben. Die Verstirkungsfaktoren der einzelnen Regler lassen sich aus
dem Blockschaltbild leicht den einzelnen Regelkreisen zuordnen. Die StellgroBBen der Regler
lassen sich einzeln begrenzen. Weiterhin konnen Kaskadenregelkreise stufenweise in Betrieb
genommen werden. Dies ist flir viele Anwendungen, bei denen die Regelstrecke nicht exakt
bekannt ist, sehr praktisch und stellt zusétzlich einen Sicherheitsaspekt dar [1].

Aus regelungstechnischer Sicht werden eventuelle Nichtlinearititen im System durch den
jeweils inneren Regelkreis linearisiert und miissen bei der Auslegung der dulleren Regelkreise
nicht mehr beriicksichtigt werden. Storgro8en werden ebenfalls vom jeweils inneren
Regelkreis vollstindig ausgeregelt, wodurch Kaskadenregelstrukturen auch ein gutes
Storiibertragungsverhalten besitzen. Fiir die &uBeren Regelkreise wirken die inneren
Regelkreise daher wie Proportionalelemente mit Verzégerung und konstanter Verstarkung [1].

Fiir die Stabilitidt der Kaskadenregelung ist erforderlich, dass der jeweils innere Regelkreis
schneller ausgelegt ist als jeder &uBlere. Die Bestimmung der Dynamik einer
Kaskadenregelstruktur ist in [45] und [73] angegeben. Die mit der Kaskadenstruktur
erreichbare Dynamik fiir dynamische Servoantriebe wird in dieser Arbeit in den Kapiteln 8
bis 10 beschrieben.
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5.2 Modellbasierte pradiktive Regelverfahren

Es existieren mittlerweile viele unterschiedliche Konzepte modellbasierter und pradiktiver
Regelverfahren [67], [66], [68]. Die Kriterien, nach denen ein Schaltvorgang ausgeldst wird,
konnen dabei sehr unterschiedlich sein. Geschaltet wird meist nach Bedarf. Ein einfaches
Beispiel fiir bedarfsorientiertes Schalten ist ein Hysteresestromregler. Solange sich der
Stromistwert innerhalb eines vorgegebenen Hysteresebandes befindet, besteht kein
Handlungsbedarf. Uberschreitet der Stromistwert die Grenzen des Hysteresebandes, so wird
er durch das Schalten eines entsprechenden Spannungszeigers wieder ins Innere gelenkt. Die
mittlere PWM-Frequenz steht in umgekehrt proportionalem Verhéltnis zur Breite des
Hysteresebandes. Der Vorteil dieser Methode liegt dabei auf der Hand. Dadurch, dass nur bei
einem Uberschreiten des Hysteresebandes korrigierend eingegriffen wird, werden nur so viele
Schaltvorginge ausgefiihrt, wie unbedingt notwendig. Weiterhin reagiert der Regler
unmittelbar auf plotzlich auftretende Sollwertspriinge. Die Regelung ist dadurch dynamisch,
ohne dass iibermiBig oft geschaltet werden muss, was die Schaltverluste im Umrichter
begrenzt. Dem Vorteil der hohen Dynamik stehen jedoch auch Nachteile gegeniiber. Der
Hystereseregleralgorithmus enthdlt z.B. keine Auswahlbedingung fiir Nullzeiger. Die
erforderliche geringe Spannung wird hier oft nicht iiber Nullzeiger, sondern iiber eine Folge
von aktiven Zeigern entgegengesetzter Richtung gebildet. Besonders im Bereich kleiner
Aussteuerungen, in dem Nullzeiger fiir lange Zeiten eingeschaltet werden sollten, fiihrt das zu
einer stark tiberhohten Schaltfrequenz. Auch der Verzerrungsstrom ist durch das tiberméBig
hiufige Schalten aktiver Zeiger deutlich zu grof3 [47].

Das Grundprinzip des Hysteresereglers wird unter anderem auch im in der Industrie genutzten
Regelkonzept Direct Torque Control (DTC) verwendet [ABB].

oA
i*(t) AAAAAR-
(1) A WYix.

Abbildung 5.2: Darstellung einer Hysteresestromregelung mit Sollstrom i*(t) und
Iststrom i(t)

Die Herausforderung dieses Konzepts stellt der Vergleich von Stromistwert und
Hystereseband dar, der fortwihrend und kontinuierlich erfolgen muss. Hystereseregler werden
aus diesem Grund bisher meist in analoger Schaltungstechnik realisiert, da die zyklische
Algorithmenverarbeitung ungewiinschte Verzégerungen hervorrutt.

Die Grundidee dieses Hysteresereglers mit bedarfsorientiertem Schalten der Halbleiter wurde
mit der Zeit weiterentwickelt. Daraus entstanden die Konzepte der modellbasierten und
pradiktiven Regelung, in denen weitere Aspekte zur Ermittlung des idealen Schaltzeitpunktes
beriicksichtigt werden. Beim modellbasierten Ansatz flieBen Soll- und Istwerte von Strom,
Drehzahl, Position und weiteren Faktoren in ein gemeinsames Modell ein. Das Modell ersetzt
dabei die traditionelle Feldorientierte Regelung mit Kaskadenregelung von Position, Drehzahl
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und Strom vollstdndig. Die modellbasierte Regelung kann nach Aspekten der Regeldynamik,
niedriger Verlustleistung oder weiterer Faktoren je nach Anforderung optimiert werden. Aus
den gewichteten Faktoren und den Zustandsgroen werden dann die folgenden
Schaltsequenzen bestimmt. Dadurch ist es bis zu einem gewissen Grad auch moglich,
zukiinftiges Systemverhalten vorauszuberechnen (Pradiktive Regelung).

Die Anzahl der Schaltvorginge pro Zeitabschnitt stellt sich entsprechend den gegebenen
Vorgaben ein. Ideal betrachtet kann so eine sehr dynamische Regelung mit niedriger
Verlustleistung erreicht werden, da nur im Bedarfsfall Schaltvorginge stattfinden, was das
Konzept der modellbasierten Regelung sehr attraktiv macht.

Motor- Massen-
. . . . Om = | wdt
Umrichter ~ Wicklung tragheit
. Schitzung & u* _\";; u i @ Pm
Berechnung ) / e e >
Modell von
aktueller Maschine &
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Abbildung 5.3: Blockschaltbild einer modellbasierten Antriebsregelstruktur [66]

In der Praxis liegt die Herausforderung dieses Ansatzes in der rechtzeitigen Ausfiithrung der
oft komplexen Rechenoperationen, die zur Bestimmung eines neuen Schaltzustandes
notwendig sind. Im Vergleich zu einer traditionellen Kaskadenregelung sind fiir den
modellbasierten Ansatz deutlich leistungsfahigere Prozessoren notwendig, um eine
vergleichbare Regeldynamik zu erreichen. Mit heute verfligbarer Technik sind mit diesem
Ansatz mittlere PWM-Frequenzen iiber f,=5kHz kaum erreichbar. Weiterhin ist die
iibersichtliche Struktur der Kaskadenregelung beim modellbasierten Ansatz nicht gegeben.
Dies kann die Inbetriebnahme erschweren, wenn nicht alle Parameter des Systems bekannt
sind. Aus diesen Griinden hat sich der modellbasierte Ansatz in der Industrie bisher nicht
entscheidend durchgesetzt. Wegen der groBen Mboglichkeiten hinsichtlich der
Regleroptimierung und der stetig fallenden Kosten fiir die installierte Rechenleistung, wird an
vielen Hochschulen in diesem Bereich jedoch intensive Forschung betrieben. Auch wegen der
Moglichkeiten, die durch die parallele Algorithmenverarbeitung in FPGAs bestehen, kann die
weitere Entwicklung der modellbasierten Regelansétze fiir Antriebsregelungen mit Spannung
verfolgt werden.

5.3 Bewertung des Regelverhaltens im Frequenzbereich

Antriebsregelkreise werden heute oft {iber die Auswertung von Frequenzkennlinien mit Hilfe
eines Bodediagramms optimiert, da mit diesem Verfahren das Verhalten des
Antriebsregelkreises libersichtlich dargestellt wird [45], [74]. So wird die Leistungsfahigkeit
des vorgestellten Antriebskonzepts in dieser Arbeit mit Hilfe von Bodediagrammen des
Strom- und des Drehzahlregelkreises verifiziert. Das Frequenzverhalten wird dabei im
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Amplitudengang und Phasengang im offenen und im geschlossenen Regelkreis dargestellt.
Geschlossener Kreis

Die aufgenommenen Frequenzkennlinien des geschlossenen Kreises geben an, bis zu welcher
Frequenz die Regelgrofe der FiihrungsgroBe ausreichend folgen kann. Die Reglerbandbreite
wird durch die Frequenz fgw bestimmt, bei der die Regelgrofle eine Mindestamplitude
von -3 dB unterschreitet oder deren Phasenverschiebung ein vorgegebenes Maximum von 90°
iiberschreitet. Resonanzen in Systemen hoherer Ordnung konnen zudem lokale Verstarkungen
(Uberschwingen in der Sprungantwort) verursachen, die ebenfalls begrenzt werden miissen.
Diese Grenzen ergeben sich iliber die Nédherung der geschlossenen Antriebsregelkreise als
schwingungsfihige Systeme zweiter Ordnung mit der Ubertragungsfunktion F(jw).

F(jw) = il

(5.1)

2
(w%) + 26 wﬂo +1
Die Bandbreite eines solchen Systems ist durch seine Knickfrequenz bei einer Ddmpfung von
0 =+/2 definiert, an der der Amplitudengang absinkt. Der Amplitudengang weist an dieser
Stelle eine Amplitude von -3 dB (1 /\/E) auf, wihrend im Phasengang eine
Signalverzogerung von -90° (f99c) besteht. Anschaulich betrachtet wird der Augenblickswert
der sinusférmigen RegelgroBe beim Durchtritt des Phasengangs durch ¢ =-90° im Verhéltnis
zur Fiihrungsgrofle negativ, was in praktischen Anwendungen nicht akzeptabel ist.
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Abbildung 5.4: Exemplarisches Bodediagramm mit Amplitudengang und Phasengang
fiir ein System 2. Ordnung mit einer Dampfung von J = /2.

Je nach Reglerparametrierung stimmen die Kennfrequenzen durch -3 dB (Amplitudengang)
und durch -90° (Phasengang) nicht {iberein. In diesem Fall bestimmt die niedrigere Frequenz
die Bandbreite des Regelkreises.

In Analogie zur Bandbreite wird in der Praxis auch bei Signalverstirkungen (Uberschwingen)
im Amplitudengang maximal eine Amplitudeniiberh6hung von ca. 3 dB erlaubt.
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Offener Kreis

Im offenen Kreis kennzeichnen die Amplitudenreserve und die Phasenreserve die Stabilitét
des betrachteten Regelkreises. Weiterhin ist ein moglichst linearer Verlauf des
Amplitudenganges wiinschenswert, da das Regelverhalten dann {iber dem gesamten
betrachteten Frequenzbereich konstant bleibt.

Ermittlung des Strombodediagramms innerhalb des Antriebs

Zur Aufnahme eines Bodediagramms werden dem Stromregelkreis nacheinander
Sinusschwingungen der zu untersuchenden Frequenzen f; bis f, als Fithrungsgroe zugefiihrt.
Die Signalamplitude A,s wird dabei dem vorliegenden Motor entsprechend angepasst. Da die
Induktivitdt von Servomotoren zum Teil deutlich von der Position des Rotors im Verhéltnis
zum Stator abhdngig ist, wird die FiihrungsgroBe zusitzlich mit einem konstanten
Gleichstrom (Offset) beaufschlagt. So werden Bewegungen der Motorwelle wihrend der
Messung verhindert und ebenso daraus resultierende Messungenauigkeiten. Der Stromoffset
verringert ebenfalls eine negative Beeinflussung durch das Totband zur Briickenverriegelung
im Umrichter, da sich der Sollstromzeiger wéhrend der Messung nicht im
Koordinatenursprung befindet.
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Abbildung 5.5: Blockschaltbild zur Bestimmung der Bodediagramme von Strom und
Drehzahl im FPGA-basierten Antrieb mit dem Versuchsaufbau

Zur Bestimmung von Phasen- und Amplitudengang wird zunédchst eine diskrete
Fouriertransformation (DFT) aus dem Referenzsinus- und Cosinussignal sowie dem
jeweiligen Istwert der betrachteten Antriebsregelung gebildet [42]. Aus den Ausgangssignalen
der DFT kann der Amplituden- und Phasengang des geschlossenen Regelkreises einfach {iber
Gleichung (5.2) und (5.3) bestimmt werden. Die Amplitude des Referenzsignals flie3t dabei
zur Anpassung an die verwendete Sollstromamplitude in die Berechnung mit ein.

\Jaz + b?
A, =20 logg| ——— (5.2)
Arefn
b
@, = atan2 (—n) (5.3)
an

Der Frequenzgang des offenen Regelkreises wird danach aus dem Frequenzgang des
geschlossen Regelkreises ermittelt.
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6 Algorithmenverarbeitung

Wegen der Komplexitit der Motor-Control-Algorithmen und der immer kiirzeren
Zykluszeiten in elektrischen Servoantrieben sind im Laufe der Zeit die Anforderungen an die
Datenverarbeitung stetig gestiegen. Die Wahl des Regelungsverfahrens und weiterer
Algorithmen 1im Antrieb, wie der Feldorientierten Regelung und der Art der
Pulsbreitenmodulation, hdangt wesentlich von der Leistungsfihigkeit der Recheneinheit ab.
Weitere Rechenleistung wird fiir das Konfigurationsinterface bendtigt. Dazu gehoren die
komfortable und einfache Vorgabe von Bahnkurven sowie die Einbettung des Antriebes in ein
System mit mehreren Achsen durch den Anwender.

6.1 Historische Entwicklung

Bis zur Einfiihrung leistungsfdhiger integrierter Schaltkreise (ICs) konnten insbesondere
einfach anzusteuernde Gleichstrommaschinen wirtschaftlich drehzahlgeregelt betrieben
werden. Wegen der prinzipbedingten Trennung von feld- und drehmomentbildender
Komponente konnten die Regelkreise leicht mit Operationsverstirkerschaltungen erstellt
werden [1]. Die Parameter waren jedoch noch nicht exakt reproduzierbar, da ein Parameter
beispielsweise liber ein Potentiometer auf ,,12 Uhr* eingestellt werden musste. Mit dem
Autkommen der ersten Mikroprozessoren um das Jahr 1980, die komplexere Rechnungen wie
trigonometrische Funktionen, Multiplikationen und Begrenzungen in kurzer Zeit ausfiithren
konnten, wurde der Einsatz der permanenterregten Synchronmaschinen (PMSM) ohne
mechanischen Kommutator moglich [69].

Die Feldorientierung konnte nun mit den digitalen Prozessoren wirtschaftlich realisiert
werden. Die Pulsbreitenmodulation und die Erfassung der Zustandsgrofen fiir die Regelung
wurden mit speziell fiir diesen Zweck entwickelten integrierten Schaltkreisen (ASICs)
realisiert. Ein Beispiel dafiir ist der VeCon-Chip aus dem Jahr 1994, in dem neben einem
C165-Mikrocontrollerkern Zusatzfunktionen zur Feldorientierten Regelung implementiert
sind [9]. Die ersten Mikroprozessoren hatten eine Datenbusbreite von acht Bit und erlaubten
ausschlieBlich Integer-Arithmetik. Multiplikationen und Divisionen (Mul, Div) waren oftmals
noch nicht in Hardware ausgefiihrt und mussten verhéltnismiBig langsam in Software
berechnet werden. Die Programmierung der Prozessoren erfolgte meist in Assembler
(Maschinensprache). Die Zykluszeiten der Prozessoren zur Berechnung der Algorithmen
betrugen anfangs noch um eine Millisekunde. Da die zu diesem Zeitpunkt schon verfiigbaren
IGBTs hohere PWM-Frequenzen erlaubten, wurden die Stromregelung und teilweise auch die
Drehzahlregelung zur Verbesserung der dynamischen Eigenschaften noch mit analogen
Operationsverstirkerschaltungen aufgebaut.

Mit der Zeit wurden immer mehr Hardwareoperationen, wie Multiplikationen (Mul),
Divisionen (Div) und sogenannte ,,Multiply Accumulate Controller (MAC), in die
Prozessoren integriert, so dass fiir die Berechnung dieser Hardwareoperationen meist nur
jeweils ein Prozessorzyklus bendtigt wurde. Damit war der digitale Signalprozessor (DSP)
geboren. Die Hardwarebefehle werden deshalb auch oft als DSP-Befehle bezeichnet.

Mit den neu entwickelten DSPs wurden die erreichbaren Abtastzykluszeiten nun so kurz, dass
es in der Antriebstechnik erstmals moglich wurde, die komplette Regelung innerhalb der
DSPs zu realisieren [51]. Dadurch waren alle Regelparameter eciner Antriebsregelung
digitalisiert und damit exakt reproduzierbar.
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Im néchsten Entwicklungsschritt wurden viele fiir die Antriebsregelung notwendige
Funktionen, wie PWM-Module oder AD-Wandler, gemeinsam mit dem Prozessorkern als
Peripheriemodule in einem IC integriert [24]. Diese ICs wurden nun Microcontroller (uC)
oder Digitale Signalcontroller (DSC) genannt. Durch die Integration vieler Funktionen
innerhalb eines ICs reduzierte sich die Anzahl der zusétzlich notwenigen ICs auf den
Leiterkarten. Dies verringerte zudem die Anzahl der auf den Leiterkarten zu iibertragenden
Signale, was zu einer geringeren Storanfdlligkeit und zusammen mit den immer kleiner
ausgeflihrten ICs zu einer kompakteren Bauweise der Steuerelektronik fiihrte. Eine Reihe von
Funktionen werden jedoch nach wie vor oft in externen Bausteinen realisiert. Dazu gehoren
die Anbindung von diversen Feldbussen und die Auswertung digitaler Encoderschnittstellen.
Zur Pulsbreitenmodulation ist in der Regel das trigerbasierte Unterschwingungsverfahren als
PWM-Modul realisiert. Durch zusitzliche Software kann mit diesen PWM-Modulen auch die
leistungsfihigere Raumzeigermodulation (SVM) implementiert werden. Eine Ubermodulation
bis hin zur Blockkommutierung ist oft nicht vorgesehen. Komplexe Modulationsverfahren
werden daher hiufig mit externen Bausteinen realisiert.

Die Datenbusbreite der eingesetzten Prozessoren erhohte sich mit der Zeit {iber 16 Bit auf
32 Bit. Manche pCs erlauben auch die Berechnung der Algorithmen mit
FlieBkommaarithmetik. Da die FlieBkommaarithmetik ohne Hardwareunterstiitzung sehr viel
mehr Zeit in Anspruch nimmt und leistungstihige FlieBkommacontroller einen Kostenfaktor
bedeuten, werden bis heute viele Algorithmen in Integerarithmetik gerechnet. Die Qualitit der
Regelung muss dadurch nicht unbedingt schlechter sein.

Die Programmierung der Controller erfolgt heute fast ausschlielich in Hochsprachen, wobei
die meisten heute in der Antriebstechnik verwendeten Algorithmen in der
Programmiersprache C programmiert werden. Lange Zeit wurden besonders zeitkritische
Module aufwindig in Assembler codiert, da die Optimierungen der ersten C-Compiler noch
nicht ausreichend waren. So konnten Zykluszeiten der Algorithmen verkiirzt und damit die
Leistungsfahigkeit der Antriebsregelung gesteigert werden [69].

6.2 Aufbau heutiger Antriebssysteme

Die Vorgabe und Programmierung von Bahnkurven wird heute fast immer in einer
speicherprogrammierbaren ~ Steuerung (SPS) mit Motion Control Funktionalitét
vorgenommen. Die Regelalgorithmen werden traditionell antriebsintern mit einem pC oder
DSP berechnet.

In einem Mehrachssystem ist die SPS dabei meist als Soft-SPS realisiert, die auf einem
Industrie-PC  ausgefiihrt wird. Bei Robotikanwendungen ist es {iblich, dass der
Positionsregelkreis und der Drehzahlregelkreis iiber einen schnellen Feldbus zentral
geschlossen wird. Um eine Grundfunktionalitit zu bieten und den Antrieb fiir moglichst viele
Anwendungen interessant zu machen, wird dabei von den meisten Antriebsherstellern eine
zusitzliche SPS—Funktionalitit im Antrieb integriert. Diese wird fiir Applikationen genutzt,
bei denen es mehr auf die Leistungsfahigkeit der Einzelantriebe ankommt. Eine hohe
Feldbusbandbreite wird hier nicht benétigt, da sogenannte Fahrsitze genutzt werden [58].

Bei Antrieben mit zentral genutzter Steuerung wird die im Antriebssystem installierte
Rechenleistung oft nicht ausgenutzt. Eine Aufteilung der benétigten Rechenleistung auf die
einzelnen Antriebe ist nicht moglich [57].
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Der IPC stellt mit seinen standardisierten Schnittstellen ein offenes System dar. Aus diesem
Grund ist fiir die SPS-Steuerung im IPC die Nutzung von IP heute Standard. Im Servoantrieb
selbst ist dies bis jetzt nicht der Fall. Durch die sequentielle Algorithmenverarbeitung eines
Prozessors sind die einzelnen Algorithmen eines Antriebs fast immer stark ineinander
verzahnt. Aus diesem Grund ist der Quellcode oft nicht modular und dadurch schwer
verstandlich. Zudem ist eine Trennung der reinen Regelalgorithmen vom
sicherheitsrelevanten Quellcode und elementaren Systemfunktionen kaum mdglich, was eine
Offenlegung des Quellcodes fiir den Endnutzer ausschlieft. Die Struktur der Antriebsregelung
ist so durch die Hersteller fest vorgegeben und vom Endnutzer nicht mehr verénderbar. Die
Regelstruktur ist dadurch konfigurierbar und parametrierbar aber nicht programmierbar.
Teilweise konnen Ablaufsteuerungen vom Nutzer mit einer eigens dafiir vorgesehenen SPS-
Funktionalitdt im Antrieb frei programmiert werden. Um trotzdem moglichst viele
verschiedene FEinsatzgebiete abdecken zu konnen, werden fiir diese Félle verschiedene
Regelstrukturen im Antrieb vorgesehen, die sich liber Parameter konfigurieren lassen. Wegen
der daraus resultierenden Vielzahl der Parameter und Einstellmdglichkeiten ist im Laufe der
Zeit die Konfiguration dieser Antriebe sehr komplex geworden. Einige Antriebe verfiigen
tiber mehr als 1000 verschiedene Parameter [57], [58].

6.3 Intellectual Property (IP)

IP oder Intellectual Property bedeutet iibersetzt ,,Geistiges Eigentum®. Der Begriff steht fiir
die Urheberrechte an nichtmateriellen Giitern. Unter IP féllt die Schaffung urheberrechtlicher
Werke wie z.B. Patentanmeldungen. Diese sind geistiges Eigentum des Erzeugers und konnen
von Dritten unter Einhaltung der Urheberrechte verwendet werden. So kann sich ein
Unternehmen auf die Programmierung spezieller Steuerungsmodule spezialisieren, die in
einer Standard SPS lauffdhig sind. Diese Module konnen von einer Entwicklungsfirma, die
nicht tiber das notwendige Wissen zur Programmierung der Module verfiigt oder fiir die die
Programmierung zu aufwindig wire, kduflich erworben und im eigenen System eingesetzt
werden. Die Module sind zum Schutz des Wissens der Herstellerfirma dabei meist
verschliisselt.

Der Begriff IP erlangte erstmals im 18. Jahrhundert im Zusammenhang mit dem Nachdruck
von Biichern groflere Bedeutung. Der Schutz des Urheberrechts stellt einen wichtigen Aspekt
dar.

Die Problematik erlangt mit der unrechtmifBigen Vervielféltigung elektronischer Medien, wie
Musikstiicken und kommerzieller Software, grofes Offentliches Interesse. Fiir eine
ausfiihrlichere Betrachtung des Begriffes wird auf weiterfiihrende Quellen verwiesen.

Der Nutzen von IP kann am Beispiel der Entwicklung der ersten kommerziell vertriebenen
PCs aufgezeigt werden. IBM war in den 70ger Jahren Marktfiihrer in der Herstellung der
ersten auf dem Markt verfligbaren Computer und erlaubte zu diesem Zeitpunkt noch kein IP.
Der Konkurrent Apple brachte Ende der 70ger den Apple II auf den Markt, der erstmals den
Einsatz von Steckkarten iiber freie Steckpldtze erlaubte. Durch die Steckkarten konnte der
Apple II beliebig je nach Bediirfnis des Anwenders erweitert werden. Diese Offenheit sorgte
fiir einen Verkaufsboom der Apple II PCs. Das Steckkartensystem wurde danach wegen seines
groflen Erfolgs von vielen anderen Herstellern iibernommen. Bei heutigen PCs sind offene
Hardware- und Softwareschnittstellen der Standard. Fiir die Anbindung fremder Hardware hat
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sich der USB-Standard etabliert. Anwenderspezifische Software kann heute {iber
standardisierte Programmierschnittstellen problemlos erstellt werden. Die bestehende Vielfalt
an Hardware und Software fiir verschiedenste Anwendungen wurde durch die Offenheit des
Systems erst ermoglicht.

Die Nutzung von IP fordert so die Entwicklungsgeschwindigkeit neuer Produkte und
begilinstigt Innovationen.

Im Folgenden wird aufgezeigt, wie IP durch die Nutzung von Industrie-PC Technologie,
schneller Echtzeit-Ethernet Feldbusse und paralleler Datenverarbeitung in elektrischen
Servoantrieben effizient genutzt werden kann.

6.4 Parallele Algorithmenverarbeitung

Seit jeher besteht in der Elektrotechnik die Notwendigkeit, Algorithmen schnellstmdglich zu
berechnen und Prozesse exakt miteinander zu synchronisieren. Kiirzere Berechnungszeiten
bewirken die direkte Steigerung der Leistungsfahigkeit eines Systems. In Regelkreisen
entspricht die Berechnungszeit einer Totzeit, welche die Regelkreisstabilitit negativ
beeinflusst. Kiirzere Berechnungszeiten fiihren dadurch zu einer Steigerung der erreichbaren
Reglerbandbreite [Kap.8.10]. Fiir die Dynamik elektrischer Servoantriebe sind kurze
Berechnungszeiten aus diesem Grund besonders wichtig.

Fiir moderne Antriebsregelungen werden logische Funktionen, die vier Grundrechenarten und
einige nichtlineare Funktionen bendtigt. Im elektrischen Antrieb werden Winkelfunktionen
beispielsweise bei der Feldorientierten Regelung eingesetzt [Kap.3.2.1]. Mit Hilfe von
Néherungen, z.B. mit Tabellen in Verbindung mit einer Interpolation, sind auch nichtlineare
und transzendente Funktionen wie Winkelfunktionen einfach und ressourcenschonend
programmierbar.

Die logischen Grundfunktionen (UND, ODER, NICHT,...) lassen sich relativ einfach und
effizient in eine elektrische Schaltung umsetzen.

Die vier Grundrechenarten sind ebenfalls durch die Nutzung logischer Operatoren realisierbar.
Allerdings benoétigt eine einfache Addition oder Subtraktion schon relativ viele Logikgatter.
Der Gatterverbrauch fiir Multiplikationen ist noch einmal deutlich héher. Fiir eine Division
werden die meisten Gatter bendtigt. Die Umsetzung vom Multiplikationen und Divisionen in
freiprogrammierbaren Logikelementen ist zwar moglich, aber wegen des hohen
Gatterverbrauchs nicht wirtschaftlich realisierbar. Multiplikationen lassen sich effizienter
durch eigens fiir diesen Zweck entworfene Hardwareoperationen berechnen (DSP-Elemente).
Die Berechnung einer Division bleibt auch unter Nutzung von DSP-Elementen
ressourcenintensiv [8].

Fiir zeitabhédngige Funktionen innerhalb eines Antriebes, z.B. fiir den Integralanteil eines PI-
Reglers, werden zusétzlich Register bendétigt. Diese sequentielle Logik kann beispielsweise
iber Flipflops realisiert werden [8].
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74xx

Der erste Ansatz zur Nutzung der logischen Grundfunktionen war die Transistor-Transistor-
Logik (TTL). Die logischen Funktionen sind als fest integrierter Schaltkreis ausgefiihrt.
Spéater waren die ICs auch in CMOS-Bauweise erhéltlich. Die CMOS-Familie trug den
Namen 40xx. Sie zeichnete sich durch einen wesentlich geringeren Stromverbrauch aus, war
jedoch sehr empfindlich gegeniiber elektrostatischen Entladungen. Auch die
Schaltgeschwindigkeit der CMOS Familie war anfangs langsamer.

Pro Baustein stehen bei diesen Chipfamilien jedoch nur wenige Gatter zur Verfiigung. Schon
zum Aufbau relativ kleiner logischer Schaltungen ist deshalb eine Unmenge von Gattern
notwendig, was sie zur Realisierung von Funktionen in Servoantrieben ungeeignet macht.

Programmierbare Logik

Die Logik der 74ger TTL ICs und der 40ger CMOS ICs war bis zu diesem Zeitpunkt vom
Hersteller fest vorgegeben. Die Entwicklung ,.komplexerer logischer Funktionen verlangte
die Verwendung mehrerer ICs, mit denen die logische Gesamtfunktion gemeinsam hergestellt
wurde. Um eine hohere Integration auf der Platine zu erreichen, bestand der Wunsch, die
logische Funktion in einem einzigen Chip unterzubringen. Dies erforderte ein Chipdesign, bei
dem die Logik vom Anwender frei programmiert werden konnte [8].

PLD

Anfang der 70ger Jahre wurden die ersten programmierbaren Logikbausteine entwickelt. Sie
wurden allgemein als PLD (Programmable Logic Device) bezeichnet und beinhalteten
anfangs ebenfalls nur wenige Logikgatter (ca. 10 Gatter pro Chip) [8]. Die Bausteine
bestanden aus matrixformig angeordneten UND- bzw. ODER-Elementen. Die UND-
Verkniipfungen reprisentierten dabei die Konjunktionsterme. Konstruktionsbedingt lie§ sich
durch die ersten Gatter fast nur kombinatorische Logik erzeugen. Der Einbau sequenzieller
Logik war nur in einem sehr begrenzten Mafl moglich.

In einem elektrischen Antrieb lieB sich mit Hilfe der ersten PLDs z.B. schon die Verriegelung
einer Endstufenhalbbriicke realisieren.

CPLD

Mit der Zeit wurde es moglich immer mehr Logik auf einer Chipfliche unterzubringen.
Ein erster Ansatz zur VergroBerung der bis dahin geringen Bausteinkapazitit war die
Entwicklung des CPLD (Complex Programmable Logic Device). Die heute noch angebotenen
aber viel leistungsfahiger gewordenen CLPDs sind modular aus [/O-Blocken und
programmierbaren Logikblocken aufgebaut. Die Logikblocke bestehen dabei aus
programmierbaren UND-, ODER-Blocken und werden als SPLDs oder Makrozellen
bezeichnet. Ein CPLD kann dabei iiber hunderte von Makrozellen verfiigen. Die Makrozellen
sind untereinander iiber eine Verbindungsmatrix direkt verkniipft. Die I/O-Blocke kénnen aus
Flipflops, schnellem Speicher oder Registern bestehen. So ist in begrenztem Mal3e auch die
Implementierung sequentieller Logik moglich [8], [35]. Mit der Zeit wurden die SPLDs so
weit entwickelt, dass ihnen definierte Zustinde wie ,,Active High®, ,,Active Low* oder
»lristate” zugewiesen werden konnten. Zusdtzliche DSP-Elemente, wie Addierer und
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Multiplizierer, waren jedoch noch nicht vorgesehen. Die groBflichige Implementierung
antriebstechnischer Rechenoperationen war aus diesem Grund weiterhin ausgeschlossen.
Allerdings konnten einzelne Antriebsfunktionen, wie eine Dreiphasen-PWM, schon in einem
CPLD untergebracht werden.

FPGA

Die Familie programmierbarer Logikbausteine mit der groBBten Kapazitét an Gattern stellen
die Field Programmable Gate Arrays (FPGAs) dar. Die logischen Verkniipfungen innerhalb
eines FPGAs werden iiber sogenannte Logikelemente (LE) aufgebaut. Ein LE besitzt dabei
nur eine Pfadbreite von einem oder wenigen Bits, weshalb FPGAs auch als feinkornig
bezeichnet werden. In den Logikelementen koénnen, anders als in den Makrozellen der
CPLDs, alle logischen Grundfunktionen (AND, NAND, OR, NOR, NOT, XOR, XNOR)
realisiert werden. Zusitzlich beinhalten Logikelemente eine Register- und Flipflopfunktion,
wodurch sich auch sequenzielle Logik grofflichig implementieren ldsst [8]. Die ersten
FPGAs wurden schon Mitte der 80ger Jahre kommerziell vertrieben. Sie besallen jedoch wie
die CPLDs noch keine Zusatzfunktionen (z.B. DSP-Elemente). In der Antriebstechnik
konnten sie deshalb auch wegen der wesentlich hoheren Produktpreise nicht mit den
wesentlich giinstigeren uCs konkurrieren. Auflerdem hétte wegen der fehlenden Moglichkeit
zur Berechnung von Gleitkommazahlen weiterhin immer ein zusitzlicher DSP oder pnC
eingesetzt werden miissen.
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Abbildung 6.1: Historische Entwicklungsstufen fester und programmierbarer
Logikbausteine

Diese Einschriankung blieb fiir den Einsatz in elektrischen Antrieben bis ca. zum Jahr 2000
bestehen. Bis heute erlaubten neue Fertigungstechnologien nun die wirtschaftliche Fertigung
von FPGAs mit zusétzlich integrierten DSP-Funktionen, wie Addieren und Multiplizieren in
Hardware oder Carry-Funktionen. So lieBen sich erstmals mathematische Funktionen in
grofer Zahl effizient implementieren. Uber zusitzlich im FPGA integrierte RAM-Module
konnten Signale und Zustinde zudem effizient zwischengespeichert werden. Ein Beispiel
eines solchen Bausteins ist das Cyclone II FPGA der Firma Altera aus dem Jahr 2005. Es
beinhaltet zusitzlich zu den Logikelementen die DSP-Zusatzfunktionen Carry IN, Carry OUT
und ADD-Funktionen [36].
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Mit sogenannten Phase-Locked-Loops (PLL) ist zusidtzlich die Generierung mehrerer
Taktsignale unterschiedlicher Frequenz moglich, wobei die Phasenlage der einzelnen
Taktsignale zueinander exakt vorgegeben werden kann. In Verbindung mit der immensen
Kapazitit an Gattern ist nun die effiziente Implementierung beliebiger Funktionen eines
Servoantriebes moglich. Die einzelnen Funktionen, wie beispielsweise PWM, Stromregler
oder digitale Encoderschnittstellen, kénnen dabei modular nach dem LEGO-Prinzip
implementiert werden. So ist der Einsatz von Intellectual Property (IP) innerhalb eines
FPGA:s fiir einen Servoantrieb moglich [41], [57].

Ein weiterer Trend in der FPGA-Entwicklung war die Implementierung von konfigurierbaren
uC-Architekturen auf dem FPGA, einem so genannten ,,System On a Programmable Chip*
(SOPC). Durch ein SOPC wird die Einbettung eines pCs mit Floating Point Einheit,
anwenderspezifischer Leistung und Schnittstellen ermdglicht. Uber eine Floating Point Unit
(FPU) lassen sich Signale und Parameter dabei iibersichtlich in SI-Einheiten vorgeben. Die
Implementierung von Algorithmen in Hardware kostet Logikelemente. Weiterhin ist die
Ubersetzung des Codes in Logik zeitintensiv. Im Gegensatz dazu konnen Anderungen in
Software innerhalb eines Soft-Core Prozessors schnell vorgenommen werden, wobei die
bendtigten Ressourcen vergleichsweise gering sind. Aus diesen Griinden ist es in einem
elektrischen Antrieb sinnvoll, die Parametrierung und Konfiguration in einem Soft-Core
Prozessor vorzunehmen [39], [40].

Der gesteigerte Funktionsumfang dieser neuen Generation von FPGAs fiithrte auch zu einer
ErschlieBung vieler weiterer Einsatzgebiete in der Industrie und durch die damit verbundenen
hoheren Stiickzahlen auch zu einer Senkung der Produktpreise. Aus wirtschaftlicher Sicht
rechnet sich der Einsatz von FPGAs im Vergleich zu pCs dabei schon bei etwas hdheren
Produktpreisen. Funktionen, wie die PWM, digitale Encoderschnittstellen oder eine
Resolverauswertung, konnen innerhalb eines FPGAs als IP implementiert werden [64].

FPGA Funktionalitét Intellectual Property

SoftCore pnC

¢ N
Resolve
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Logik digitale Encoder
g}%%?DER ADC Auswertung ...
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Abbildung 6.2: Nutzung von Intellectual Property (IP) fiir einen Servoantrieb
innerhalb eines FPGAs

Frither mussten diese Funktionen in externen Bausteinen neben dem puC implementiert
werden, was zusétzliche Kosten verursachte. Durch die Integration dieser Funktionen in ein
FPGA kann die Steuerplatine des Antriebs kompakter gebaut werden. Der Einsatz moderner
FPGAs kann dadurch erschwert werden, dass die I/Os der meisten FPGAs im Gegensatz zu
vielen puCs als Ball Grid Array (BGA) ausgefiihrt sind. Im Gegensatz zur Pinnbelegung bei
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uCs ist die Pinnbelegung bei FPGAs allerdings frei wéhlbar. So ist die Vermeidung eines
unndtig komplexen Platinenlayouts moglich, wodurch die Anzahl der Lagen reduziert werden
kann, was wiederum zu einer Senkung der Platinenkosten fiihrt.

FPGA vs. nC

Im Gegensatz zu uCs konnen in FPGAs Algorithmen massiv parallel verarbeitet werden.
Hunderte Rechenoperationen konnen bei geeigneter Implementierung zeitgleich ausgefiihrt
werden. In Verbindung mit der Programmierbarkeit besteht zudem die Option der
Implementierung von schneller spezifischer Peripherie. Innerhalb eines puCs miisste diese
Funktionalitdt schon vom Hersteller vorgesehen sein, sie ldsst sich im Nachhinein nicht mehr
nachriisten. Im  Fall eines Servoantriebes gehdren dazu beispielsweise die
Pulsbreitenmodulation, die Sinc*-Filter zur Stromerfassung mit Sigma-Delta Technologie
sowie die digitalen Encoderschnittstellen zur Positionserfassung und Echtzeit-Ethernet
Feldbusse [41].

Ein Nachteil der programmierbaren Logik ist, dass effiziente Algorithmen oft in Integer-
Arithmetik programmiert werden. FEine Implementierung in FlieBkommaarithmetik kostet
(heute noch) wegen der hoheren Datenwortbreite und der notwendigen Rechenoperationen
entsprechend deutlich mehr Logikelemente, was sich direkt im Chippreis der FPGAs
widerspiegelt. Weiterhin ist die Implementierung tiefer Programmstrukturen mit hohem
Speicherverbrauch  innerhalb  eines  uC  einfacher  realisierbar.  Bei  einer
Feldbusimplementierung, wie auch im vorliegenden Projekt, konnen die zeitunkritischen
Algorithmen (Servicedaten) einfacher und effizienter innerhalb eines Prozessors
implementiert werden. Die zeitkritischen (Prozessdaten) werden hingegen in Hardware in
programmierbarer Logik implementiert.

FPGA vs. ASIC

In ASICs lassen sich wie im FPGA schnelle spezifische Algorithmen implementieren, die
parallel verarbeitet werden konnen. Der Herstellungsprozess eines ASICs erstreckt sich von
der Programmierung der logischen Funktion iiber die Herstellung einer Maske bis hin zur
Produktion des fertigen Chips iiber einen relativ groflen Zeitraum. Daraus resultieren deutlich
hohere Entwicklungskosten und lingere Implementierungszeiten [9]. Bei groBer Stiickzahl
sind ASICs jedoch kostengilinstiger in der Herstellung. FPGAs sind deshalb gut geeignet fiir
kleine bis mittlere Entwicklungszyklen und bei niedrigen bis mittleren Stiickzahlen. Grof3e
Volumenhersteller wie Siemens oder Yaskawa nutzen ASICs z.B. fiir die Realisierung von
Feldbusschnittstellen (Gerdteuntersuchung).

6.5 IPimIPC

Bei verschiedenen Anwendungen mochte der Maschinenhersteller sein Wissen weder dem
Antriebslieferanten noch dem Endkunden offen legen. Dabei kann es sich um spezielle
Regelungstechnik in Mehrachsanwendungen oder um die maschinenspezifische Kopplung
mehrerer Achsen handeln. Die Nutzung von IP in den Antriebsregelkreisen ist iliber die
Verlagerung der Regelkreise in einen IPC moglich. Die Regelkreise werden dabei iiber
schnelle Echtzeit-Ethernet Feldbusse geschlossen [57].
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Die Implementierung von IP im IPC ist zundchst an die Programmierschnittstellen des
Echtzeit-Entwicklungssystems gebunden, mit dem sich der IPC in einen Motion Controller
verwandeln ldsst. Bis jetzt wird fiir industrielle Anwendungen meist die Programmierung liber
IEC1131 genutzt. Die Nutzung von Hochsprachen wie C/C++ ist jedoch zunehmend ebenso
moglich, wie die direkte Kopplung von hochentwickelten Programmen zur
Systemmodellierung an das Echtzeitentwicklungssystem (z.B. Matlab Simulink). Die
Algorithmen konnen komfortabel mit FlieBkommaarithmetik programmiert werden, wobei
alle Signale in Echtzeit liberwacht werden konnen. Grafikbasierte Modellierungswerkzeuge
erlauben es, die regelungstechnischen Antriebsfunktionen aus einem ,,Baukasten®
zusammenzusetzen. Antriebsfunktionen konnen so ohne die Notwendigkeit einer
Programmiersprache in kiirzester Zeit erstellt werden [57].

Uberwachung

Soft Scope

Verfiigbarkeit "
der Signale [y <
Grafische

Entwicklungswerkzeuge

Entwicklung SPS - Task

Antriebsregelung
C/CH

IPC ”ﬁlﬁ L~
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Abbildung 6.3: Nutzungsmoglichkeiten eines Industrie PCs (IPC) fiir Servoantriebe

Die Onlineiiberwachung aller Systemgroen sowie Oszilloskope-Funktionen zur
Visualisierung ermoglichen dabei zusétzlich eine schnelle Fehlersuche. Die Zugénglichkeit
aller Systemvariablen tragt in Verbindung mit der Modularisierung des Antriebssystems zu
einer schnelleren, effizienteren Entwicklung bei.

IP Nutzung in wissenschaftlichen Instituten

Universitéten, die im Bereich Antriebstechnik forschen, sind auf die Implementierung eigener
Algorithmen angewiesen. In den Forschungseinrichtungen laufen daher die Algorithmen oft
auf Systemen mit eigener Hardware, deren Aufbau fiir die Institute viel Zeit in Anspruch
nimmt.

Um neu entwickelte Algorithmen der Institute industriell nutzbar zu machen, miissen diese
erst wieder von den Antriebsherstellern in den herstellereigenen Antrieben implementiert
werden, was nochmals Zeit in Anspruch nimmt. Mit der Nutzung von IP im IPC kann die
Entwicklungszeit deutlich verkiirzt werden. Die Institute bendtigen wegen der nun offenen
Architektur keine eigene Antriebshardware mehr. So koénnen die entwickelten Algorithmen
der Institute vom Endkunden ohne den Umweg iiber den Antriebshersteller iibernommen
werden. Eine Anpassung des Quellcodes an spezielle Hardware ist nicht mehr notwendig.
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Abbildung 6.4: Mogliche Verkiirzung der Entwicklungszeiten industrieller Antriebe
durch Nutzung von Intellectual Property (IP) in Industrie PCs (IPC)

6.6 Feldbus Technologien

In der Automation besteht meist die Notwendigkeit, verschiedene Fertigungsprozesse
miteinander zu koppeln. Die Steuerung und Uberwachung des gesamten Systems mit
integrierten Servoantrieben wird dabei oft von einer zentralen Einheit iibernommen. In
Abfiillanlagen flir Getrinke muss der Weitertransport der Flaschen mit dem Fiillvorgang
abgestimmt sein. Bei Industrierobotern wird die Bahnkurve des Werkzeugkopfes durch die
Bewegungen der Einzelglieder des Roboterarmes bestimmt. Fiir diese und viele weitere
Anwendungen ist immer eine mehr oder weniger koordinierte Bewegung mehrerer Antriebe
in einem Gesamtsystem notwendig [7].

Im Folgenden werden zwei Antriebs-Kategorien mit unterschiedlichen Anforderungen an die
Dynamik beschrieben.

a) Einzelachsantriebe mit eher geringen Anforderungen an die Dynamik

Hier werden von dem elektrischen Antrieb Achsbewegungen verlangt, die keiner
hochgenauen Synchronisation mit anderen Baugruppen bediirfen. In diesem Fall ist es iiblich,
dem Antrieb iiber den Feldbus sogenannte Fahrsdtze zu senden (A nach B, B nach C, usw.).
Fiir jeden Fahrsatz wird dann innerhalb des Antriebs eine Trajektorie generiert, aus der
wiederum zyklisch die Positionssollwerte und die zugehdrigen Vorsteuerwerte berechnet
werden.

Weil die Fahrsitze nur in verhéltnismédfig groBen (zwischen zwei Trajektorien) und
unregelméfigen Zeitabstinden iibertragen werden miissen, ist fiir diese Anwendung keine
besonders hohe Feldbusbandbreite notwendig. Der Einsatz des CAN-Busses wire fiir diese
Aufgabe zum Beispiel ausreichend. Er bietet Ubertragungsraten bis 1 MBit/s [76].

b) Mehrachsantriebe mit hoher Dynamik (Industrieroboter / Werkzeugmaschinen)

Bei Mehrachsantrieben ist die Vorgabe von Fahrsdtzen nicht mehr ausreichend, da die
Positionen der einzelnen Achsen wiahrend der Achsbewegungen nicht ausreichend
synchronisiert wiren. Daraus resultierende Positionsfehler sind fiir viele Anwendungen nicht
akzeptabel. Die Trajektorien der einzelnen Achsen werden deshalb in der Regel zentral in der
Steuerung berechnet und iiber einen schnellen Feldbus an die einzelnen Antriebe {ibermittelt.
Um Ressourcen zu sparen, kann die Ubertragung der Trajektorien iiber den Feldbus dabei mit
einer Abtastfrequenz fn,s, die unterhalb der Abtastfrequenz der Antriebsregelung f, liegt,
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erfolgen. Die Positionssollwerte und Vorsteuerwerte fiir die Regelung werden dann innerhalb
der Antriebe aus der Trajektorie iiber eine Feininterpolation bestimmt.

ses |
Achskoordination [*""""" 7T
- Pos3 .

Abbildung 6.5: Beispiel von liber eine zentrale Steuerung zu koordinierenden
Antriebsachsen in einem industriellen Industrieroboter

Zur Gewihrleistung der erreichbaren Bahngenauigkeit ist bei der Ubertragung der
Trajektorien iiber den Feldbus die Einhaltung harter Echtzeit zwingend erforderlich.

6.6.1 Historische Entwicklung von Feldbussen in der Antriebstechnik

Als noch keine ausreichend schnellen Feldbusse auf dem Markt verfliigbar waren, wurden die
Sollwerte und Vorsteuerwerte fiir die einzelnen Antriebsregelungen noch analog iiber eine
zentrale Steuerung vorgegeben. Als Lagegeber wurden hauptsidchlich digitale Encoder
verwendet (zdhlen von ,,Strichen*), die noch keine hohe Genauigkeit erreichten. Sie wurden
meist iiber eine RS485-Schnittstelle mit der zentralen Steuerung verbunden. Wenn eine
hohere Auflosung der Istposition gefordert war, fanden erste Sinus-Cosinus-Encoder
Verwendung. Die Auswertung der analogen Riickfiihrsignale erfolgte dann iiber eine Arctan-
Feininterpolation innerhalb der zentralen Steuerung.

SPS Steuerung ibergeordnete
(Slot-SPS) Steuerung

] | L Ll parallele

Verkabelung
l I

Servoverstirker

gl g = (==
b e A |y [
s & R

Abbildung 6.6: Aufbau eines Mehrachsantriebssystems mit zentraler Steuerung in
einer SPS und paralleler Verkabelung mit den Antriebsachsen

Wegen der analogen Ubertragung der Signale waren diese Systeme auf kurze
Ubertragungswege beschrinkt, so dass die Antriebe in der Nihe der zentralen Steuerung
platziert werden sollten. Da alle Antriebe iiber separate Leitungen direkt mit der Steuerung
verbunden waren, war der Verkabelungsaufwand zudem sehr hoch.
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Mit der Entwicklung leistungsfihiger Feldbusse dnderte sich dies. Die einzelnen Antriebe
einer Anlage wurden nun tiber ein Netzwerk miteinander verbunden, {iber das der komplette
Datentransfer fiir alle Teilnehmer seriell abgewickelt wird.

Der Verkabelungsaufwand wurde dadurch drastisch reduziert, was eine kompakte Bauweise
der SPS/CNC erméglichte und Kosten senkte.

iibergeordnete

‘ SPS Steuerung Steuerung

I
'll rl'l IJ'I |J1 rll |J1 Feldbus

‘uC ’ nC ’ ‘pC ‘ ‘HC } {MC ’ e Servoverstirker mit

DSP DSP DSP DSP DSP psp || Feldbusoptionskarte
| ||=' | I|=. | I|=, | |I=, I'"'_== [U‘—IF Servomotor mit
Geberschnittstelle

Abbildung 6.7: Aufbau eines Mehrachsantriebssystems mit zentraler Steuerung in
einer SPS und serieller Verkabelung tiber einen industriellen Feldbus

l

Grundsitzlich sind fast alle heute verwendeten Feldbusse Master-Slave Systeme. Da der
Master alleine die Buszugriffsrechte vergibt, lassen sich Echtzeitbedingungen in solchen
Systemen prinzipiell einfacher einhalten. Die einzelnen Bussysteme konnen sich in der
Verteilung der Buszugriffsrechte und im Telegrammaufbau jedoch erheblich unterscheiden. Je
nach Anwendungsgebiet und Zielsetzung sind die Stirken und Schwichen der einzelnen
Systeme dabei sehr unterschiedlich. Ein Leistungsvergleich der Feldbussysteme ist daher
immer an bestimmte Randbedingungen gebunden und hat deswegen nur eine bedingte
Aussagekraft. Bei dynamischen Antriebssystemen miissen die Daten aller Busteilnehmer iiber
den Feldbus in kurzen Zykluszeiten und unter strenger Einhaltung harter Echtzeit libertragen
werden [7].

Der erste Feldbus, der Mitte der neunziger Jahre speziell fiir dynamische Mehrachs-
Antriebssysteme entwickelt wurde, war SERCOST [79]. Weil er speziell fiir die
Anforderungen der Antriebstechnik entwickelt wurde, war er iiber Jahre hinweg ,der*
Servofeldbus. Als Ubertragungsmedium wurden hier zur besseren Unterdriickung von EMV-
bedingten Storungen Lichtwellenleiter genutzt. Das SERCOS I-Profil wurde Ende der 90ger
durch SERCOS II und 2005 um das Ethernet basierte Profil SERCOS III erweitert. Im Jahr
2005 kam dann mit EtherCAT ein weiterer Feldbus auf den Markt, der seither in der
elektrischen  Antriebstechnik und auch in vielen weiteren Bereichen der
Automatisierungstechnik einen hohen Stellenwert erlangte [77]. Der Grund der besonderen
Eignung der Feldbusse SERCOS III und EtherCAT fiir dynamische Antriebsanwendungen
liegt in der Verwendung von Summenrahmentelegrammen [7].
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Abbildung 6.8: Vereinfachte Darstellung des Aufbaus eines Summenrahmen-
telegramms eingebettet in ein Standard Ethernet Telegramm (EtherCAT)

Dabei werden die Nutzdaten mehrerer Busteilnehmer in einem einzigen Feldbustelegramm
verpackt, dem Summenrahmen. Das Summenrahmentelegramm wird zyklisch vom Master
verschickt, durchliuft seriell alle Teilnehmer und wird danach wieder vom Master empfangen.
Die Nutzdaten werden dabei wihrend des Telegrammdurchlaufs ,,on the fly* durch die
Teilnehmer aktualisiert. Die daraus resultierende Durchlaufzeit pro Teilnehmer ist minimal
(ca. 200 ns beim EtherCAT E-Bus) [77].

Die Topologie eines Bussystems mit Summenrahmen entspricht immer einem logischen Ring.
Bei Verwendung von Busteilnehmern mit Verzweigungspunkten (Abbildung 6.9:) sind unter
Beibehaltung der logischen Ringstruktur aber auch Baumstrukturen moglich [77].

SPS
(Master)

Teiln. A Teiln. B

Teiln. "N"

E

- EtherCAT™ -

Teiln. C

Abbildung 6.9: Aufbau eines EtherCAT-Feldbussystems in Sterntopologie

Durch die die Ringstruktur in Verbindung mit dem Summenrahmentelegramm resultiert fiir
alle Busteilnehmer die gleiche Buszykluszeit T,u,s. Der Overhead ist wegen der Verwendung
nur eines Ethernet Telegramms pro Zyklus relativ gering, wodurch sich ein effizientes
Verhéltnis von Nutzdaten zum Overhead ergibt. Im Folgenden sind einige Eigenschaften der
Feldbusse SERCOS III und EtherCAT tabellarisch aufgefiihrt [77], [78], [79].
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Tabelle 6.1: Gegeniiberstellung der ,,Antriebsfeldbusse* SERCOS III und EtherCAT
[771, [78], [79]

Funktion SERCOS 111 EtherCAT

Ubertragungsverfahren Summenrahmen Summenrahmen

Logische Topologie Ring Ring

Feldtopologie Linie, Ring Linie, Ring, Baum

Ubertragungsrate 100 Mbit 100 Mbit

Hardwaresynchronisation Ja Ja

Sync Jitter Netzwerkweit <100 ns <1 us

Antriebsgeréteprofil SERCOS SERCOS over EtherCAT
CAN over EtherCAT

minimale Zykluszeit Tiys 31,25 us 50 us

Aufteilung der Ja immer Wahlweise

Dateniibertragung in Lese- Ja bei ,,XFC* (Beckhoff)

und Schreibtelegramm

Systemleistung Antriebe 70 Achsen in 250 ps 100 Achsen in 100us

Menge zyklischer Nutzdaten: | 12 Byte 8 Byte

Master-Master Ja Ja

Kommunikation

Querkommunikation Ja in eine Richtung

Tunneln von Subprotokollen Ja Ja

Safety — Protokoll CIP Safety on SERCOS Safety over EtherCAT

Information www.sercos.de www.ethercat.org

6.6.2 Zeitgenaue Synchronisation

Um eine hohe Dynamik in Antrieben zu erreichen, die iiber einen Feldbus mit einer zentralen
SPS miteinander kommunizieren, sind kurze Zykluszeiten des Feldbusses allein jedoch nicht
ausreichend. Die zeitgenaue Synchronisation der Dateniibertragung liber den Feldbus mit der
SPS-Task und der antriebsinternen Regelung in den einzelnen Busteilnehmern ist ebenso
entscheidend [80].

Fiir das oben genannte Beispiel eines dynamischen Mehrachsantriebes fiir Robotik- oder
Werkzeugmaschinenanwendungen ,,b)“ ist die Sollwertiibertragung der Trajektorien von der
SPS an einen Antrieb deshalb idealisiert dargestellt.

Zunichst wird innerhalb der SPS ein Interrupt generiert, nach dem in der SPS-internen Task
die Sollwerte der zu iibertragenden Trajektorie berechnet werden. Direkt im Anschluss erfolgt
die Ubertragung der Trajektorie iiber den Feldbus zum Antrieb. Innerhalb des Antriebes
werden dann die Sollwerte und Vorsteuerwerte fiir die mit einer oft hoheren Abtastfrequenz
arbeitende Antriebsregelung iiber eine Feininterpolation ermittelt. Dies setzt voraus, dass die
Berechnung der Algorithmen in der SPS-Task und die Dateniibertragung tiber den Feldbus mit
der gleichen Abtastfrequenz vollzogen werden und beide Aufgaben exakt miteinander
synchronisiert sind (Zatask = Tabus)- Die Berechnungszeit der Algorithmen in der Task kann
jedoch in realen Systemen nicht als konstant angenommen werden. Sie unterliegt in der Regel
immer einem CPU-abhingigen Jitter. Auch das Versenden des Feldbustelegramms in
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dquidistanten Absténden stellt in heutigen IPCs eine Herausforderung dar und ist teilweise nur
mit spezieller Hardware realisierbar (SERCOS III).

A Task Interrupt Task Interrupt Task Interrupt

SPS-Steuerung Task T3 task = T bus

SPS-Task

Feldbus senden empfangen senden empfangen senden empfangen

Interpolation ' ) ' |

Abbildung 6.10: Zeitliche Synchronisation in einem Servoantriebssystem mit
Trajektorienvorgabe iiber einen Feldbus. Sollwertfeininterpolation und
Antriebsregelung sind traditionell innerhalb des Servoantriebes realisiert.

Beim Feldbus EtherCAT erfolgt die Synchronisation wegen der genannten Hiirden iiber eine
alternative Technologie, die den Namen Distributed Clocks (DC) tragt [77], [78]. Dies
bedeutet so viel wie ,verteile Uhren“. Alle zu synchronisierenden Teilnehmer (mit DC)
erzeugen den Synchronisationstakt (Sync.) teilnehmerintern selbst. Die Takte in den einzelnen
Teilnehmern (die verteilten Uhren) werden dabei iiber die Durchlaufzeit des Telegramms
durch das Feldbussystem miteinander abgeglichen. Innerhalb eines FPGAs oder ASICs ist die
hochgenaue Erzeugung eines Taktes einfacher realisierbar als iiber das interruptgesteuerte
Versenden eines Ethernet Telegramms mit einer CPU eines IPCs. Aus diesem Grund wird der
Referenztakt des Systems durch den ersten DC Teilnehmer hinter dem IPC dem Master
vorgegeben.

Referenzuhr

SPS

(Master)

Abbildung 6.11: Zeitliche Synchronisation der Teilnehmer in einem EtherCAT
Feldbussystem {iber ,,Distributed Clocks* (DC) [77]
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Die Synchronisationsgenauigkeit aller Teilnehmer liegt dabei im gesamten System deutlich
unter 1 pus. Durch den Synchronisationstakt ist das hochgenaue Versenden des
Feldbustelegramms nicht zwingend erforderlich und ein gewisser Jitter des
Feldbustelegramms kann zugelassen werden. Die Ubertragungsdaten werden dazu im Antrieb
zunéchst in einem Dual Port RAM (DPRAM) zwischengespeichert. Der Datenaustausch mit
der Antriebsregelung erfolgt in exakten dquidistanten Abstdnden zeitgenau getriggert mit dem
Sync-Signal.

o SOF Sync S(I)F Sync

£ |((( Telegramm Jitter ))>|

g

£ Telegramm )

2 DPRAM

D ememimmm et m et mem e B e R
[¢]

&

Antriebsreglung Y senden

Abbildung 6.12: Zeitliche Lage des Sync-Signals relativ zum Durchlauf des EtherCAT
Telegramms innerhalb eines Teilnehmers (Antrieb) und Austausch der Prozessdaten
innerhalb des Teilnehmers mit dem Sync-Impuls

6.6.3 SchlieBen von Antriebsregelkreisen iiber Feldbusse

Durch die Moglichkeit, verschiedene Busteilnehmer exakt untereinander und mit der
zentralen Steuerung zu synchronisieren, konnen Antriebsregelkreise auch innerhalb der
zentralen Steuerung iiber den Feldbus geschlossen werden, da im gesamten System die
gleiche Zeitbasis vorliegt [58], [80].

Hierzu miissen die Istwerte zunidchst iiber den Feldbus eingelesen werden. AnschlieBend
erfolgt die Berechnung der Sollwerte in der SPS und deren Ubergabe an die Teilnehmer iiber
den Feldbus. Die zeitliche Dauer dieses Vorgangs flieit als Verzogerungszeit in den in der
SPS geschlossenen Regelkreis ein und begrenzt die erreichbare Bandbreite der Regelung.

Um die Dynamik der Regelung auf einem hohen Niveau zu halten, ist deshalb eine hohe
Feldbusbandbreite bei exakter Synchronisation der Dateniibergabe mit der SPS-Task
notwendig.

Beim EtherCAT Feldbus kann das Summenrahmentelegramm in ein Lese- und ein
Schreibtelegramm aufgeteilt werden (Beckhoff XFC) [80]. Dabei werden die Istwerte der
einzelnen Teilnehmer zundchst durch ein Lesetelegramm abgeholt. Zeitlich trifftt das
Lesetelegramm kurz vor Beginn der neuen SPS-Task in der SPS-Steuerung ein. Im direkten
Anschluss an die Regelalgorithmenberechnung in der SPS-Task werden die Sollwerte durch
das Schreibtelegramm wieder an die Teilnehmer verschickt.
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Abbildung 6.13: Zeitliche Synchronisation eines Servoantriebssystems iliber
Distributed Clocks, in dem ein Teil der Regelkreise liber den Feldbus EtherCAT

(Beckhoff XFC) in einem Industrie-PC geschlossen wird

Die Synchronisation der Ist- und Sollwerte in den Antrieben durch den Sync-Impuls erfolgt
zwischen Schreib- und Lesetelegramm. Die effektive Verzogerung durch die Ubertragung der
Daten iiber den Feldbus und die Berechnung der Algorithmen in der SPS betrigt mit dieser
Methode nur einen Abtastzyklus 7, pus. Wenn nur ein Telegramm fiir den gemeinsamen Lese —
und Schreibzugriff genutzt wird, verdoppelt sich die effektive Verzogerung auf zwei

Abtastzyklen (27, pus).
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[/ Stromerfassung

7.1 Methoden der Strommessung

Der Motorstrom stellt sich nach Gleichung (3.18) iiber die elektrische Motorzeitkonstante 7
(Gleichung (3.14)) abziiglich der Beeinflussung durch die induzierte Gegenspannung ein.
Durch die Pulsbreitenmodulation [Kap.4.3.1], die regelungstechnisch einem Abtasthalteglied
entspricht [Kap.8.1], ergibt sich ein rippelbehafteter Stromverlauf [Kap.4.1]. Es wird dabei
vorausgesetzt, dass die Motorzeitkonstante im Verhéltnis zur Abtastzeit so groB ist, dass der
resultierende Statorstrom i#5 innerhalb einer Abtastperiode ndherungsweise einer reinen
Integration {iber die pulsbreitenmodulierte Statorspannung us entspricht [Kap.4.1]. Die
Motorzeitkonstante wirkt dabei fiir die Stromerfassung schon als Tiefpassfilter.
Hochfrequente, durch Storeinkopplungen bedingte Anteile (z.B. durch das Schalten der
Leistungshalbleiter hervorgerufen), sind dadurch in der Amplitude gedampft.

v
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Abbildung 7.1: Beispielhafte Darstellung von Trigersignal und abgetastetem
Referenzsignal sowie resultierender Stromverlauf einer einphasigen PWM

Beispielhaft ist der resultierende Stromverlauf in Abbildung 7.1 fiir eine einphasige PWM
dargestellt. Der rippelbehaftete Stromverlauf ldsst sich in einen gewlinschten Verlauf, der
einem Gleichanteil entspricht, und den Rippel, der einen reinen Wechselanteil reprisentiert,
zerlegen.

In der RiickfiihrgroBe fiir den Stromregelkreis muss der Stromrippel, um Aliasing-Effekte zu
verhindern, unterdriickt werden. In der Nachrichtentechnik werden solche hochfrequenten
Anteile meist liber einen Anti-Aliasing-Filter gesperrt. In der Antriebsregelung verursachen
solche Anti-Aliasing-Filter eine erhebliche Phasenverschiebung und verringern die
Phasenreserve des Regelkreises. Deshalb werden heute statt des Anti-Aliasing-Filters
alternativ zwei unterschiedliche Methoden verwendet:

1. Synchrones Abtasten

Der rippelbehaftete Stromverlauf wird exakt an den Umkehrpunkten des
Dreiecksignals der PWM abgetastet. [47]. Durch die synchrone Abtastung des Stromes
zur Schaltfrequenz wird der Stromrippel effizient und ohne zusétzliche Verzogerung
unterdriickt. Allerdings sind durch das Schalten der Endstufe bedingte Stérungen bei
Nutzung dieser Methode vollstindig im Nutzsignal enthalten und werden
iiblicherweise iiber einen dem ADC vorgeschalteten Filter erster Ordnung mit ca.
10 us Zeitkonstante entfernt [Kap.7].
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Abbildung 7.2: Vermeidung von Aliasing durch synchrone Abtastung exakt an den
Umkehrpunkten des Dreiecksignals der PWM

2. Integration iiber eine PWM Periode
Durch die Integration {iber eine Periode des Trédgersignals der PWM werden durch
Aliasing bedingte Storungen, wie insbesondere Fehler im Gleichanteil und das
Rauschen, effektiv unterdriickt. In der Praxis wird diese Integration durch die
Summierung vieler AD—Wandlungen mit hoher Abtastrate realisiert. Diese Technik
wird Uberabtastung genannt. Die iiber die Integration bedingte Mittelwertbindung
iiber eine Periode des Triagersignals der PWM bewirkt jedoch regelungstechnisch eine
zusitzliche Totzeit von einer halben PWM-Periode. Wegen der notwendigen
Uberabtastung des Stromistwertes findet diese Methode vor allem in Antrieben groBer

Leistung mit niedriger PWM-Frequenz, wie z.B. bei Bahnantrieben, Verwendung.
A tot T,
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Abbildung 7.3: Vermeidung von Aliasing durch Integration {iber eine Periode
des Tragersignals der PWM

7.2 Stand der Technik

Die Qualitdt der Stromerfassung ist fiir Servoregler von zentraler Bedeutung. Zum einen wird
der Stromistwert hochaufgeldst, verzogerungsfrei und digital als RiickfiihrgroBe fiir den
Stromregler bendtigt. Weiterhin miissen Uberstrdme durch die Stromerfassung rechtzeitig
erkannt werden, so dass die Leistungshalbleiter abgeschaltet werden kénnen, bevor sie durch
Uberhitzung zerstdrt werden. Fiir die unterschiedlichen Anforderungen beider Aufgaben ist es
iiblich, zwei getrennte Kanéle zur Stromerfassung mit separaten EMV-Filtern zu verwenden.
Zum Schutz vor berithrungsgeféhrlichen Spannungen wird zusétzlich in beiden Kanélen der
Stromerfassung meist eine Potentialtrennung vorgesehen. Wegen der notwendigen
Potentialtrennung erfolgt die Umwandlung der Phasenstrome in eine fiir Analog-Digital-
Wandler (ADC) auswertbare analoge Spannung meist liber kompensierende Hall-Sensoren
[25].
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Abbildung 7.4: Getrennte Stromerfassung fiir Stromregelung und Uberstrom-
erkennung in einem Standard Servoantrieb nach dem Stand der Technik [23]

Die zu den Phasenstromen proportionalen analogen Spannungen werden {iblicherweise iiber
sukzessiv approximierende Analog-Digital-Wandler (SAR ADC) erfasst [24].

Die gewonnenen digitalen Datenworte dienen nach Clark- und inverser Parktransformation im
Stromregelkreis als  Riickfiihrsignale. Bei diesem Messverfahren werden die
Augenblickswerte der analogen FEingangssignale zunidchst mit Abtast-Halteschaltungen
(A&H) abgetastet.

Der jeweils iiber eine A&H Schaltung ,,eingefrorene* Augenblickswert wird anschlieend
sukzessiv in ein digitales Datenwort gewandelt. Die Wandlung erfolgt dabei seriell, beginnend
mit dem ,,Most Significant Bit“ (MSB) bis zum ,,Least Significant Bit*“ (LSB). Die SAR-
ADCs sind dabei in den genutzten pCs/DSPs integriert. Fiir Motor Control Anwendungen
werden meist in 12 Bit auflésende Wandler genutzt, die eine effektive Genauigkeit von ca.
10 Bit bieten [24]. Aus Kostengriinden sind iiblicherweise nur wenige SAR-ADCs im
uC/DSP integriert. Durch das Multiplexen mehrerer A&H-Kanidle konnen jedoch mit einem
SAR-ADC sequentiell mehrere Analogsignale gewandelt werden. Die
Wandlungsgeschwindigkeit hingt dabei von den SAR-ADCs selbst und der Anzahl der
gemultiplexten A&H-Kanidle ab. Die in heutigen ADCs implementierten SAR-Wandler
erreichen auch bei Nutzung mehrerer A&H-Kanéle Wandlungszeiten unter 4 us [24].

EMV-Filter

EMV bedingte Storungen treten in Servoverstirkern hauptsdchlich durch die schnellen
Schaltvorgénge der Leistungshalbleiter auf. Die schnellen Spannungsdnderungen verursachen
durch kapazitive Kopplung unerwiinschte Stréme in den abgeschirmten Motorkabeln.

du(t)
dt
Im analogen Teil der Signalerfassung konnen die zu messenden Signale dadurch massiv
beeinflusst werden. Eine ausreichende Filterung der EMV bedingten Stérungen ist deshalb
unerlésslich. Die Auslegung der EMV-Filter ist immer ein Kompromiss. Eine ausreichend
grofle Filterzeitkonstante fiihrt zur effektiven Unterdriickung der EMV-Stérungen.
Andererseits verursacht die durch den EMV—Filter bedingte Verzogerung der Riickfiihrgrofle
eine Verringerung der Phasenreserve im Stromregelkreis, die moglichst klein gehalten werden
muss. Da die zu messenden Signale in den SAR-Wandlern jeweils vor der sukzessiven

i(t)=C- (7.1)

Wandlung in ein digitales Datenwort analog abgetastet werden, muss der EMV-Filter vor der
Abtastschaltung implementiert werden. Der EMV-Filter ist dabei meist als RC-Glied auf der
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Leiterkarte implementiert. Wegen der Signalabtastung an den Umkehrpunkten des
Triagersignals ist zudem automatisch gewdhrleistet, dass der Strom nie widhrend eines
Schaltvorgangs abgetastet wird.

Fiir die Filterzeitkonstante Tgyy der Phasenstromerkennung wird {iblicherweise ein
Erfahrungswert von ca. 10 us verwendet. Die damit erfassbare Bandbreite des Stromes
entspricht recht genau der Abtastfrequenz (f, =16 kHz) der Antriebsregelung bei einer
tiblichen PWM-Frequenz von 8 kHz.

1

= 7.2
fBW_max_l 2T - TEMV ( )

Fir die Uberstromerfassung ist die zyklische Abtastung mit der Abtastfrequenz
(z.B.fa=16 kHz) wegen der durch die Leistungshalbleiter vorgegebenen konstanten
Uberstromtragfihigkeit zu langsam. Die Uberstromerfassung wird daher meist in Hardware,
z.B. tliber eine Komparatorschaltung realisiert. Unter Beriicksichtigung einer ausreichenden
Sicherheit ist dabei keine hochgenaue Messung erforderlich. Deshalb ist fiir diesen Zweck
eine Genauigkeit von ca. 8 Bit ausreichend.

Die Filterzeitkonstante der Uberstromerfassung ergibt sich aus der maximal zulissigen
Abschaltzeit der Leistungshalbleiter im Kurzschlussfall. Bei heutigen in der Industrie
verwendeten IGBT-Modulen betrdgt diese maximal 10 us [28]. Daraus resultiert fiir den
EMV-Filter der Uberstromerfassung eine Zeitkonstante von 7 <2 ps (5 7 >10 ps). Der EMV-
Filter ist analog zur Phasenstromerfassung iiber ein RC-Glied mit einer Zeitkonstante von ca.
2 ps aufgebaut. Zusdtzlich kann auch die bandbegrenzende Wirkung der Stromwandler mit
beriicksichtigt werden.

Stromerfassung iiber kompensierende Hall-Sensoren

In pC-basierten Antriebsreglern werden zur Messung der Phasenstrome wegen der
prinzipbedingten Potentialtrennung meist stromkompensierende ,,closed loop*“-Hall-Sensoren
verwendet [25]. Thr Aufbau entspricht dem eines Transformators mit Luftspalt im Eisenkreis.
Die Primdrwicklung fiihrt den zu messenden Phasenstrom des Antriebes. Der zum
Primédrstrom proportionale analoge Ausgangsstrom wird iiber einen Messshunt gefiihrt, der im
Sekundérkreis liegt. Der magnetische Fluss im Luftspalt wird dabei von einem Hall-Sensor
gemessen und iliber eine Operationsverstarkerschaltung auf ,Null“ geregelt. Dynamische,
schnelle Stroménderungen fiihren iiber den Transformatoreffekt direkt zu einer Beeinflussung
der Shuntspannung.

Gingige, in heutigen Servoverstirkern eingesetzte Hall-Sensoren besitzen eine Genauigkeit
von ca. 1% bei einer Grenzfrequenz von ca. 50-100 kHz [25]. Die Hallsensoren besitzen
zusitzlich oft einen erheblichen Signaloffset, der die Genauigkeit der Signalerfassung in
Verbindung mit einer Offsetdrift negativ beeinflusst.

Stromerfassung iiber Shunt Widerstinde

Alternativ zu den ,.closed loop* Hall-Sensoren koénnen zur Stromerfassung auch Shunt-
Widerstinde verwendet werden. Wegen des iiber den Shunts auftretenden Spannungsabfalls
und der damit verbundenen Verlustleistung ist diese Methode jedoch eher fiir Umrichter
kleiner bis mittlerer Leistung interessant. Die Shunts nehmen zu den im Vergleich groflen
Hall-Wandlern wesentlich weniger Raum auf der Platine ein, wodurch eine kompaktere
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Bauweise ermoglicht wird. Die AD-Wandlung erfolgt auf der Leistungsseite. Eine
Ubertragung des Datenwortes iiber parallel angeordnete Optokoppler ist aus Platz- und
Kostengriinden unwirtschaftlich. Eine serielle Ubertragung nimmt ein Vielfaches an Zeit in
Anspruch. Deshalb hat sich bei der Nutzung von Shunts zur Stromerfassung in elektrischen
Antrieben der Einsatz von AX-Modulatoren in Verbindung mit Optokopplern und
Dezimierungsfiltern durchgesetzt [22]. Wenn der AX-Modulator auf der Platine direkt neben
dem Shunt platziert wird, kdnnen EMV-Stérungen prinzipbedingt kaum noch das Messsignal
verfdlschen.

Zeitlicher Ablauf der Stromerfassung

Der Ablauf der Stromerfassung ist in Abbildung 7.5 dargestellt. Da prinzipbedingt von der
PWM zweimal pro Tragersignalperiode neue Sollwerte iibernommen werden, wird auch die
Signalabtastung der Stromistwerte und die Berechnung der Regelalgorithmen in der Interrupt
Service Routine (ISR) zweimal pro Trigersignalperiode ausgefiihrt. Der durch die PWM
bedingte Stromrippel soll das Ergebnis der Stromerfassung nicht verfilschen. Ein fiir diesen
Zweck implementierter Anti-Aliasing-Filter wiirde eine erhebliche Phasenverschiebung
verursachen, die fiir dynamische Servoantriebe nicht akzeptabel wire. Wenn die PWM-
Frequenz klein gegeniiber der Motorzeitkonstanten (L¢/R;) ist, besitzt der Stromistwert an den
Umkehrpunkten der PWM prinzipbedingt keinen Gleichspannungsoffset [47]. Die Abtastung
des Stromistwertes durch den SAR ADC erfolgt deshalb jeweils synchron zu diesen
Zeitpunkten [Kap.7.1]. AnschlieBend findet im upC/DSP die Berechnung der
Regelalgorithmen statt.

Temv

—P:—:(— 1
EMV Filter 4} S
ADC ADCl. 22,
i(1), i(7)
Tragersignal '
PWM ~

Ts=l/ﬁ

Abbildung 7.5: Synchronisation der Stromerfassung in einem Standard Servoantrieb
mit den Umkehrpunkten des Trégersignals der Pulsbreitenmodulation (PWM)

7.3 Signalerfassung iiber AZ-Modulatoren und Sinc3-Filter

Durch den Einsatz paralleler Datenverarbeitung mit Hilfe von FPGAs bietet sich eine
alternative Methode zur Phasenstromerfassung tiber AX-Modulatoren und Dezimierungsfilter
an. Die Messung eines Analogsignals iiber einen AX-Modulator erfolgt dabei in zwei
Schritten. Zundchst wird das analoge Eingangssignal durch den AX-Modulator in einen ein
Bit breiten Datenstrom der Frequenz f)s umgewandelt. Die Anzahl der Nullen und Einsen des
vom Modulator generierten Datenstromes verdndert sich dabei im Messbereich proportional
zu seiner analogen Eingangsspannung.
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Abbildung 7.6: Darstellung des analogen Eingangssignals eines AX-Modulators und
dem entsprechenden ein Bit breiten Datenstrom

Die Umsetzung des Datenstromes in ein digitales Datenwort erfolgt anschlieBend iiber einen
digitalen Dezimierungsfilter [14]. Damit jedes Bit des Datenstromes einzeln in die Wandlung
eingeht, wird der Datenstrom vom Dezimierungsfilter synchron (A&H) mit der
Modulatorfrequenz abgetastet. Aus diesem Grund muss der Modulatortakt des AX-Modulators
entweder mit dem Datenstrom zum Dezimierungsfilter {ibertragen werden oder bei alleiniger
Ubertragung des Datenstroms aus ihm regeneriert werden.

7.3.1 AX-Modulator

Der AX-Modulator besteht gewdhnlich aus einem ,,Charge Balancing AD-Wandler mit
einem oder mehreren Integratoren, wobei die Anzahl der Integratoren die Ordnung des
Modulators angibt. Abbildung 7.7 zeigt einen AX-Modulator zweiter Ordnung [14].

—

Abbildung 7.7: Blockschaltbild eines AX-Modulators 2.0rdnung, [14]

Das analoge Eingangssignal wird doppelt integriert und mit einem mit der Modulatorfrequenz
faz getakteten Komparator verglichen (Ein-Bit-Quantisierer), wodurch der digitale
Datenstrom generiert wird. Dieser wird iiber einen Ein-Bit-Digital-Analog-Wandler (DAC) in
ein Analogsignal zuriickgewandelt, welches {iber Subtrahierer auf die Integratoren
zuriickgefiihrt wird.

Der erzeugte Datenstrom ist durch den Ein-Bit-Quantisierer mit dem Quantisierungsrauschen
Osa(f) behaftet, das spiter mit einem digitalen Filter wieder entfernt werden muss [14].

Kk
(- f
QZA(f)_\/12:fAE (2 Sln(fA): >> (7.3)

Die Nachlaufreglerstruktur mit Riickfiihrung des Datenstromes iiber die Integratoren bewirkt
eine Rauschformung (Noise Shaping), welche die Rauschenergie in Richtung hoéherer
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Frequenzen verschiebt [16]. Die Qualitit der Rauschformung steigt mit der Ordnung des
Modulators an.

Fiir positive und negative Eingangssignale nahe der Vollaussteuerung steigt das Rauschen des
Modulators stark an [21]. Aus diesem Grund sollte nur ca. 80% des
Eingangsspannungsbereichs genutzt werden.

7.3.2 Sinc? - Filter

Anschaulich entspricht die Filterung des Datenstromes mit einem Dezimierungsfilter einer
gewichteten Mittelwertbildung iiber dem Messzeitraum, wobei das Messergebnis je nach
Parametrierung des Filters mehr oder weniger stark gefiltert ist. Mathematisch wird das
Ausgangsdatenwort fy,(k - Tps) des Filters iiber die Faltung des Ein-Bit-Datenstromes
Upsdat (K * Tas) mit der Gewichtsfunktion Agjjier(k - Tax) des Filters gebildet (Tas = 1/fps).

3M
faar(k - Tps) = Z Unsdat (i * Tas) * hritter ((k — ©)  Tag)) (7.4)
i=0
Die Gewichtsfunktion entspricht mathematisch der Transformierten der Filter—
tibertragungsfunktion Hriie(z) in den Zeitbereich [45].

Ein sehr einfacher digitaler Dezimierungsfilter mit minimaler Anzahl notwendiger
Logikelemente im Vergleich zu seiner Leistungsfahigkeit ist der Sinc*-Filter [17]. Vereinfacht
lasst sich ein Sinc*-Filter durch (k) aufeinander folgende Integratoren, einen Abtaster und (k)
aufeinander folgende Differentiationen nach Abbildung 7.8 beschreiben.
Wandlungsgenauigkeit, Wandlungsdauer und Logikgatterverbrauch steigen dabei mit der
Ordnung des Filters (k). Weiterhin sollte die Ordnung (k) des Filters fiir eine effiziente
Unterdriickung des Quantisierungsrauschens um eins hoher sein als die Ordnung des
verwendeten AX-Modulators [14], [17]. Im Vergleich zu anderen digitalen Filtern bietet der
Sinc3-Filter unter Verwendung eines AX-Modulators zweiter Ordnung das beste Verhiltnis
zwischen Filterleistung und notwendigen Logikgattern zu seiner Implementierung [17].

In heutigen fiir Motor Control Anwendungen angebotenen ICs sind meist AX-Modulatoren
zweiter Ordnung mit Modulatorfrequenzen von 10-20 MHz integriert [1], [22]. Die
Dezimierung des Datenstromes erfolgt iiber einen Sinc*-Filter.

Potentialtrennung
|
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Abbildung 7.8: Blockschaltbild der Stromerfassung mit einem Shunt-Widerstand und
Nutzung von AX-Modulator und Sinc3-Filter als Dezimierungsfilter
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Wegen der Filtereigenschaft des Dezimierungsfilters ist kein vorgeschalteter, analoger EMV-
Filter mehr erforderlich. Die Funktion des EMV-Filters wird durch den Dezimierungsfilter
selbst erfiillt.

Die z-Ubertragungsfunktion eines Sinc3-Filters ist durch Gleichung (7.5) definiert [17].

11— z—M>3
(7.5)

Hgine:(2) = (M ) 1— 51

Im diskreten Zeitbereich wird der Ein-Bit-Datenstrom des AX-Modulators vom Sinc?-Filter
zundchst mit der Modulatorfrequenz faps synchron abgetastet und anschlieBend dreifach
integriert. Durch die digitale Abtastung (A&H) und die dreimalige Differentiation mit der um
die Dezimierungsrate M niedrigeren Ausgangsfrequenz fsincs, ergibt sich das digitale
Datenwort am Filterausgang.

fsinctu = % (7.6)
Wegen der um die Dezimierungsrate M hoheren Eingangsfrequenz wird die Nyquistfrequenz
in Bezug auf die Ausgangsfrequenz fsincsy um M heraufgesetzt. M wird deshalb auch als
Uberabtastrate (OSR = Oversampling Ratio) bezeichnet. Die Wahl der Dezimierungsrate M
unterliegt bei der Implementierung einer Filterstufe einem Kompromiss, da eine hohere
Wandlungsgenauigkeit im Gegenzug durch eine niedrigere Wandlungsgeschwindigkeit
erkauft wird.

Die vollstindige Signalverzogerungszeit T,y,, des Filters kann anschaulich Uber die
Aufnahme der Sprungantwort gezeigt werden (Abbildung 7.9). Wegen der dreifachen
Differentiation vergehen drei Zyklen des Ausgangstaktes (Tsincy = 1/ £ ) bis der Wert des
sincu
Ausgangsdatenwortes dem Wert der Eingangsgrofle entspricht. Fiir die Betrachtung im
Stromregelkreis als regelungstechnisches Element ist jedoch die effektive Filterzeitkonstante

Tsine> und nicht die absolute Wandlungszeit relevant. Die Filterzeitkonstante Ti,es 1dsst sich
durch die Umstellung der Ubertragungsfunktion Hsi,e+(z) in den Frequenzbereich bestimmen.

Mit (z = e/°Taz) und (Tpy = 1/fA2) ergibt sich Gleichung (7.7).

w - M\ *
. 1 sin (2_) oM=L
Hgine(jw) = M ) % - (ZfAZ) (7.7)
sin (—) Term Phasengang
2fax

Term Amplitudengang
Die durch den Sinc3-Filter hervorgerufene wirksame Zeitkonstante Tgpnes betragt
dementsprechend 3/ 2 (M — 1)T,5. Fiir eine reale Implementierung kann Sie vereinfacht {iber
Beziehung (7.8) genédhert werden.
_3M
Tsines = 2y
Anschaulich ergibt sich die Filterzeitkonstante 7y, liber die Bildung der linearen Regelfldache
mit Hilfe der Sprungantwort (Abbildung 7.9).

(7.8)
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Sprungfunktion Sprungantwort Sprungantwort diskret Gewichtsfunktion
- o(t) == Gsinc (1) = Gsincs (KTxz) = Ngines (1)
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Abbildung 7.9: Darstellung von Sprungantwort und idealer Gewichtsfunktion eines
Sinc3-Filters sowie der graphischen Ermittlung der Filterzeitkonstanten iiber die
lineare Regelfldche

Tabelle 7.1 gibt Filtergenauigkeit und Filterwandlungszeit in Abhéngigkeit von der
Dezimierungsrate M bei einer fiir Motor Control Anwendungen iiblichen Modulatorfrequenz
von fayr =20 MHz an. Zusitzlich sind das Signal zu Rausch Verhéltnis (SNR) und die
effektive Anzahl von Bits (ENOB) bei einer Filterung mit einem idealen Tiefpass angegeben
[14].

Tabelle 7.1: Kenndaten der Sinc3-Filterung bei einer Taktfrequenz von (fas = 20 MHz).

M [SNR[dB]| ENOB 3dB | Tagm[ps] | Tsine [0S] | Tasa [ns]
(ideal) (ideal) [kHz]

4 24,99 3,9 1310 0,6 0,3 0,2

8 40,04 6,4 655 1,2 0,6 0,4
16 | 55,09 8,9 3274 2.4 12 0,8
32 | 70,14 11,4 163,7 4.8 2,4 1,6
64 | 85,19 13,9 81,8 9,6 4.8 32
128 | 100,24 16,4 40,9 19,2 9,6 6,4
256 | 115,30 18,9 20,4 38,4 19,2 12,8

SNR und ENOB repréisentieren dabei ideale Werte, die auf einem idealen Tiefpassverhalten
basieren. In einem realen System werden beide Groflen jedoch durch die Genauigkeit des
verwendeten AX-Modulators limitiert.

Ein realer Verlauf von ENOB und SNR ist in Abbildung 7.10 dargestellt. Abbildung 7.10
wurde dem Datenblatt des AX-Modulators ADS1204 der Firma Texas Instruments entnommen
[21].
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Abbildung 7.10: Darstellung der effektiven Bitanzahl (ENOB) und des Signal zu
Rausch-Verhéltnisses (SNR) im Verhiltnis zur Dezimierungsrate M (OSR) fiir einen
idealen Sinc3-Filter und fiir einen Sinc®- und Sinc?-Filter limitiert durch die
begrenzende Wirkung des AZ-Modulators [21].

Die Wandlungsgenauigkeit im realen System steigt wegen der Limitierung durch den realen
AX-Modulator bei Dezimierungsraten von iiber M = 100 nur noch abgeschwécht an.

Fir eine Modulatorfrequenz von far =20 MHz ist fiir die Phasenstrommessung eines
Servoantriebs eine Dezimierungsrate von Mjreger = 128 ein sinnvoller Kompromiss. Mit
dieser Dezimierungsrate wird eine Genauigkeit von 14 Bit bei einer Filterzeitkonstanten von
9,6 us erreicht, welche gleichzeitig der iiblichen Zeitkonstante zur EMV-Filterung entspricht.
Die Wandlungsgenauigkeit und die Werte fiir ENOB und SNR iibertreffen dabei die Werte
von vergleichbaren SAR-ADCs deutlich [24].

Die Dezimierungsrate Myx fiir die Uberstromerkennung orientiert sich wie beschrieben an
der zuldssigen Dauer des Kurzschlussstromes der Leistungshalbleiter. Fiir eine Abschaltzeit
von deutlich unter 10 ps ist daher eine Dezimierungsrate von Mpax = 16 sinnvoll. Damit ist
eine ausreichende Genauigkeit von ca. 9 Bit erreichbar.

7.3.3 Modifizierter Sinc*-Filter mit hoherer Datenaktualisierungsrate

Um die Genauigkeit der integrativen Strommessung zu erhéhen (Kap.7.1), ist eine moglichst
hohe Datenaktualisierungsrate des verwendeten Filters wiinschenswert. Weiterhin wird diese
von dem in Kapitel 7.5 beschriebenen Strombeobachter zur Unterdriickung der Filtertotzeit
benotigt. Eine Erhohung der Datenaktualisierungsrate kann durch die Kombination eines
Sinc*-Filters niedrigerer Dezimierungsrate M mit einem FIR-Filter erreicht werden [14].

1 1-2zM\°
Hgine:(2) = Mﬁ

1 1—2zN 1—zM\°
Hgine(2) = M 1 _Z—N' 1—z"1

(7.9)
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N1—-z1 M 1—2zN

1 1-2zN° /N 1-zM4\°
Hsinc3(z) = Nﬁ . Mm
Hsinc31(z) Hsinc32(z)

Sinc®-Filter mit Sinc®—Filter mit
Dezimierungsrate N

1 1—2zN N 1-2zM°
Hsinc3(Z) =

_ M
Dezimierungsrate N

Gleichung (7.9) zeigt, dass sich ein Sinc’-Filter der Dezimierungsrate M in zwei getrennte
Sinc’-Filter mit den Dezimierungsraten N und M/N aufteilen lisst. Die Multiplikation der
einzelnen  Ubertragungsfunktionen  ergibt die  Gesamtiibertragungsfunktion.  Der
Differenzierertakt des ersten Sinc3-Filters Hiines1(z) wird zum Integratortakt des zweiten Sinc?-
Filters Hinex(2).

Durch Umformen der Ubertragungsfunktion kann der zweite Sinc3-Filter alternativ durch
einen FIR-Filter mit identischer Ubertragungsfunktion ersetzt werden.

Hpir(2) = Hgines,(2) (7.10)
Die Ubertragungsfunktion eines FIR-Filters ist iiber die folgende Gleichung gegeben [42]:

Hpr(2) :Zfiz_i =fot+fiz7t+ foz P+ (7.11)
i=0

Das Ausgangsdatenwort eines FIR-Filters wird mit jedem Taktzyklus aktualisiert. Aus diesem
Grund entspricht die Datenaktualisierungsrate eines kombinierten Sinc*-FIR-Filters der
Datenaktualisierungsrate der ersten Sinc3-Filterstufe.

Ay, :
Filter | 37 =Lincu1=Linsin2  Filter 2
Modulatortakt — == sinca i Takt > sinca t Datenwort
Datenstrom (1 B]t) % Datenwort 1_, Fllter 2

‘éinc]inQ

!
!
1
i
i
i
i
i
! FIR - Filter
1
1
i
i
i
i

Abbildung 7.11: Kombinierter Dezimierungsfilter aufgebaut aus einem Sinc?- und
einem FIR-Filter
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Da das Ausgangsdatenwort durch die Faltung der Gewichtsfunktion mit dem
Eingangsdatenwort gebildet wird, entsprechen die Filterkoeffizienten des FIR-Filters den
Stiitzstellen der Gewichtsfunktion.

Um fiir den FIR-Filter eine identische Sinc® Filtertibertragungsfunktion zu erhalten, miissen
die Koeffizienten des FIR-Filters den Koeffizienten der Gewichtsfunktion des Sinc3-Filters
entsprechen. Die Koeffizienten konnen dabei einfach durch Ausmultiplizieren der
Ubertragungsfunktion des Sinc3-Filters gewonnen werden. Im Folgenden werden die
Koeffizienten exemplarisch fiir einen Sinc3-Filter mit der Dezimierungsrate M = 4 bestimmt.

1 1-z7%\
Hgine:(2) = (Z ) 1— §—1> (7.12)
_ -1 -1 -2\ 3
Hypoo(2) = G (1-z )(1 t 2_1)(1 +z ))

L 3
Hgne3(2) = (—- 1+zH(a+ Z_2)>
sinc 4

l 3
H.. 3(2) — < . (1 -1 | -2 —3))
sinc 1 Z Z Z

1
Hgine(2) = a(l +3z71+6272+102734+1227*+122754+ 102 ¢+ 6277 + 3278+ 279

Abbildung 7.12 zeigt die berechneten Sprungantworten eines klassisch implementierten Sinc?-
Filters und eines kombinierten Sinc3-FIR-Filters, jeweils mit der Dezimierungsrate M = 64.
Fir beide Stufen des kombinierten Sinc*-Filters wurde je eine Dezimierungsrate von
M =N = 8 verwendet. Die Gewichtsfunktion und ein idealisierter Verlauf der Sprungantwort
sind ebenfalls in der Grafik angegeben.

Sprungfunktion Sprungantwort klassischer Sinc3-Filter Gewichtsfunktion
— o) = Gsincs(K Tpz) = Ngincs (1)
Sprungantwort Sprungantwort kombinierter Sinc3-FIR-Filter
== Ogincs (1) = Gsincx(K Trx)
A
100% M = 64

75%
/ | =
50% / - AN
/ < I \
25% 1<
0%

—
0 64 Teincs 128 192

-

Abbildung 7.12: Sprungantworten und Gewichtsfunktion eines klassischen und eines
kombinierten Dezimierungsfilters
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Fiir eine AX-Modulatorfrequenz von fas =20 MHz ergibt sich beispielhaft bei Verwendung
einer Dezimierungsrate von N = 8 fiir die erste Filterstufe eine Datenaktualisierungsrate von
Tsinc3u = 400 ns.

7.3.4 Optimaler FIR-Filter

In [19] und [20] wird auf die Auswertung eines iiber einen AX-Modulator zweiter Ordnung
generierten Datenstroms iiber Dezimierungsfilter detaillierter eingegangen. Es wird dabei von
der Filterung des iiber einen AX-Modulator generierten Ein-Bit-Datenstromes iiber einen
reinen FIR-Filter ausgegangen.

Es wird beschrieben, dass sich das verbleibende Quantisierungsrauschen hinter dem FIR-
Filter durch die Multiplikation des Quantisierungsrauschens des AX-Modulators, multipliziert
mit der FIR-Filter-Ubertragungsfunktion berechnet.

Qrr(f) = Qza(f) - Her(f) (7.13)

Uber die Minimierung von Gleichung (7.14) wird rekursiv die Filteriibertragungsfunktion
Hpr(f) bestimmt, fiir die sich im Ausgangssignal eine maximale Unterdriickung des
Quantisierungsrauschens ergibt.

min. [ Qrr(f)? = f(QZA(f) : HFIR(f))Z] (7.14)

Bei einer gegebenen Uberabtastrate N ldsst sich damit nach [19] im Vergleich zu einem Sinc?-
Filter ca. ein halbes Bit (3 dB) Genauigkeitsgewinn erzielen.

7.4 Filterimplementierung mit paralleler Algorithmenverarbeitung

Durch parallele Algorithmenverarbeitung kann die AD-Wandlung des Riickfiihrwertes fiir den
Stromregler mit der AD-Wandlung zur Uberstromerfassung kombiniert werden.

Leistungsseite Steuerseite

(1) é
Rshunt o

Potentialtrennung

1
i
i
|
i

C_ 3I » Pl-Stromregler
sinc
. 3 .
SIHCE' I » Uberstromerkennung

Abbildung 7.13: Mehrkanalige Stromerfassung mit einem gemeinsamen

AX-Modulator und den entsprechend dem Verwendungszweck ausgelegten
Dezimierungsfiltern

Alle Kanile einer Motorphase nutzen dazu denselben AX-Modulator. So wird der Aufwand an
Hardware im Vergleich zu einer Stromerfassung iiber pC/DSP, um eine zusitzliche
Operationsverstirkerschaltung fiir die Uberstromerfassung reduziert.
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Tabelle 7.2: Kenndaten der Filter der mehrkanaligen Stromerfassung.

Aufgabe fxa | Filtertyp Zeitkonst. Dezimierung | Aktualisierungsrate
Temv = Tsine | M Tasu [ps]
PI- Sinc*-FIR | Ca. 5 pus Gesamt |64 | 04 us
Stromregler s Sinc ]
<
i = FIR 8
Uberstrom- Sinc? Ca. 2 ps 16 0,8 us
erkennung

Der Datenstrom des AX-Modulators wird fiir die RiickfiihrgroBe des Stromreglers und die
Uberstromerkennung iiber parallel arbeitende Dezimierungsfilter ausgewertet. Fiir die
RiickfiihrgroBen der in Kapitel 7.5 vorgestellten Stromreglerarchitektur wird fiir die
zweikanalige Riickfiihrung von Proportional- und Integralanteil ein gemeinsamer
kombinierter Dezimierungsfilter mit erhohter Datenaktualisierungsrate bendtigt. Der
Datenstrom des AX-Modulators wird damit fiir jede Motorphase zweifach ausgewertet. Die
Dezimierungsrate M der Dezimierungsfilter wird entsprechend den Erfordernissen der EM V-
Filterung nach Gleichung (7.8) gewéhlt. Fiir eine Modulatorfrequenz von fayz =20 MHz
ergeben sich dabei die Dezimierungsraten nach Tabelle 7.2.
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7.5 Der Strombeobachter

Verbleibende unerwiinschte Effekte bei der Stromerfassung tiiber AX-Modulator und
Sinc*-Filter sind die filtereigene  Amplitudenddmpfung und die  verursachte
Phasenverschiebung.

Durch parallele Datenverarbeitung konnen heute in FPGAs selbst komplexe Algorithmen in
deutlich weniger als 1 us berechnet werden. Dies ermoglicht die Realisierung eines
Strombeobachters der auf einem  vereinfachten = Maschinenmodell —mit  der
Wicklungsinduktivitét Lg als Parameter basiert. Ziel des Beobachters ist es, den Statorstrom i
im Modell ohne Amplitudenddampfung und Phasenverschiebung exakt nachzubilden.

beobachteter
Strom

Abbildung 7.14: Genéherte Schitzung des Motorstromes I durch Integration tiber die
Statorinduktivitit L

Die Schitzung des Motorstromes i erfolgt durch die Integration der an der Motorwicklung
anliegenden Spannung u; iber deren elektrische Zeitkonstante 7.. Da vorausgesetzt wird,
dass die Motorzeitkonstante klein gegeniiber einer Schaltperiode der PWM ist, ist die
Néherung der Motorzeitkonstanten im Modell durch die einfache Integration iiber die
Statorinduktivitit Ls ausreichend [Kap.4.1].

is (s) = i5 (s) = Uy, (S) * Gs motor(S) (7.15)
Damit der reale Stromverlauf des Statorstromes mit Stromrippel liber das Modell geschitzt
wird, ist die Bestimmung des exakten Verlaufes der an der Motorwicklung anliegenden
Spannung wu; erforderlich. Die Wicklungsspannung setzt sich aus der vom Umrichter
generierten Statorspannung und der drehzahlproportionalen induzierten Gegenspannung
zusammen.

uy, (s) = us (s)-u; (s) (7.16)

PWM
6
P
—
uS

Abbildung 7.15: Ermittlung der Statorspannung u liber die Zwischenkreis-
spannung u4. und die Steuersignale der PWM

Die Statorspannung g kann fiir das Modell leicht aus der Zwischenkreisspannung w4, und
den sechs Steuersignalen aus der PWM fiir die Leistungshalbleiter ermittelt werden.
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Damit der geschétzte Statorstrom i stationdre Genauigkeit erreicht, ist die Implementierung
eines Reglers notwendig, wodurch die Struktur eines Luenberger Beobachters entsteht. Die
Ausgangsgrofle des Reglers entspricht dabei gleichzeitig der drehzahlproportionalen
induzierten Gegenspannung u;, da der Regelkreis dafiir sorgt, dass der geschétzte Statorstrom
dem realen Statorstrom stationdr genau entspricht.

nicht

J
=)
verfiigbar ﬁ

Abbildung 7.16: Erreichen stationdrer Genauigkeit des geschitzten Stromes ig durch

den Aufbau einer Regelstruktur (Luenberger Beobachter)

Als Fithrungsgrofle des Regelkreises steht anstatt des realen Statorstromes i nur der durch die
Messung liber AZ-Modulatoren und Sinc?-Filter verzogerungsbehaftete Statorstrom iggjne® zur
Verfiigung. Fiir die RiickfiihrgroBBe ist aus diesem Grund zusétzlich die Schétzung des
gemessenen Stromes Isne® notwendig. Dies wird {iber die Implementierung der
Ubertragungsfunktion des Sinc?-Filters in die Regelstrecke des Beobachters erreicht.

Is 5ine3(S) = s sinc3(s) = 15 (S) * Gy 5ine3(s) (7.17)
L5 sinc3(S) = s sinc3(s) = u, (S) * Gsmotor(S) = Gs sinc3(S) (7.18)
3x sinc? )

Abbildung 7.17: Erweitern der Beobachterstruktur um den Sinc3-Filter zur
Phasenstromerfassung

7.5.1 Einfluss der induzierten Gegenspannung

Die Implementierung des Strombeobachters erfolgt im statorfesten a-f-Koordinatensystem.
Bei Verwendung des rotorfesten d-q-Koordinatensystems wire wegen der Nutzung der
Statorspannung us als Eingangsgrofle eine zusétzliche Koordinatentransformation erforderlich
gewesen. Dies ist nur unter Verwendung erheblicher zusitzlicher Ressourcen an
Logikelementen moglich. Die Implementierung in Statorkoordinaten ist aus diesem Grund
effizienter.

In Rotorkoordinaten sind die feldbindende (d) und die drehmomentbildende (q)
Stromkomponente durch die Feldorientierung, welche durch die Drehung des
Rotorkoordinatensystems mit dem Rotor der Maschine erreicht wird, vollstdndig voneinander
entkoppelt [1], [70]. Diese Entkopplung ist in Statorkoordinaten nicht gegeben und muss bei
der Auslegung des Beobachterreglers beriicksichtigt werden. Die Kopplung der Achsen o und
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B in Statorkoordinaten elektrischer Drehfeldmaschinen wird in [1], [2], [72] ausfiihrlich
behandelt. Die Auswirkungen der Kopplung auf die StellgroBe y(¢) = (—u;(s)) des PI-
Reglers des Beobachters wird hier exemplarisch iiber die Aufschaltung eines drehenden
Zeigers (fiir eine Rotordrehzahl # 0) auf die Regeldifferenz e;os(?) gezeigt. Die Regeldifferenz
eiops(?) des PI-Reglers in Statorkoordinaten wird dazu wie folgt angegeben:
eibeob(t) = éibeob(t) ref@et (7.19)
Amplitude Phase

Da die Beeinflussung der Regelstruktur durch die Drehung der Phase gezeigt werden soll,
wird die Amplitude é; ., der Regeldifferenz als konstant angenommen.

€ibeob(t) = &ibeob el wet (7.20)

Die StellgroBBe y(¢) eines PI-Reglers aus der Regeldifferenz e(f) ist durch Gleichung (7.21)
definiert [12], [45].

¥(©) = yp(®) +3(0) = Ky - e(0) + [ 12+ e(t) dt (7.21)

Weil eine Kopplung zwischen a- und B-Komponente prinzipbedingt nur beim Integralanteil
auftritt, wir der Proportionalanteil nicht weiter berechnet.

K, [ B A |
yi (t) :T_:'feibeob'e]wet :T_:'w_e. i beob * €7t (7.22)

Der auftretende Fehler ist durch Gleichung (7.22) betragsmiBig exakt bestimmt. Eine
Kompensation erfolgt durch Subtraktion des berechneten Fehlers von der Komponente der
jeweiligen Regeldifferenz.

Das Blockschaltbild des PI-Reglers mit Beriicksichtigung der Kopplung von a- und pB-
Komponente kann nun durch Abbildung 7.18 angegeben werden. Die Herleitung der
beschriebenen Struktur aus Abbildung 7.18 wird unter anderem in [72] fiir
Drehfeldmaschinen angegeben.

[ asinc’
w

€ -~

. ~ I gsinc?
Issinc3 i) -
() = We
=) 1
issinc]; i Psinc® ?

-~

l Bsinc?

Abbildung 7.18: PI-Reglerstruktur in Statorkoordinaten zur Herstellung einer
korrekten Feldorientierung
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7.5.2 Robustheit

Abbildung 7.19: Herstellung einer robusten Struktur durch Addition des
Korrekturterms Afg auf den gemessenen Strom iy, .3

Eine Fehlparametrierung der Beobachterparameter kann die Instabilitdt des Regelkreises und
damit eine starke Abweichung von gemessenem und beobachtetem Strom zur Folge haben.
Der Ausgangsstrom des Beobachters wire in diesem Fall fiir die weitere Verwendung im
Servoantrieb unbrauchbar. Diese Problematik ldsst sich durch eine kleine Zusatzrechnung
beseitigen. Das Ausgangsdatenwort des Beobachters wird dazu aus der Addition des
gemessenen Stromes igines, Und der Differenz Aig des beobachteten Motorstromes £ und dem
beobachtetem Messstrom i i, 3 gebildet.

iz (s) = i5(s) + (Issincs(s) — s (S)) (7.23)
Ais (s)

Das Ergebnis der Berechnung I, liefert ebenfalls ein verzogerungsfreies Stromsignal.

Prinzipbedingt nimmt Aig in Bezug auf den gemessenen Strom i, nur kleine Werte an.
Dadurch entspricht der Ausgangsstrom Ig; dem realen Stromverlauf auch bei einer
Fehlparametrierung des Beobachters gut und ist somit robust gegeniiber einer
Fehlparametrierung.

7.5.3 Nichtlinearititen der Leistungshalbleiter

Die durch den Wechselrichter erzeugte Statorspannung u; ist durch die Verriegelungszeit der
Halbbriicken und das nichtlineare Verhalten der Leistungshalbleiter nicht ideal [5], [47], [54].

Die vom jeweiligen Phasenstrom abhédngige, tiber IGBT oder Freilaufdiode abfallende
Spannung verursacht im Umrichter einen statischen Spannungsverlust. Der Verlust ist wegen
des Verhiltnisses zur eingestellten Statorspannung besonders bei kleinen Aussteuerungen der
PWM von Bedeutung, da die gestellte Spannung dann in den Bereich der Durchlassspannung
der Leistungshalbleiter kommt. Unter Kenntnis der Kennlinien von IGBT und Freilaufdiode
kann der Fehler dus durch die Multiplikation des aktuellen Statorstromes mit der inversen
Kennlinie kompensiert werden [54].

Die Verriegelungszeit zum Schutz des Wechselrichters vor Briickenkurzschliissen fiihrt
ebenfalls zu einer Nichtlinearitét in der Statorspannung. Bei jedem Schaltvorgang bewirkt die
Wicklungsinduktivitit des Servomotors, dass der Strom entweder von einem IGBT auf eine
Freilaufdiode oder von einer Freilaufdiode auf einen IGBT kommutiert. Je nach Richtung der
Stromkommutierung fiihrt die Verriegelungszeit dabei voll oder stromabhéngig teilweise zu
einem dynamischen Spannungsverlust. Auch hier kann der auftretende Fehler durch die
Multiplikation des aktuellen Statorstromes mit einer nichtlinearen Korrekturfunktion
berechnet und korrigiert werden [54]. Die Korrekturfunktion des durch die Verriegelungszeit
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hervorgerufenen Fehlers ldsst sich iiber die Kenntnis der Wicklungsinduktivitdt und der
Kenndaten der Leistungshalbleiter bestimmen.

Im Folgenden kann nun unter Beriicksichtigung der Korrekturfunktionen der durch das
Schaltverhalten der Leistungshalbleiter hervorgerufenen Nichtlinearititen das vollstdndige
Blockschaltbild des Strombeobachters angegeben werden.

Nichtlinearitdten

. AL
dynamisch
) Aug |PWM
statisch

Abbildung 7.20: Vollstindiges Blockschaltbild des Strombeobachters im
statorfesten a-p-Koordinatensystem

7.5.4 Auslegung der Strombeobachterparameter

Die Aufschaltung der geschitzten Statorspannung g stellt im Regelkreis des Beobachters
eine Vorsteuerung dar. Dadurch entspricht der beobachtete Strom bei ausreichend genauer
Parametrierung bereits ohne Eingreifen des Reglers recht gut dem Motorstrom. Der Regler
hat damit ,,nur noch* die Aufgabe den verbleibenden Fehler auszuregeln und fiir die stationére
Genauigkeit des beobachteten Stromes zu sorgen.

Damit der beobachtete Strom dem Motorstrom moglichst schnell und exakt entspricht, sollte
die Bandbreite des Regelkreises jedoch zusidtzlich zu der Beeinflussung durch die
Vorsteuerung moglichst hoch gewéhlt werden.

Da die Aufschaltung der Statorspannung als VorsteuergroBBe fiir die Stabilitdt des Reglers
keine Rolle spielt, wird sie bei der Auslegung nicht beriicksichtigt. Die Kreuzkopplung der
Raumzeigerkomponenten (d und q) der drehzahlproportionalen induzierten Gegenspannung
1i; (s) stellt niherungsweise eine stationire Anderung dar, da sich die Drehzahl im Vergleich
zum Strom nur sehr langsam #dndert. Sie wird deshalb ebenfalls vernachléssigt. Die
Regelstrecke besteht somit aus der rein iiber die Wicklungsinduktivitit gendherten
elektrischen Zeitkonstante T, = Lg - [A/V] und der Zeitkonstante des Sinc? Filters Ty Fiir
Regelstrecken dieser Charakteristik ist die Auslegung nach dem Symmetrischen Optimum
sinnvoll. Die Ubertragungsfunktion des offenen Regelkreises ergibt sich somit wie folgt zu
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einem System dritter Ordnung:

Kpibeob " (Thiveobs + 1)
Thiveob " Te - s%- (Tsinc3s + 1)

Gobeob(s) = (7.24)

Die Gleichungen zur Reglerauslegung nach dem Symmetrischen Optimum werden nach [45]
wie folgt angegeben:

T .
Kpibeob = ﬁ mit a = 26; peon + 1 (7.25)
Thibeob = a*- Tsincs (7.26)
1 1
Woibeob = =0T (7.27)
\/Tni beob " Isinca @ Isinc3

Die erreichbare Eigenfrequenz @ipeon ist dabei nur von der Dampfung dipeob und der
Zeitkonstante des Sinc*-Filters Tgin abhdngig. Relevanter fiir die Anwendung im Servoantrieb
ist die erreichbare Reglerbandbreite fipeob 1. Die Bandbreite wird im Folgenden tber die
Aufnahme des Frequenzganges des geschlossenen Regelkreises (closed loop: cl) bestimmt.
Dazu wird zunichst die Ubertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises angegeben.
Die Ubertragungsfunktion des Sinc*-Filters wird hierzu durch ein PTI1-Element mit
identischer Zeitkonstante gendhert.

Tni beobS +1

Gwbeob (5) = 7 (7.28)

T T Thibeob * T
nibeob ‘e Zsinc3 . g3 +M' s? + Tnibeobs +1

Kpi beob Kpi beob

Fiir die Aufnahme des Frequenzganges im Bodediagramm wurde die Reglerauslegung nach
dem Symmetrischen Optimum beispielhaft mit einer Dampfung von d;jpeop = 1 angenommen.
Die Filterzeitkonstante des Sinc3-Filters M =64 wurde fiir eine Taktfrequenz von
fax =20 MHz mit Tgjpes = 4,8 us angesetzt.

10

fibeob ¢t = 17kHz
0 Sl TN ‘
-3 \\
-10 \
& N\
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Abbildung 7.21: Amplitudengang des geschlossenen Regelkreises des
Strombeobachters bei einer Ddmpfung von 9; veob = 1 und einer Filterzeitkonstanten
von Tine =4,8 Us
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Die Grenzfrequenz fipeob o1 (-3 dB) betrdgt fiir diese Parametrierung ca. 17 kHz. Hohere
Frequenzen werden durch den Regelkreis unterdriickt. Damit kann der Beobachter auch zur
Rauschunterdriickung eingesetzt werden. Dies erfordert jedoch die direkte Nutzung des
beobachteten Signals und eine exakte Parametrierung des Modells [Kap.7.5.2].

7.5.5 Messungen im Versuchsaufbau

Um die Wirkung des Strombeobachters zu verifizieren, werden die Stromverldufe des {iber
den Sinc3-Filter gemessenen Stromes iggjnc3(t) und des iiber den Beobachter ermittelten
Stromes i (t) gegeniibergestellt.

Fiir die Gegentiberstellung der Strome wird der Beobachter aus Anschaulichkeitsgriinden auf
seine wesentlichen Bestandteile reduziert. Anstatt eines komplexen Stromzeigers in
Statorkoordinaten eines Servoantriebes wird im Folgenden ein Strom in einem einphasigen
System betrachtet (Abbildung 7.22). Das notwendige pulsbreitenmodulierte Spannungssignal
wird {iber eine ebenfalls einphasige PWM generiert. Wegen der einphasigen
Betrachtungsweise entfdllt die Beriicksichtigung der Rotordrehzahl fiir den PI-Regler.
Nichtlinearitéten von Leistungshalbleitern werden ebenfalls nicht betrachtet.

vereinfachter Beobachter

M =64

JUrL f_‘ issine3

Abbildung 7.22: Vereinfachte, im Versuchsaufbau verwendete
Strombeobachterstruktur

Fiir die Gegeniiberstellung wird eine in der Industrie {ibliche PWM-Frequenz von f; = 8 kHz
verwendet. Die Frequenz des AZ-Modulators wird mit fxy = 12,5 MHz angesetzt. Weiterhin
wird ein zweistufig arbeitender Sinc?-FIR-Filter mit einer Gesamtdezimierungsrate von
M =64 verwendet. Die Dezimierungsraten der Sinc3-Filterstufe und der FIR-Filterstufe
betragen jeweils Mgin. = Mpr = 8 [Kap.7.3.3]. Daraus ergibt sich nach Gleichung (7.8) eine
Filterzeitkonstante von T = 7,68 us.

Die Datenaktualisierungsrate betragt fgincu = MfL = 1,56 MHz .

Sinc?
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Tabelle 7.3: Parameter des Strombeobachter-Versuchsaufbaus

Signal Wert | Einheit | Beschreibung

fs 8 kHz PWM-Frequenz

Jas 12,5 | MHz AX-Modulatorfrequenz

M 64 Gesamt-Dezimierungsrate Sinc*-FIR-Filter

Miine 8 Dezimierungsrate Sinc*-Filterstufe

MEgr 8 Dezimierungsrate FIR-Filterstufe

Tsine? 7,68 us Filterzeitkonstante Sinc3-FIR-Filter

Ssincu 1,56 MHz Datenaktualisierungsrate Sinc*-FIR-Filter Ausgang
Oi beob 1 Regelkreis-Dampfung nach dem Symmetrischen Optimum
fibeob 6.9 kHz Regelkreis-Eigenfrequenz

Jibeob_grenz 11,3 kHz Regelkreisbandbreite (-3 dB geschlossener Kreis)

Unter den genannten Randbedingungen stellt sich der beobachtete Strom Ig (t) nach
Abbildung 7.23 idealisiert ein. Er eilt dem iiber den Sinc3-FIR-Filter gemessenen Strom i (t)
dabei um die Filterzeitkonstante Tg,> voraus. Zusitzlich ist der Signalverlauf des iiber einen
klassischen  Sinc3-Filter Stromes, der
Aktualisierungsrate besitzt, in Rot dargestellt.

gemessenen eine um Mg niedrigere

A t=5,12pus
1 M=64 fra=12.5MHz g N\ beobachteter Strom s
T == = Motorstrom ohne
1=7,68us —_— Rauschen
0.5 > “y gemessener Strom s sinc?
’ |~ (Sinc*-FIR-Filter)
fd gemessener Strom s sinc?
0 - : Do p (Klassischer Sinc*-Filter)
0 62.5 125 4y us

Abbildung 7.23: Idealisierte Darstellung gemessener Stromverldufe und des iiber den
Strombeobachter ermittelten Stromverlaufes

Zur Verifikation wurde der Beobachter

implementiert.

im Versuchsautbau nach Abbildung 7.24

Die pulsbreitenmodulierte Spannung wurde dabei iiber einen Leistungs-Funktionsgenerator
erzeugt. Im Beobachter dient das PWM-Signal zur Berechnung der (Stator)-Spannung us. Der
betrachtete dreieckformige Stromverlauf stellt sich liber eine Induktivitdt entsprechend ein,
wobei der Wicklungswiderstand R vernachldssigt wird. Der zu erfassende Strom wurde dem
AX-Modulator iiber einen ,,closed loop* Hall-Sensor zur Verfiigung gestellt.
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Funktionsgenerator

vereinfachter Beobachter

» PWM

Jrr

Issine3

\
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Abbildung 7.24: Versuchsaufbau mit Blockschaltbild des vereinfachten
Strombeobachters

Die Messung des gemessenen und des beobachteten Stromsignales wurde unter Verwendung
der Parameter aus Tabelle 6.1 vorgenommen. Das Ergebnis der Messung ist in Abbildung 7.25
dargestellt.

ilA A TSinc3
0,5 beobachteter Strom Ts
/y\ = = Motorstrom ohne
0,25

//><\ 7 7/ Rauschen
0 / / \ \ / / \ \ gemessener Strom is sinc®
/ N (Sinc-FIR-Filter)
025 / ~ N L s |
' / N PWM Signal
W (Spannung us)

0 62,5 125 178,5 t/ s

Abbildung 7.25: Experimentell gemessener und beobachteter Stromverlauf mit
Referenz zum Steuersignal der PWM

7.5.6 Rauschunterdriickung

Im Folgenden wird die bandbegrenzende Wirkung des Beobachters fiir hochfrequente
Signalanteile betrachtet. Um das Signalrauschen am Beobachtereingang zu verstirken, wurde
der ,closed loop* Hall-Sensor durch einen ,openloop® Hall-Sensor ersetzt, dessen
Ausgangssignal prinzipbedingt einen wesentlich stirkeren Rauschanteil besitzt. In der
Messung wurde ein {iber eine Konstantstromquelle eingeprédgter Gleichstrom von is=1 A
Amplitude ausgewertet. Der nicht relevante Gleichanteil in den Stromverldufen des
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gemessenen Stromes ig (t) und des beobachteten Stromes I (t) wurde iiber einen Hochpass
mit 100 Hz Grenzfrequenz entfernt, so dass nur der Rauschanteil beider Signale verblieb
(open loop Hall). Die Gegeniiberstellung des Signalrauschens beider Messsignale erfolgte
anschliefend tiber die Bildung der Standardabweichungen oys und 0jgginc2 von Messreihen

beider Stromsignale und deren GauB3scher Normalverteilungsfunktionen in Abbildung 7.26.

25 | beobachteter Strom Ts
5 = Motor_strom mit
reduziertem Rauschen
5] Stdaw. ots : 0,0188A
10 1 gemessener Strom is sinc?
5 | \ = (Sinc3-FIR-Filter)
—— o ~ . Stdaw. Gissinc: : 0,0308A

-0,125 -0,1 -0,075 -0,05 -0,025 0 0,025 0,05 0,075 01 0,125 /A

Abbildung 7.26: Standardnormalverteilung des gemessenen und des beobachteten
Stromverlaufes zur Darstellung der Rauschunterdriickung (4 dB weniger Rauschen)

7.5.7 Fazit

Die Filterzeitkonstante der Stromerfassung des zweistufigen, quasikontinuierlich arbeitenden
Sinc3-Filters wird durch den Strombeobachter nahezu vollstindig kompensiert. Der
Strombeobachter liefert somit ein Stromsignal ohne Amplitudenddimpfung und ohne
Phasenverschiebung.

Dabei wird hochfrequentes Rauschen im gemessenen Stromsignal zusétzlich wirkungsvoll
unterdriickt. Bei Nutzung der robusten Strombeobachterstruktur ist der beobachtete Strom bei
fehlender Rauschunterdriickung unempfindlich gegeniiber einer ungiinstigen Parameterwahl,
wobei die verwendeten Werte von den iiber das Symmetrische Optimum berechneten Werten
stark abweichen.

Bei Verwendung der beschriebenen Strombeobachterstruktur kann die Stromerfassung fiir die
weitere Betrachtung als ideal angenommen werden. Das Ausgangssignal des
Beobachtersignals eignet sich dabei fiir die Stromregelung wunabhingig von der
Modulationsstrategie der PWM (trdgerbasiert / tragerlos).
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8 Stromregelkreis

Der Stromregelkreis bestimmt als innerster Regelkreis die Bandbreite der gesamten
Antriebsregelung. Das Erreichen hoher Bandbreiten fiir eine hochdynamische Regelung
erfordert schnelle Stromanstiegszeiten, welche durch kleine Statorinduktivititen Ls ermoglicht
werden. Mit dem Statorwiderstand Rs und der Statorinduktivitit Lg als Parameter (7. = Ly/Rs)
stellt die Motorwicklung niherungsweise ein Verzogerungsglied erster Ordnung dar.

h-p,‘ . (Tm-s + 1) 1

This Tes+1

Abbildung 8.1: Vereinfachtes Blockschaltbild des Stromregelkreises im
rotorfesten d-q-Koordinatensystem

Durch Nutzung der Feldorientierten Regelung (FOC) kann die Regelstrecke leicht mit zwei
einfachen PI-Reglern fiir d- und q-Anteil geregelt werden [1].

Die drehzahlabhédngige induzierte Gegenspannung u; kann als vor der Strecke eingreifende
Versorgungsstorung betrachtet werden. Da sich die Drehzahl im Verhéltnis zur Dynamik des
Stroms jedoch langsam dndert, beeinflusst die induzierte Gegenspannung das Verhalten des
feldorientierten Stromregelkreises nur bei hochdynamischen Applikationen mit sehr geringer
Massentriagheit. In der Regel ist die Massentrigheit bei Servoantrieben jedoch so grof, dass
der Einfluss der induzierten Gegenspannung vernachldssigt werden kann.

Im realen System wird die Bandbreite durch die mehr oder weniger verzogerte
Stromerfassung, die durch die PWM bedingte zeitdiskrete Stellgroenaufschaltung (A&H)
und die Verarbeitungszeit zur Algorithmenberechnung limitiert.

8.1 Zeit- und Wertdiskretisierung

Wegen der Zeitdiskretisierung der Regelgroe i, durch Signalabtastung und die
Wertdiskretisierung (Quantisierung) durch die ADCs zur Stromerfassung wird der
Informationsgehalt des Signals im  Vergleich zum urspriinglichen zeit- und
wertkontinuierlichen Signal verringert. Die Genauigkeit und die erreichbare Bandbreite des
Regelkreises werden dadurch limitiert.

Wertdiskretisierung (Quantisierung)

Bei der Quantisierung wird ein gegebenes kontinuierliches FEingangssignal in ein
wertdiskretes Datenwort der Wortbreite ,,N“ transformiert. Die Schrittanzahl ,,S* des
diskretisierten Wertes betrigt 2N anstatt der ,sunendlich® vielen Zwischenwerte beim
kontinuierlichen Signal. Der maximal mogliche Amplitudenfehler F 5 betragt demzufolge eine
halbe Schrittbreite ,,S* des diskretisierten Signals [42]. Dieser bei der Quantisierung
auftretende Amplitudenfehler wird auch als Quantisierungsrauschen Q bezeichnet.
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Im Stromregelkreis liegt die erzielbare Auflosung bei der Quantisierung des Stromistwertes
bei ca. 12 Bit [Kap.7.3.2]. Wegen der steilen durch den Wechselrichter bedingten
Schaltflanken von bis zu 5000 V/us ist eine Messung des Motorstromes mit hoéherer
Auflosung wirtschaftlich kaum moglich.

Zeitdiskretisierung
Durch die Abtastung eines zeitkontinuierlichen Signals f{#) mit der Abtastfrequenz f, entsteht
die zeitdiskrete Abtastwertefolge {fx}, die liber Gleichung (8.1) beschrieben werden kann.

_(f(kT,); ke][0,1,..0]
(i = s 0L

Bedingt durch das Abtasttheorem, kdnnen durch die Abtastwertefolge nur zeitkontinuierliche

(8.1)

Signale bis maximal der halben Abtastfrequenz ('%f,) wiedergegeben werden.

Die Umwandlung des zeitdiskreten Signals zuriick in ein zeitkontinuierliches Signal erfolgt
tiber die Speicherung der Einzelimpulse der Impulsfolgefunktion f{(k7,) iliber je einen
Abtastzyklus T,. Diese Signalspeicherung wird regelungstechnisch als Halteglied beschrieben
und ist im Stromregelkreis iiber die PWM realisiert. Das resultierende Ausgangssignal f(t),
das im Antrieb der pulsbreitenmodulierten Spannung entspricht, stellt eine zeitkontinuierliche
Stufenfunktion dar. Dabei wird die Amplitude des abgetasteten Signals mit zunehmender
Frequenz abgeschwicht. Die vollstindige Rekonstruktion des zeitkontinuierlichen
Eingangssignals aus der Abtastwertefolge {fi} ist jedoch durch die SI-Funktion moglich [42].

0 AR T R AR R R A

.

fl'() fil fi2 f:a f4 fis fiﬁ

S

Abtastung Halteglied

1) D Sk T) D 70
Y

Abtasthalteglied

1) 7(0)

Abbildung 8.2: Zeitdiskretisierung durch Abtast- und Halteglied

8.1.1 Abtasthalteglied

In der Theorie werden Abtast- und Haltevorgang als zusammenhéngender Vorgang
beschrieben. Dazu werden Abtast- und Halteglied als Abtasthalteglied (A&H)
zusammengefasst. Mathematisch wandelt das Abtasthalteglied die zeitkontinuierliche
Funktion £{¢) in die zeitkontinuierliche Stufenfunktion f(t) um [42], [45].
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Fir die Reglerauslegung von zeitdiskreten Regelkreisen ist eine Betrachtung im
Frequenzbereich sinnvoll. Die zeitkontinuierliche Laplace-Ubertragungsfunktion des
Abtasthaltegliedes wird dementsprechend tiber Gleichung (8.2) angegeben [12], [45].

1-— e_TaS

F(s) = L)} = ) fire - ——— 8.2)
4 s

S

) Gu(s)

Die Ubertragungsfunktion F(s) setzt sich aus den Faktoren F*(s) und Gy(s) zusammen. Der
Faktor F*(s) reprasentiert dabei die Abtastwertefolge {f}, die sich im Zeitbereich aus den
Delta-Impulsen der Abtastwertefolge, bewertet mit dem jeweiligen Amplitudenwert,
zusammensetzt [44]. Der Faktor Gp(s) entspricht im Zeitbereich der Verlangerung eines
Delta-Impulses zu einem Rechteckimpuls und reprédsentiert somit die Funktion des
Haltegliedes. Das Halteglied Gy(s) bestimmt damit die zeitliche Verzogerung der gesamten
Abtasthalteschaltung [44]. Das Halteglied bestimmt damit auch die Phasenverschiebung, die
aus der Abtasthalteschaltung im Regelkreis resultiert.

1-— —Tas
Gu(s) = + (8.3)

Die Regeldynamik von Antrieben wird tiblicherweise im Bodediagramm iiber die Darstellung
von Amplitudengang (min. -3 dB) und Phasengang (min. -90°) in Abhingigkeit der Frequenz
beschrieben [Kap.5.3]. Dies erfordert die Umformung der Ubertragungsfunktion des
Abtasthaltegliedes in den Frequenzbereich.

Charakteristisch fiir die Reglerbandbreite sind in Analogie zu einem System 2.0Ordnung die
Unterschreitung von -3 dB im Amplitudengang und die Unterschreitung von -90° im
Phasengang [Kap.5.3].

Durch den Ubergang in den Frequenzbereich mit s — jo und einigen weiteren Umformungen
wird das Verhalten ermittelt, dass sich nach Amplitude und Phase fiir das Abtasthalteglied im
Regelkreis ergibt [44].

1—eoha
Ghijw) = ————
n(jw) jw
. Ty A
erT - e_]w7 —j(uk
Gu (i = 2
h(jo) e
ZSin(w%) ol
Gy(w) =——=—-e"'"2
h(w) = ——==e
sin(a)%) T,
Gu(jo) = Ty ——2= 73
w2
2
Ty il
Gy(jw) = Ta-si(wi) - e 192 (8.4)
Phasenterm

Amplitudenterm
Amplitudengang und Phasengang des offenen Stromregelkreises werden durch das
Abtasthalteglied direkt beeinflusst. Das beeinflusst indirekt auch den geschlossenen
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Stromregelkreis. Durch den Einfluss der Si-Funktion entspricht der Amplitudengang des
Abtasthaltegliedes einer Kammfunktion. Die Pole des Kamms liegen bei Vielfachen der
Abtastfrequenz f,. Die durch das Halteglied hervorgerufene Totzeit betrdgt entsprechend dem
Phasenterm aus Gleichung (8.4) eine halbe Abtastperiode (}27;). Zur Veranschaulichung ist
der Frequenzgang des Abtasthaltegliedes Gu(jo) im Bodediagramm in Abbildung 8.3
dargestellt. Zugrunde gelegt wurde eine haufig verwendete PWM-Frequenz von f; = 8 kHz,
woraus fiir den Regelkreis eine maximale Abtastfrequenz von f, = 16 kHz resultiert. Die durch
die Si-Funktion bedingte Amplitudenabsenkung wird erst nahe der Abtastfrequenz relevant.
Wegen der dort vorhandenen erheblichen Phasenabsenkung liegen die erzielbaren
Reglerbandbreiten in einem niedrigeren Frequenzbereich. Die Amplitudenabsenkung spielt
deshalb bei der Reglerauslegung eine untergeordnete Rolle.

4kHz 8kHz 16 kHz
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-100

A
10° 10° 10"
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Abbildung 8.3: Bodediagramm eines Abtasthaltegliedes fiir eine Abtastfrequenz
von f, = 16 kHz

Da im Antrieb die PWM-Frequenz f; den Abtasthaltevorgang bestimmt, fiihrt eine Erh6hung
der PWM-Frequenz direkt zu einer Erhohung der Phasenreserve und damit zu einer
Steigerung der erreichbaren Reglerbandbreite. Dieses Verhalten wird jedoch durch
verschiedene Faktoren limitiert. Die Schaltverluste im Umrichter steigen mit der PWM-
Frequenz ebenfalls proportional an. Die Ausgangsleistung von Umrichtern in der Industrie
wird deswegen bei erhohter PWM-Frequenz limitiert (Derating). Weil zusétzlich die durch
das Schaltverhalten bedingten Nichtlinearititen einen stirkeren Einfluss bekommen, ist eine
Erhohung der PWM-Frequenz nicht immer zielfiihrend [Kap.7.5.3].
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8.2 Stand der Technik

Die Berechnung der Regelalgorithmen erfolgt wegen der vielen Vorteile, die digitale
Datenverarbeitung gegeniiber analoger Schaltungstechnik bietet, heute fast immer digital und
damit zeit- und wertdiskret. Je nach Applikation und Komplexitdt der Algorithmen findet die
Berechnung innerhalb einer fest definierten Zykluszeit 7, ausgefiihrt durch einen pC/DSP, ein
FPGA oder einen IPC mit Floating Point Unit (FPU) statt.

Da im Stromregelkreis hohe Bandbreiten gefordert werden, bei denen die Anregelzeiten den
Bereich der Abtastzeit 7, erreichen, muss die Abtastzeit 7, bei der Reglerauslegung
berticksichtigt werden. Fiir die zeitdiskrete Reglerauslegung im Frequenzbereich konnen die
Methoden der Z-Transformation genutzt werden. Das Ubertragungsverhalten des Reglers wird
in Analogie dazu durch die Z-Ubertragungsfunktion G(z) beschrieben [1].

Zur Diskretisierung der zeit- und wertkontinuierlichen Regelgrof3e is ist die Abtastung durch
ein Abtastglied (Sample) mit einem nachfolgenden Analog-Digital-Wandler (ADC)
erforderlich. Wéhrenddessen wird zur Wandlung der diskreten StellgroBe in ein
zeitkontinuierliches Signal ein Digital-Analog-Wandler (DAC) mit einem nachfolgenden
Halteglied (Hold) bendtigt [45].

Um den Wirkungsgrad zu verbessern, wird der DAC (Halteglied) mit einer
Pulsbreitenmodulation (PWM) realisiert. Dabei setzt sich die Ausgangsspannung der PWM u
aus dem Spannungssollwert, der einem Mittelwert (gemittelt {iber die Abtastzeit) entspricht,
und Oberschwingungen (OSW), die einen zusitzlichen Wechselanteil repréisentieren,
zusammen [Kap.4.1]. Wenn jede Schaltflanke individuell gerechnet wird, ergibt sich eine
Abtastzeit von (7, = Tpwm / 2).

Die Funktion des ADCs wird heute bei industriell gefertigten Servoreglern entweder mit
klassischen ADCs (SAR) (Abbildung 8.4) oder mit AX-Modulatoren in Verbindung mit
Dezimierungsfiltern (Abbildung 8.5) realisiert.

diskret : kontinuierlich

Strecke

in[| npC/DSP DAC
FPGA PWM (f;){
FPU ! OSW
SAR : Hall

=2 Jezmefe e f B

Quantisierung Nyc.luist EMV
ca.12 Bit

Abbildung 8.4: Stromregelkreis mit Stromerfassung iiber SAR-ADC nach dem Stand
der Technik

Die Bandbreite (bis zu einer maximalen Frequenz fyy) eines zeitkontinuierlichen Nutzsignals
(Nyquistfrequenz), das aus einem abgetasteten Signal zuriickgewonnen werden kann, ist nach
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dem Abtasttheorem von Shannon maximal die halbe Abtastfrequenz f,apc der AD-Wandler.
Der durch das periodische Schalten der PWM bedingte Stromrippel auf der RegelgroBe i
entspricht einem zusétzlichen unerwiinschten Wechselanteil. In der Nachrichtentechnik
werden solche hohen Frequenzen {iber Anti-Aliasing-Filter gesperrt. In der Antriebsregelung
verursachen solche Anti-Aliasing-Filter eine erhebliche Phasenverschiebung und verringern
die Phasenreserve des Regelkreises.

diskret : kontinuierlich

I Hosw Strecke mr, 1y 7

— Sample

EMV
Quantisierung
ca.13 Bit

Nyquist Uberabtastung

Abbildung 8.5: Stromregelkreis mit Stromerfassung iiber AX-Modulator und
Dezimierungsfilter

Deswegen werden bei elektrischen Antrieben heute zwei alternative Methoden verwendet, um
den Stromrippel effektiv zu unterdriicken [Kap.7.1].

1. Synchrones Abtasten
Durch die Abtastung des Stromistwertes zu den Umkehrpunkten des PWM-
Tragersignals (Dreieck) wird der Strom oberschwingungsfrei und ohne zusitzliche
Phasenverschiebung gemessen. Die Abtastfrequenz des Reglers f, ist hier identisch mit
der Abtastfrequenz des ADCs (f,=faapc). Diese Methode kommt vor allem bei
Servoantrieben kleiner bis mittlerer Leistung mit hoher PWM-Frequenz
(ca. f; = 8 kHz) zum Einsatz.

2. Integration iiber eine PWM-Periode
Die Integration des Stromistwertes iiber eine PWM-Periode entspricht einer
Mittelwertbildung. Der Stromistwert wird so ebenfalls oberschwingungsfrei
gemessen. Durch die Mittelwertbildung entsteht dabei eine zusétzliche Totzeit von
einer halben PWM-Periode. Fiir eine ausreichende Genauigkeit der Integration muss
die Abtastfrequenz des ADCs faapc hier deutlich tiber der PWM-Frequenz f; liegen
(fiapc >> o). Ublich sind Faktoren von 64 und groBer. Wegen der notwendigen
Uberabtastung des Stromistwertes findet diese Methode vor allem in Antrieben groBer
Leistung mit niedriger PWM-Frequenz, wie z.B. bei Bahnantrieben, Verwendung.

Zur Unterdriickung von EMV bedingtem Rauschen ist bei der Unterdriickung des

Stromrippels durch synchrones Abtasten zusétzlich zur OSW-Unterdriickung ein Filter mit
einer Zeitkonstante von ca. 10 ps erforderlich [Kap.7]. Dabei unterscheidet sich die
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Reihenfolge von ADC, Anti-Aliasing und EMV-Filter je nach verwendeter
AD-Wandlungsmethode.

1. AD-Wandlung iiber SAR-ADCs (Kap.7)

Bei Verwendung von SAR-ADCs wird das Abtastglied (Sample) vor der
Quantisierung durch den ADC von einer in analoger Schaltungstechnik realisierten
Abtastschaltung ausgefiihrt. Der analoge EMV-Filter ist gewohnlich als RC-Tiefpass
erster Ordnung (7 = 10 ps) vor der Abtastschaltung realisiert.

2. AD-Wandlung iiber £A-Modulator und Dezimierungsfilter (Kap.7.3)

Hier wird das zeit- und wertkontinuierliche Datenwort zundchst vom AX-Modulator in
einen quasikontinuierlichen digitalen Datenstrom der Modulatorfrequenz fas
umgewandelt. Die Zeit- und Wertdiskretisierung erfolgt durch den AX-Modulator. Die
Abtastung erfolgt durch den bzw. nach dem Dezimierungsfilter. Die Abtastfrequenz
des Messwertes wird durch den Ausgangstakt des Dezimierungsfilters bestimmt. Die
Frequenz des AZ-Modulators fas liegt dabei um die Dezimierungsrate M hoher als die
Abtastfrequenz foapc. Die Unterdriickung der EMV-bedingten Stérungen wird von
dem Dezimierungsfilter mit itibernommen. Ein zusétzlicher Filter in analoger
Schaltungstechnik ist deshalb nicht erforderlich.

8.3 Einfluss der PWM

In dieser Arbeit wurde wegen der im Verhidltnis zu anderen PWM-Verfahren hohen
Ausgangsspannung und des geringen Oberschwingungsanteils die Raumzeigermodulation
(SVM) gewidhlt, die sich innerhalb eines FPGAs in paralleler Algorithmenverarbeitung
effizient implementieren lasst [Kap.4.3.1].

In der Modulation werden die Referenzsignale der drei Phasen (ry, 7y, ry) fiir die
Pulsbreitenmodulation aus dem Sollspannungszeiger ug in Statorkoordinaten berechnet. Der
Sollspannungszeiger u, in Statorkoordinaten wird {iber die inverse Park-Transformation aus
dem Sollspannungszeiger us in Rotorkoordinaten ermittelt.

Die inverse Park-Transformation und die Modulation sind rein mathematische
Signalumformungen und werden mit Hilfe von Algorithmen berechnet.
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Abbildung 8.6:
a) Haltefunktion der PWM mit der Abtastfrequenz f, = 1/T,
b) Die Abtastung erfolgt synchron zu den Umkehrpunkten des Tragersignals

In der PWM werden die iiber die Modulation ermittelten zeitdiskreten Referenzwerte
(ru, 1y, I'y) Uber jeweils eine Abtastperiode gespeichert, wodurch sich fiir jedes Referenzsignal
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eine zeitkontinuierliche Stufenfunktion ergibt (77,7, %, ). Die PWM représentiert damit im
zeitdiskreten Stromregelkreis das Halteglied Gy(s).

Die Signalabtastung erfolgt jeweils zu den Umkehrpunkten des Trigersignals der PWM.
Die Abtastfrequenz (f,=1/T,) entspricht damit der doppelten PWM-Frequenz f; des
Trigersignals.

1
2fs
Abbildung 8.6 zeigt exemplarisch den Haltevorgang des Referenzsignals r, der Motorphase u.

T, (8.5)

8.4 Einfluss der Stromerfassung

Der Iststromzeiger i wird in Rotorkoordinaten als Riickgabewert fiir den Stromregler in
diskreter Form bendtigt. Dessen Berechnung erfolgt liber die Istwerte der Phasenstrome
(iy, Iy, iw). Durch die Clark-Transformation erfolgt die Transformation der Phasenstrome
(iy, Iy, Iw) in den Iststromzeiger is in Statorkoordinaten. Weiterhin wird dieser durch die Park-
Transformation in den Iststromzeiger is in Rotorkoordinaten transformiert. Beide
Transformationen stellen wiederum rein mathematische Umformungen dar, deren
Berechnungszeit der Algorithmenberechnung zugeschrieben wird [60].

In heutigen Servoantrieben erfolgt die Erfassung der Phasenstrome {iblicherweise iiber
sukzessiv approximierende AD-Wandler, denen ein analoger Tiefpass erster Ordnung
(RC-Glied) zur Unterdriickung von EMV-bedingtem Rauschen vorgeschaltet ist [Kap.7].

Die Diskretisierung erfolgt dabei in zwei Schritten. Zunédchst werden die gefilterten
zeitkontinuierlichen Phasenstrome (iy(¢), iy(¢), iw(f)) von einer analogen Abtastschaltung mit
der Zykluszeit 7, des Stromreglers abgetastet. Anschliefend erfolgt die Wandlung der
kontinuierlichen Abtastwerte in diskrete Datenworte (iy(k7,), iy(k7},), iw(k7,)) durch die SAR-
ADCs. Die Abtastung wird zur Unterdriickung des Stromrippels an den Umkehrpunkten des
Trigersignals der PWM realisiert [Kap.7.1].

8.5 Zeitdiskreter Reglerentwurf

Im Folgenden wird der Stromregler mit Hilfe zeitdiskreter Entwurfsverfahren ausgelegt [45].
Es wird dabei zunichst von einem idealen Stromregelkreis ausgegangen. Beriicksichtigt
werden nur die durch die Motorwicklung vorgegebene PTI1-Strecke und die durch das
Halteglied (PWM) hervorgerufene Totzeit von einem halben Abtastzyklus (7; = 7,/2).

Abbildung 8.7: Darstellung eines vereinfachten Stromregelkreises mit zeitdiskreter
Regelung
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Der Reglerentwurf beriicksichtigt dabei bereits die Regelung einer zeitkontinuierlichen
Strecke durch einen zeitdiskreten Regler. Er erfolgt zeitdiskret im Frequenzbereich mit Hilfe
der Z-Transformation nach Gleichung (8.6). Die Ubertragungsfunktion des Haltegliedes Gy(s)
geht dabei zusammen mit der Ubertragungsfunktion der Strecke Gq(s) in den Reglerentwurf
ein [45].

Gus(2) = Z{LHGu(s) * Gs(5)}e=k-1, } (8.6)
Vereinfacht wird iiblicherweise geschrieben:

Gus(z) = Z{Gu(s) - Gs(s)} (8.7)
Nach Einsetzen der Ubertragungsfunktion des Haltegliedes ergibt sich damit fiir Gus(2):

1—z1 -Z{GS(S)}

Gus(2) = —— . (8.8)

Mit der kontinuierlichen Streckeniibertragungsfunktion des Stromreglers ergibt sich fiir
Gus(2) [45]:

R_S s (Tes+1)

I
_1 1 _ Te
Gus(z) = =

R, Ty
1+z71—e T

1

1—z71 1 1 1
Gus(z) = o1 ) { }

bilz‘
Gus?) = T3 Gzt

Die diskrete Ubertragungsfunktion von Halteglied und Regelstrecke ist somit durch die
Konstanten b;; und aj; vollstindig beschrieben:

1 I _Ta
bilzR—- 1—e Te ;A= —e Te
S

(8.9)

8.5.1 Kompensationsreglerentwurf (Deadbeat)

-1
L=z
-~

P (KT) T
i (kT,)

/4

I
Abbildung 8.8: Sprungantwort eines zeitdiskreten nach dem Kompensationsregler-
verfahren ausgelegten Regelkreises mit der Ubertragungsfunktion G,,(z) = z~1

Fir (SISO) Regelstrecken erster Ordnung kann eine vorhandene Regeldifferenz im
giinstigsten Fall, wie in Abbildung 8.8 idealisiert dargestellt, innerhalb einer Abtastperiode 7,
ausgeregelt werden (Kleinsignalverhalten). Im zeitkontinuierlichen System sind wegen des
Tiefpassverhaltens der Regelstrecke keine idealen Spriinge der RegelgroBBe moglich sondern
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nur stetige Signalverldufe mit endlichen Anstiegszeiten. Die zu Abbildung 8.8 gehorige
Sprungantwort des realen zeitkontinuierlichen Systems verldauft deswegen stetig zwischen den
einzelnen Abtastpunkten.

In der diskreten Signaltheorie entspricht dieses Verhalten einer Ubertragungsfunktion des
geschlossenen Kreises mit G, (z) = z~!. Ein Regler mit solchem Verhalten wird als
Kompensationsregler oder Deadbeatregler bezeichnet [45]. Die Idee besteht darin, den Regler
so auszulegen, dass seine Ubertragungsfunktion der inversen Streckeniibertragungsfunktion

entspricht. Die z-Ubertragungsfunktion eines solchen Reglers ergibt sich iiber die

. . -1
Beziehungen Gi(z) = Loi® \1hd Goi(2) = Cwi®) _ _z — zu Gleichung (8.10):

Gus(2) 1-Gwi(2)  1-z
() = —— . 1 8.10
R Gus(2) (8.10)
Nach Einsetzen von Gys(z) ergibt sich die Ubertragungsfunktion des Reglers:
1 | q
—+ 7z 1 -1
b'l bll Cio + Ci2Z
6i(2) == =71, (8.11)
Diese Ubertragungsfunktion des Reglers entspricht dabei der eines diskreten PI-Reglers [65].
1 _% 1 _% T,
C10=R—S' 1—e Te =K_pi ; Ci1 = —e e=Kpi'(T—ni—1>

Die Proportionalverstidrkung Kp; ist iiber die Konstante cjo und die Nachstellzeit T}, iiber die
Konstanten c¢jo und ¢;; bestimmt.

R
Kpi = — . Ty = —aTaDa in der Praxis oft nicht alle Parameter des

i T ’ _Ta
(l_e—r—e) 1—eT

Die Durchtrittsfrequenz f; ldsst sich rechnerisch aus der Z-Ubertragungsfunktion Gyi(z) =z
des geschlossenen Kreises ermitteln [65].

Die Ubertragungsfunktion des offenen Kreises ist {iber Gleichung (8.12) bestimmt.

-1
Goi(2) = 7 fvgv(vzlzz) = d == . - 8.12)
Mit (z — ¢*"*) und (s — jw) wird daraus:
1
Goi(jw) = —5om—7 (8.13)
Nach einigen weiteren Umformungen ergibt sich daraus Gleichung (8.14).
Goi(0) =+ —r T 5.14

o i

Mit |Goi(jw)| = 1 kann nun die Durchtrittsfrequenz des offenen Kreises iiber Gleichung (8.15)
bestimmt werden. Die Beeinflussung des Amplitudenganges des Stromregelkreises durch die
SI-Funktion des Haltegliedes Gy(jw) wird dabei vernachléssigt, da sie erst bei Frequenzen
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einen nennenswerten Beitrag liefert, die durch die phasenabsenkende Wirkung des
Haltegliedes ohnehin nicht erreichbar sind. Die Durchtrittsfrequenz ist damit allein durch die
Abtastfrequenz f, bestimmt.

St

fam =" 8.15)

Zur Darstellung des offenen und des geschlossenen Regelkreises im Bodediagramm wird die
Ubertragungsfunktion des offenen Regelkreises nun iiber Gleichung (8.16) im Bildbereich
angegeben.

Kyi(This+1) 1 1 1—eTas
Goi(s) = 2~m2 77, —., . 316
0i(8) Tos R, Ts+1) _ s (8.16)
Gri(s) Grs(S) Gu(s)

Durch die dynamische Kompensation der elektrischen Zeitkonstante 7, iiber die Nachstellzeit
T vereinfacht sich die Ubertragungsfunktion des offenen Kreises zu Gleichung (8.17).

Kpi 1—eTas
Goi(s) =7~ ——— (8.17)
S
Gu(s)

Nach dem Ubergang von (s — jw) ergibt sich Gleichung (8.18). Der Einfluss der Si-Funktion
im Amplitudengang wird wiederum vernachlassigt.

K. T,
Goi(jw) =J'60Rﬁ eTI0T (8.18)

Die Ubertragungsfunktion stellt nun einen mit der Proportionalverstirkung K,; gewichteten
Integrator in Verbindung mit der aus dem Halteglied resultierenden Phasenverschiebung dar.
Da der Integrator eine konstante Phasenverschiebung von -90° aufweist, wird die erreichbare
Reglerbandbreite allein durch die Totzeit des Haltegliedes limitiert. Ein mit dem Deadbeat—
Verfahren ausgelegter Regler weist im Amplitudengang des Bodediagramms des
geschlossenen Kreises nach Abbildung 8.9. kein Uberschwingen auf. Exemplarisch wurde fiir
das aufgenommene Bodediagramm wieder die iibliche PWM-Frequenz von f;= 8 kHz
gewihlt.
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Abbildung 8.9: Bodediagramm eines zeitdiskreten, nach dem Kompensationsregler-
verfahren ausgelegten Regelkreises mit der Ubertragungsfunktion G,,(z) = z~1

Mit 8kHz PWM-Frequenz ergibt sich fiir eine Deadbeatreglerauslegung eine
Durchtrittsfrequenz von ca. (fg = 2,5 kHz), (Gleichung (8.15)). Im geschlossenen Kreis liegt
die -3 dB Grenze bei knapp 6 kHz und der Durchtritt des Phasenganges durch -90° bei knapp
4 kHz.

i (KT) I

Abbildung 8.10: Sprungantwort eines zeitdiskreten Regelkreises mit einer
aggressiveren Wahl der Parameter

Durch eine Reglerauslegung mit einer aggressiveren Wahl der Parameter kann die Bandbreite
jedoch noch weiter gesteigert werden. Dadurch ist auch im iiber dem Stromregelkreis
liegenden Drehzahlregelkreis eine weitere Erhohung der Bandbreite moglich. Eine solche
Auslegung fiihrt, wie in Abbildung 8.11 gezeigt, zu einem Uberschwingen in der
Sprungantwort des Stromreglers. Die Sprungantwort entspricht der idealisierten zeitdiskreten
Darstellung analog zu Abbildung 8.8. Die reale zeitkontinuierliche Sprungantwort verlauft
stetig zwischen den einzelnen Abtastpunkten.
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Bei der Reglerauslegung mit dem Bodediagramm wird in der Praxis oft ein maximales
Uberschwingen von bis zu 3 dB im geschlossenen Kreis zugelassen. Das resultierende
Bodediagramm (Abbildung 8.11) ist wieder fiir die PWM-Frequenz von 8 kHz dargestellt.

10

AlGy ()}
AG,, (S)}

N |

A [dB]
o

Y

-10
100

1000 4000
f [Hz]

8000

-90°

-45

-90

—
o
[—
=

e

\

-135

\

/

\
N

-180
100

1000 4000

f [Hz]

8000

Abbildung 8.11: Bodediagramm eines zeitdiskreten Regelkreises mit einer
aggressiveren Wahl der Parameter und 3 dB Uberschwingen im Amplitudengang
des geschlossenen Regelkreises.

Fiir beide Konfigurationen ergeben sich die Durchtrittsfrequenz und die Reglerbandbreite im
Verhiltnis zur PWM-Frequenz nach Tabelle 8.1.

Tabelle 8.1: KenngroBen bei 0— und 3 dB Uberschwingen im geschlossenen Kreis

Uberschwingen Durchtrittsfrequenz Reglerbandbreite (-90°) | Phasenreserve [°]
[dB] Jalfs [kHz] Soolfs [kHz]

0 =1/n ~0,5 =75°

3 ~0,5 = 0,6 =~ 45°
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8.6 Einfluss der Totzeit auf die Bandbreite

Die durch die Abtastung begrenzte Bandbreite wird in heutigen Antrieben durch die
zuséatzliche Totzeit zur Algorithmenberechnung und das Tiefpass-Verhalten des EMV-Filters
der Stromerfassung weiter herabgesetzt. Im Folgenden wird die erreichbare
Durchtrittsfrequenz in Abhéngigkeit zur Abtastfrequenz und zur effektiven Totzeit im System
dargestellt. Wegen des Totzeitterms in der Strecke kann die erzielbare Durchtrittsfrequenz fy
nicht analytisch bestimmt werden. Die Kurvenverldufe in Abbildung 8.12 wurden daher
numerisch ermittelt. Der Einfluss der Si-Funktion im Amplitudengang wurde dabei nach
Gleichung (8.18) in erster Ndherung vernachlassigt.

Tabelle 8.2: Summen-Verzdgerung der verschiedenen Reglerkonfigurationen

"% g Amplitudengang Strecke
.Z § Uberschwingen [dB] Motorwicklung EMYV-Filter Ordnung L
= § g
g = 0 =]
£ 5 | :
g 3 1 1 S
N —_ ﬁ
P 0 Ry (Tes+1) 1 c.
- - 2 -
3 (Temys + 1) o

Dabei wurden die Verldufe eines idealen Systems erster Ordnung und eines durch den EMV-
Filter bedingten realen Systems zweiter Ordnung nach Tabelle 8.2 fiir ein Uberschwingen von
null und drei dB im geschlossenen Kreis in Abbildung 8.12 gegeniibergestellt.

Das Ubertragungsglied erster Ordnung des EMV-Filters kann wegen seiner im Verhiltnis zur
erreichbaren Reglerbandbreite hohen Grenzfrequenz (ca. 62 kHz bei Tgyv =10 ps) im
Amplitudengang des Bodediagramms iiber eine ideale Ubertragungsfunktion von
(4{Gemv} = 1) gendhert werden. Die Nédherung ist bis zur der, bei einer reinen Abtastregelung
mit 3 dB Uberschwingen im geschlossenen Kreis, ohne zusitzliche Verzogerung erreichbaren
Bandbreite von 4 kHz zuldssig.

a) b)
Durchtrittsfrequenz Bandbreite
0.5 v d 0.6 F
Sys. 1.0rdnung, 0 dB 05 Sys. 1.0rdnung, 0 dB
04N Sys. 1.0rdnung, 3dB T ' \\ Sys. 1.0rdnung, 3 dB
AN, Sys. 2.0rdnung, 0 dB o 041 Sys. 2.0rdnung, 0 dB |
. £S —
al \\\ Sys. 2.0rdnung, 3 dB =~ 03 \\ - Sys. 2.0rdnung, 3 dB |
= \\\ s72< 8 . \\\ \\~
Y— 0.2 \“~ -~ ! \~~‘J b
TS0 0.2 S et o
TSRS
0.1 0.1 =
0 0
0.5 1 1.5 2 0.5 1 1.5 2
T = / Ta th / Ta

Abbildung 8.12:
a) Durchtrittsfrequenz f3 im Verhiltnis zur Summentotzeit 7ty
b) Reglerbandbreite f9oo im Verhéltnis zur Summentotzeit Ty
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Eine nennenswerte Beeinflussung ergibt sich dagegen im Phasengang. Der EMV-Filter wurde
deshalb iiber eine PTn-Streckenndherung durch eine reine Totzeit gendhert.

Das theoretisch erreichbare Limit der Durchtrittsfrequenz £y liegt, bezogen auf die Totzeit der
Abtasthalteschaltung von (Tyx = T,/2), bei (T4s/T, = 0,5).

Der Kurvenverlauf der Reglerbandbreite (-90° im Bodediagramm des geschlossenen Kreises)
im Verhéltnis zur effektiven Totzeit ist dabei dquivalent zum Verlauf der Durchtrittsfrequenz.

8.7 Zeitverlauf einer Standard Stromregelung (uC/DSP)

Bei der klassischen Berechnung des Stromreglers innerhalb einer Interrupt Service Routine
(ISR) eines pCs/DSPs mit der Zykluszeit T, konnen die Regelalgorithmen durch den PWM
bedingten Abtasthaltevorgang maximal mit der doppelten PWM-Frequenz f; berechnet
werden. Der zur Stromerfassung notwendige EMV-Filter zur Unterdriickung von
hochfrequentem Rauschen stellt ein Verzogerungsglied erster Ordnung (PT1) dar. Der
Stromregelkreis entspricht damit einem System 2. Ordnung mit der Summentotzeit 7 [60].

Tis = Traig + Tepwm (8.19)

Nachfolgend ist die Struktur des Regelkreises fiir eine Standard Stromregelung mit den
auftretenden Totzeiten in Abbildung 8.13 dargestellt.

EMV-filter

f TEMVI

Abbildung 8.13: Blockschaltbild einer Standard Implementierung des
Stromregelkreises mit den auftretenden Verzdgerungen

Aus den durch die PWM und die Stromerfassung vorgegebenen Randbedingungen lisst sich
nun der Zeitverlauf einer Standard Stromregelung unter Verwendung eines uCs oder DSPs als
Recheneinheit und SAR-ADCs zur Erfassung der Phasenstrome wie folgt nach Abbildung
8.14 beschreiben.

1. Abtastung Stromistwert
Abtastung des Stromistwertes an den Umkehrpunkten des Tragersignals der PWM.
Die Unterdriickung des Stromrippels wird effektiv ohne eine zusétzliche Totzeit
realisiert. Die integrierende Stromerfassung wird gemeinsam mit der Stromregelung
unter Nutzung von paralleler Algorithmenverarbeitung in Kapitel 8.9 beschrieben.

2. AD-Wandlung
Digitalisierung der RiickfiihrgroBe is des Stromreglers durch den ADC.
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3. Algorithmenberechnung
Berechnung der Referenzwerte fiir die PWM in einer ISR durch den Stromregler.

4. Halten der Spannungssollwerte (PWM)
Ubernahme der berechneten Referenzwerte an den Umkehrpunkten des Trigersignals
durch die PWM (Halteglied) und Halten der Referenzwerte iiber die folgende
Abtastperiode T,. Das Halteglied verursacht dabei im Stromregelkreis eine Totzeit von
einer halben Abtastperiode (72 T,).

5. PWM
Aufschaltung des Sollspannungszeigers tiber die PWM und die Leistungshalbleiter in
die Maschine.

A
IADC . '« L > :
ADC  [ADC—3R., 2QTR3' ADC AP
uC/DSP [ ISR : ISR
PWM_ —pwm M PWM |
5. ;
TN {E I N Py St SN . S S :
PWM 1. ! 5 Lt
Triger : J : L5

Abbildung 8.14: Zeitlicher Ablauf der Algorithmenberechnung einer Standard
Stromregelung

Da die Abtastung des Stromistwertes und die Ubernahme der Schaltzustinde der PWM an je
einem Umkehrpunkt des Trédgersignals stattfindet und die AD-Wandlung sowie die
Berechnung der Regelalgorithmen dazwischen liegt, kann die Berechnungszeit der
Regelalgorithmen mit Tigg =n-T, angesetzt werden. Bei modemnen dynamischen
Antriebsreglern werden die Algorithmen in genau einem Abtastzyklus 7, berechnet.

Die effektive Summentotzeit fiir eine dynamische Stromregelung in einem pC/DSP ergibt
sich somit zu 172 T, [60]. Die Reglerbandbreite kann durch die Erh6hung der PWM-Frequenz
anndhernd proportional gesteigert werden, solange die Algorithmen innerhalb eines
Abtastzyklus T, berechnet werden konnen. Andernfalls bleib die effektive Totzeit im Mittel
konstant. Eine weitere Erhohung der Schaltfrequenz iiber diesen Punkt hinaus fiihrt deshalb
nicht mehr zu einer Bandbreitenerh6hung sondern reduziert nur noch den Stromrippel.

Wird der Stromistwert anstatt der exakten Abtastung an den Umkehrpunkten des
Tragersignals der PWM nach Kapitel 7.1 (2.) liber eine PWM-Periode integriert, so erhoht
sich die effektive Verzogerung noch einmal um eine halbe PWM-Periode (2 T5).
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8.8 Smith-Pradiktor

In einem pC-basierten Servoantrieb kann die durch die Algorithmenberechnung bedingte
Totzeit von exakt einem Abtastzyklus (7., = 72) durch priadiktive Berechnung in Software
kompensiert werden. Die Kompensation erfolgt dabei iiber einen Smith-Pradiktor. Der Smith-
Pradiktor ist in der Regelungstechnik seit langem bekannt [59]. Ein Verfahren zur Nutzung
des Smith-Préadiktors zur Totzeitkompensation in Servoantrieben wird in [2], [60] vorgestellt.
Basis des Priadiktormodells ist die Stromregelstrecke mit der Statorinduktivitidt Ls und dem
Statorwiderstand R als Parameter. Bei exakter Parametrierung kann die durch die
Algorithmenberechnung bedingte Totzeit (7, = 7,) durch den Smith-Pradiktor vollstidndig
kompensiert werden. Es verbleibt die durch die Abtasthalteumgebung der PWM bedingte
Verzogerung von einem halben Abtastzyklus (%2 T,), zuziiglich der durch den EMV-Filter
bedingten Verzogerung Temy. Der Pradiktionshorizont ist also genau 7.

8.9 FPGA basierte Stromregelung

Mit Hilfe paralleler Algorithmenverarbeitung konnen selbst komplexe Regelalgorithmen in
weniger als einer Mikrosekunde berechnet werden. Da die Algorithmenberechnungszeit im
Vergleich zu einem PWM-Zyklus sehr klein ist, kann sie hier ndherungsweise vernachlissigt
werden (71 = 0).

Stromreglerstruktur mit zweikanaliger Signalriickfiihrung

Weiterhin konnen die Vorteile der Stromerfassung durch Abtastung an den PWM-
Umkehrpunkten und der Stromerfassung durch Integration iiber eine PWM Periode durch die
Nutzung quasikontinuierlicher paralleler Algorithmenverarbeitung kombiniert werden.
Einleitend wird nun das Ubertragungsverhalten eines zeitkontinuierlichen PI-Reglers
betrachtet, der tiber Gleichung (8.20) beschrieben ist [12], [45].

y =K, (e + Tlf e dt) (8.20)

n

Der PI-Regler ldsst sich dabei in eine Summe aus Proportional- und Integralanteil aufteilen.
Diese Form entspricht der Darstellung nach Abbildung 8.15.

Abbildung 8.15: Blockschaltbild eines Standard PI-Reglers [45], [65]

Die vom Proportionalanteil erzeugte Stellgr6Be wirkt unmittelbar zur Korrektur einer
bestehenden Regeldifferenz und bestimmt somit die Dynamik und die Phasenreserve der
Regelung. Der Integralanteil bewirkt iiber die Nachstellzeit 7, die vollstindige Ausregelung
einer bestehenden Regeldifferenz und sorgt somit fiir die stationdre Genauigkeit der
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Regelung.

Durch parallele Algorithmenverarbeitung ist die Implementierung der parallelen Regelstruktur
aus Abbildung 8.15 problemlos moglich.

P - Anteil

- %

1

Stromsollwert

/

Verzogerungsfreies

int

Ts= ]/f\

i)
i(h) |

Abbildung 8.16: Blockschaltbild der PI-Stromreglerstruktur mit zweikanaliger
Riickfiihrung

Wenn fiir die Stromerfassung ein kombinierter Dezimierungsfilter mit erhdhter Abtastrate
verwendet wird, wobei die Abtastrate im Verhiltnis zur PWM-Frequenz ausreichend hoch ist,
kann das Ausgangssignal des Dezimierungsfilters in erster Ndherung als kontinuierlich
angesehen werden. Damit ist ein gemeinsamer Dezimierungsfilter fiir die Riickfiihrsignale
von Proportionalanteil und Integralanteil des Stromreglers ausreichend.

1. Proportionalanteil
Bevor das Ausgangssignal des Dezimierungsfilters fiir den Proportionalanteil des
Stromreglers verwendet werden kann, miissen die filtereigene Ddmpfung und
Phasenverschiebung iiber einen Strombeobachter entfernt werden. Anschlieend
erfolgt die Abtastung des verzogerungsfreien Riickfiihrsignals an den Umkehrpunkten
der PWM.

2. Integralanteil
Fiir den Integralanteil kann das Ausgangssignal des Dezimierungsfilters direkt ohne
den Einsatz eines Strombeobachters genutzt werden, da das Erreichen stationérer
Genauigkeit und nicht die Dynamik im Vordergrund steht. Die Integration des
Stromistwertes iiber eine PWM-Periode wird dabei automatisch iiber den
Integralanteil des PI-Reglers realisiert. Die Berechnung der Stellgroe des
Integralanteils  erfolgt durch die  hohe  Abtastrate der  Integration
quasizeitkontinuierlich.
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Abbildung 8.17: Zeitlicher Ablauf einer Stromreglerstruktur mit zweikanaliger
Riickfiihrung unter Verwendung paralleler Algorithmenverarbeitung

Unter Verwendung der zweikanaligen Stromreglerstruktur werden die Vorteile der
verzogerungsfreien Abtastung und der hochgenauen Integration des Riickfiihrsignals iiber
eine PWM-Periode ohne Nachteile kombiniert. Durch den Einsatz kontinuierlich arbeitender
Sinc-Filter [Kap.7.3.3] und des in Kapitel 7.5 vorgestellten Strombeobachters steht der Istwert
des Motorstromes weiterhin quasizeitkontinuierlich, in hoher Qualitit und verzogerungsfrei
zur Verfiigung.

parallele
Algorithmenverarbeitung

Strombeobachter

EMV-filter

Abbildung 8.18: Blockschaltbild der Stromregelung mit Darstellung der auftretenden
Verzogerung einer Standard Stromregelung und unter Verwendung paralleler
Algorithmenverarbeitung

Mit der Kompensation der Zeitkonstante des EMV-Filters Trvy durch den Strombeobachter
reduziert sich die Strecke des Stromregelkreises zu einem System erster Ordnung. Weiterhin
reduziert sich die effektive Summentotzeit 7,z durch die vernachldssigbar kleine
Algorithmenberechnungszeit Ty, =0 auf die PWM bedingte Verzogerungszeit von einem
halben Abtastzyklus (/2T%).

Damit ist mit Hilfe paralleler Algorithmenverarbeitung das in Kapitel 8.5.1 beschriebene
theoretische Maximum der Stromreglerbandbreite erreichbar. Wegen der extrem kleinen
Algorithmenberechnungszeit innerhalb von FPGAs ist diese Methode der Stromregelung auch
fiir hohe PWM-Frequenzen gut geeignet.
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8.10 Zusammenfassung

Bei Implementierung des Stromregelkreises innerhalb eines uC kann die Regelstrecke durch
die elektrische Motorzeitkonstante 7, und die Zeitkonstante des EMV Filters Tgymy modelliert
werden. Die Stromregelstrecke stellt in diesem Fall ein System zweiter Ordnung dar. Durch
die Abtasthalteumgebung der PWM bedingten Totzeit von einem halben Abtastzyklus (}275),
zuziiglich der Algorithmenberechnungszeit eines Abtastzyklus 7,, betrdgt die Summentotzeit
Tis eineinhalb Abtastzyklen (1'47,) [48].

Wihrend die Algorithmenberechnungszeit in einem pC basierten System durch einen Smith
Pradiktor kompensiert werden kann, existiert sie in einem System unter Verwendung
paralleler Algorithmenverarbeitung erst gar nicht. Auch ist der Priadiktionshorizont bei dem
Beobachter deutlich kiirzer, was Fehler durch ungenaue Parameter verringert.

Wegen der zusitzlichen Nutzung eines Strombeobachters kann auch die Zeitkonstante des
EMV-Filters kompensiert werden, wodurch sich die Regelstrecke auf ein System erster
Ordnung reduziert [48].

Weil die AD-Wandlung und die Algorithmenberechnung innerhalb eines Abtastzyklus
erfolgen miissen, ist die Standard Stromregelung mit Algorithmenimplementierung innerhalb
eines pC bei Erhohung der PWM-Frequenz limitiert. Diese Einschrinkung gilt nicht bei
paralleler Algorithmenverarbeitung (7 = 0).

a) b)

Durchtrittsfrequenz Bandbreite
0.5 ‘ 0.6 -

\ FPGA + Beobachter FPGA + Beobachter

04 051\
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0 : 0
0.5 . 0.5 1 15 2
Ts /T,

Abbildung 8.19: Fiir die unterschiedlichen Regelstrukturen...
a) ...erreichbare Durchtrittsfrequenz f3 im Verhéltnis zur Summentotzeit Tty
b) ...erreichbare Reglerbandbreite f9po im Verhéltnis zur Summentotzeit Ty
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Abbildung 8.19 zeigt die erreichbaren Durchtrittsfrequenzen und Reglerbandbreiten fiir die
vier verschiedenen Reglertypen als Funktion der Summentotzeit [48]. In der Praxis wird der
Regler iiblicherweise so ausgelegt, dass das Uberschwingen im geschlossenen Kreis im
Bereich zwischen null bis drei dB liegt.

Tabelle 8.3: KenngroBen der vier Reglerkonfigurationen

A&H BeTrt:cgh—. Sun?rie':n— EZIW\F}[M\X Strecken- I \iﬁa:g iflo—lz
nungszeit totzeit Filter ordnung
FPGA + Beob. 0,5 T, - 0,5 T, nein 1 4 kHz
FPGA 0,57, - 0,57, ja 2 2,5 kHz
uC/DSP+Prad. | 0,57, - 0,57, ja 2 2,5 kHz
uC / DSP 0,57, 1,0 7, 1,57, ja 2 1,5 kHz
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9 Drehzahlregelkreis

Beim Drehzahlregelkreis hingt die erreichbare Regeldynamik wesentlich von der
Beschaffenheit der mechanischen Regelstrecke ab [1], [11]. Fiir eine einfache Regelbarkeit
sollte die Strecke dabei liber dem gesamten betrachteten Frequenzbereich ein moglichst
lineares Verhalten aufweisen.

Ideales Streckenverhalten

Idealisiert resultiert die Drehzahl bei Servoantrieben aus der Integration des elektrischen
Drehmomentes m.. Parameter der Integration fiir die Beschleunigung der Motorwelle sind die
Drehmomentkonstante At und das Massentragheitsmoment J [Kap.3.4]. Je nach GroBe und
Beschaffenheit des Motors kann das Massentrigheitsmoment dabei iiber einen weiten Bereich
variieren, wobei das Verhéltnis von k1/J mit der BaugréBe der Servomotoren zunimmt [27].

my  Tyn=1/

is : = - - \4 =

Abbildung 9.1: Grundlegendes Blockschaltbild der Drehzahlregelstrecke

Reales Streckenverhalten

In der Praxis werden die regelungstechnischen Eigenschaften der Drehzahlregelstrecke jedoch
durch die Art und Weise des mechanischen Gesamtaufbaus der jeweiligen Applikation
beeinflusst, wodurch die Komplexitéit der Drehzahlregelstrecke zunimmt.

Die wesentlichen Faktoren stellen dabei Reibung (Haftreibung + Gleitreibung), mechanische
Resonanzen und bei Einsatz von Getrieben die Getriebelose dar [11].

Reibung

Bei der Reibung wird zwischen Haftreibung und Gleitreibung unterschieden. Durch den
Einfluss der Haftreibung setzt sich eine Antriebsachse aus dem Stillstand erst beim
Aufbringen einer Initialkraft in Bewegung. Die Haftreibung stellt damit regelungstechnisch
eine Nichtlinearitdt dar. In heutigen Antrieben ist der Einfluss der Haftreibung wegen der
hohen Giite der verwendeten Lager jedoch oft vernachléssigbar gering.

Die Gleitreibung limitiert als drehzahlproportionale Komponente die erreichbare
Maximaldrehzahl des Servoantriebes. Aus diesem Grund wird die Ubertragungsfunktion der
Regelstrecke als Verzogerungsglied erster Ordnung modelliert. Da der Einfluss der
Gleitreibung iiblicherweise eher schwach ist, kann die Regelstrecke iiber einen einfachen
Integrator gendhert werden.

Mechanische Resonanzen

Mechanische Resonanzen entstehen durch die konstruktionstechnisch nicht ideale
mechanische Kopplung des Antriebsmotors an die Last und den Encoder (Positionsgeber). Bei
Standard Antrieben wird der Encoder dabei iiblicherweise an der Motorriickseite befestigt.
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Ji: Massentrigheitsmoment Last

Ju:  Massentrigheitsmoment Motor

Jg: Massentrigheitsmoment Positionsgeber
wy: Resonanzfrequenz Motor / Last

Last Motor Positionsgeber

EMLOML CMEOME wye:  Resonanzfrequenz Motor / Positionsgeber
Jy Ju Jg cyL:  Federkonstante Motor / Last
cyp:  Federkonstante Motor / Positionsgeber
ML= CML A /M OME= CvE | St dy:  Diampfungskonstante Motor / Last
Jvr JurJe Oy Didmpfungskonstante Motor / Positionsgeber

Abbildung 9.2: Beschreibung der Resonanzen zwischen Motor und Last sowie
zwischen Motor und Encoder [62], [65]

Die Motorwelle, die alle drei Elemente miteinander verbindet, wirkt dabei wie eine Feder [1].
Die Massentragheiten von Last und Motor sind in der Regel sehr viel groBer als die des
Encoders. Aus diesem Grund konnen die Kopplungen zwischen Last und Motor sowie
zwischen Motor und Encoder ndherungsweise als voneinander unabhéngige
Zweimassenschwinger modelliert werden. Die Resonanzfrequenzen der
Zweimassenschwinger ergeben sich dabei liber die Massentragheitsmomente von Motor, Last
und Encoder und die Federkonstante, die iliber die Steifigkeit der Motorwelle und der
Kupplung bestimmt ist. Die Resonanzfrequenz wy; von Motor und Last liegt dabei oft im
Bereich von wenigen hundert Hertz. Wegen der geringen Masse des Encoders liegt die
Resonanzfrequenz wyg zwischen Motor und Encoder iiblicherweise deutlich iiber einem
Kilohertz. Beide Resonanzen verursachen einen charakteristischen Verlauf im Amplituden-
und Phasengang des Frequenzdiagramms des offenen Regelkreises, die in Abbildung 9.3
beispielhaft dargestellt ist [53].

A[dB]

10 ~.
0 \‘ JAN
-10 \V/ \

-180°

Abbildung 9.3: Typischer Verlauf einer Resonanz in Amplituden- und Phasengang der
Drehzahlregelstrecke [53]

Fiir eine hohe Regelgiite ist im Frequenzgang des offenen Drehzahlregelkreises ein moglichst
linearer Amplitudenverlauf wiinschenswert. Die Resonanz zwischen Motor und Last befindet
sich dabei innerhalb des Bereiches, der von der Reglerbandbreite abgedeckt werden soll.
Diese Nichtlinearitdt kann mit Hilfe phasenkorrigierender Filter (Notch, Biquad) nahezu
vollstindig linearisiert werden [52], [53]. Die durch den Encoder verursachte Resonanz liegt
iiblicherweise oberhalb der erreichbaren Drehzahlreglerbandbreite. Aus diesem Grund kann
sie effizient durch die geeignete Wahl der Bandbreite eines Drehzahlbeobachters unterdriickt
werden [62]. Ist eine steilere Amplitudenabsenkung erforderlich, bietet sich der Einsatz von
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Pol-Nullstellenfiltern (z.B. Cauer-Filter) an [43]. Zur exakten Bestimmung der Drehzahl und
zur Unterdriickung der Resonanz zwischen Encoder und Last wurde im Versuchsaufbau dieser
Arbeit ein Drehzahlbeobachter 2.0rdnung in paralleler Algorithmenverarbeitung
implementiert.

Getriebelose

Beim Einsatz von Getrieben wird das mechanische Verhalten durch die getriebeeigene Lose
mit nichtlinearem Ubertragungsverhalten negativ beeinflusst. Die Getriebeiibersetzung selbst,
geht dabei multiplikativ in die Strecke des Lageregelkreises ein.

Direktantriebe

Wenn besonders hohe Anforderungen an die Regeldynamik gestellt werden, ist es sinnvoll
alle nichtlinearen Einfliisse so weit wie moglich konstruktionstechnisch zu vermeiden. Die
Motorwelle wird bei solchen ,,Direktantrieben ohne den Einsatz von Getrieben und ohne den
Einsatz einer Kupplung ,.direkt* mit der Motorwelle verbunden. Die Verbindung des Motors
mit der Last ist dabei besonders starr ausgefiihrt, so dass sich die Resonanz zwischen Motor
und Last wegen der vergleichsweise hohen Federkonstante in Richtung hoherer Frequenzen
verschiebt. Der Frequenzgang der Drehzahlregelstrecke eines mechanisch gut ausgelegten
Direktantriebs  weist dadurch in einem weiten Frequenzbereich auch ohne
phasenkompensierende Filter einen recht linearen Verlauf auf. Bei Verwendung eines
Direktantriebes mit vernachlédssigbarer Reibung ist eine Néherung der Drehzahlregelstrecke
durch eine reine Integration zuléssig.

9.1 Reglerauslegung

Der Drehzahlregler selbst wird standardméBig, wie die Stromregelung, innerhalb einer ISR
eines pC/DSP zeitdiskret mit einer Abtastzeit 7, berechnet. Wegen der hohen Komplexitét des
Drehzahlregelkreises ist die Auslegung als zeitdiskrete Abtastregelung hier nicht sinnvoll. Die
Reglerauslegung erfolgt deshalb quasizeitkontinuierlich mit den Methoden der klassischen
Regelungstechnik. Die durch die Signalabtastung hervorgerufene Totzeit von einem halben
Abtastzyklus (727,) muss bei der Auslegung mit den Methoden der klassischen
Regelungstechnik zusétzlich beriicksichtigt werden.

Anschaulich kann die erreichbare Regelgiite des Drehzahlreglers wie folgt hergeleitet werden.
Dazu wird angenommen, dass die Drehzahlregelstrecke keine Nichtlinearitidten, wie Reibung
oder Getriebelose, aufweist und vorhandene Resonanzen zwischen Motor und Last durch
entsprechende Filter vollstindig dynamisch kompensiert werden. Weiterhin wird
angenommen, dass keine zusétzlichen Totzeiten in der Regelstrecke vorhanden sind. Der
mechanische Teil der Regelstrecke kann in diesem Fall durch einen idealen Integrator
gendhert werden. Der Stromregelkreis, der einen weiteren Teil der Drehzahlregelstrecke
darstellt, wird durch ein Verzogerungsglied erster Ordnung (PT1) mit der Ersatzzeitkonstante
Tg; gendhert.

Fiir die beschriebene Regelstrecke, bestehend aus der Integration des Drehmomentes m,, zur
Drehzahl @ und dem PT1-Element mit der Ersatzzeitkonstante des Stromreglers 7%, bietet
sich die Auslegung nach dem Symmetrischen Optimum an. Fiir die Proportionalverstarkung
K, ergibt sich dann Gleichung (9.1) [73].
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K-
Kpn = J/Kr (9.1)
(25n + 1) " TEi
E 7“ Feder-Masse-System 1“—’“
! Kon/, ~Co <
Kpn~a|1 p Ton Crin g
[==—000— |2
StoBdampfer Feder S
& e
Abbildung 9.4: Beschreibung des Drehzahlregelkreises als Feder-Masse-System.
Dabei gilt:
Proportionalverstirkung K, ~ Ddmpfungskonstante d,
Nachstellzeit Ty ~ 1/ Federkonstante Cryy

Zunichst wird nun die Regelung durch einen reinen P-Regler betrachtet. In diesem Fall ist die
StellgroBe des Drehzahlreglers, die dem  Sollwert der drehmomentbildenden
Stromkomponente (iq) entspricht, proportional zur Regeldifferenz aus Soll- und Istdrehzahl.

iqg = Kpn(@0™ — w) 9.2)

Wenn die Solldrehzahl zusitzlich mit Null angenommen wird, ist der g-Stromsollwert
proportional zur Istdrehzahl. Ein mit einem reinen P-Regler betriebener Drehzahlregler besitzt
damit in etwa das Verhalten eines Stof3ddmpfers. Die Proportionalverstirkung K, ist dabei
proportional zur Ddmpfungskonstante d, des StoBdampfers.

Bei Annahme eines idealen Stromregelkreises (Gyi(jow)=1) ergibt sich fiir den offenen
Regelkreis des Drehzahlreglers unter Vernachldssigung von Resonanzen und weiteren
Einfliissen Gleichung (9.3). Die Ndherung gilt auch bei der Ndherung des Stromreglers durch
ein PT1 Element, wenn angenommen wird, dass die Frequenz @ immer ausreichend unterhalb
der Grenzfrequenz des PT1 Elements liegt.

Gon(jw) = Kpn ﬁ 9.3)
jwl
Damit ist die Proportionalverstirkung K,, proportional dem Quotienten aus
Massentragheitsmoment J und Drehmomentkonstante k.

J
Kon~ o=

Im Folgenden wird zur Veranschaulichung und unter Nichtbeachtung der Stabilitdt von einem

9.4)

reinen [-Regler ausgegangen.
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[-Regler mech. System
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Abbildung 9.5: Aquivalenz zwischen reinem I-Regler und dem mechanischen System
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Die StellgroBe des Drehzahlreglers (Sollwert der drehmomentbildenden Stromkomponente
(q)) ist in diesem Fall proportional zum mechanischen Rotorwinkel ¢, (Abbildung 9.5). Da
sich aus dem g-Strom iiber die Drehmomentkonstante k1 das Drehmoment m,, ergibt, kann der
proportionale Zusammenhang zum Rotorwinkel {iber eine Federkonstante Cr,, beschrieben

werden.
Mm~ Cron " Pm (9-5)
Kp
Crpn = T_n Kt (9.6)
nn

Der Integralanteil des Drehzahlreglers wirkt somit als mechanische ,,Riickstellfeder* fiir den
Rotor.

Wird fiir die Regelstrecke ein PI-Regler verwendet und die Reglerauslegung mit dem
Symmetrischen Optimum realisiert, ist die Nachstellzeit 7;, eindeutig iiber Gleichung (9.7)
bestimmt und hingt bei gegebenem Diampfungsgrad o, ausschlieBlich von der
Ersatzzeitkonstanten des Stromregelkreises 7; ab.

Ton = (26, + 1) * T; 9.7)

Wenn in der Drehzahlregelstrecke keine zusétzlichen Totzeiten vorhanden sind, wird die
erreichbare Federkonstante Cry, der Welle damit allein durch die Bandbreite des Stromreglers
bestimmt. Da sich K, und T;, proportional zur Stromreglerbandbreite verindern, ist die
Federkonstante der Motorwelle proportional zum Quadrat der Stromreglerbandbreite.

1
CTnn~ m (9-8)

Wegen der Abhingigkeit zu antriebsinternen Groflen und Parametern wird anstelle einer
Federkonstanten C im Weiteren von der dynamischen Steifigkeit ¢ des Antriebs gesprochen
(Gleichung(10.5)). Da die dynamische Steifigkeit den resultierenden Schleppfehler der
Antriebsregelung direkt bestimmt, ist sie ein charakteristisches Mall flir die
Positioniergenauigkeit eines Servoantriebes. Die Abhingigkeit der dynamischen Steifigkeit
von weiteren Faktoren wird in Kapitel 10.1 behandelt.
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10 Positionsregelkreis

Die Strecke des Lageregelkreises ist durch die Integration der Geschwindigkeit zur Position
und die Ersatzzeitkonstante 7%, des Drehzahlregelkreises bestimmt. Bei der Integration der
Drehzahl zur Position handelt es sich, sofern kein Getriebe verwendet wird, um eine ,,ideale*
Integration mit einer Integrationszeitkonstanten von (7=1s). Weiterhin wird die
Lageregelstrecke nicht durch zusitzliche StorgroBen beeinflusst, da alle mechanischen
Einfliisse schon im Drehzahlregelkreis angreifen. Damit sind bei der Lageregelung keine
grofleren Herausforderungen zu meistern [1], [2], [10].

Ersatzzeitkonstante  @m = / wdt

w* w Igﬂ
TEn C =

Abbildung 10.1: Blockschaltbild der Positionsregelstrecke

Wegen der exakten Streckenkenntnis und da alle StorgroBen innerhalb vom Strom- bzw.
Drehzahlregelkreis angreifen, kann die Position hochgenau {iber eine entsprechende
Vorsteuerung gestellt werden, ohne dass eine bleibende Regelabweichung korrigiert werden
muss [12]. Als Regler ist damit ein einfacher P-Regler ausreichend, wodurch sich die
Reglerparametrierung entsprechend vereinfacht.

Aus der Ubertragungsfunktion des geschlossenen Kreises ergeben sich unter den gegebenen
Randbedingungen die Kreisfrequenz wq, und die Ddmpfung o, des Positionsregelkreises. Die
Ersatzzeitkonstante des Drehzahlregelkreises wird mit 7g, angegeben.

fz(
Wpo = T—pp (10.1)
En

_ 1a)p0

5. =
p 2 Kpp

(10.2)

Die Diampfung kann beim Positionsregler relativ schwach gewéhlt werden, da ein
Uberschwingen durch die Vorsteuerung vermieden wird und der Positionsregler nur den
verbleibenden Fehler ausregeln muss. Fiir eine Phasenreserve von 60° ergibt sich im
vorliegenden System beispielhaft eine Dampfung von J, = 0,5.

Die Parametrierung kann dabei einfach iiber die Phasenreserve erfolgen. Die zu wéhlende
Durchtrittsfrequenz des Positionsreglers und damit auch die Proportionalverstirkung K, lasst
sich aus dem z.B. via Bodediagramm ermittelten (closed loop) Phasengang des
Drehzahlreglers bestimmen. Subtrahiert man den Phasengang des Drehzahlreglers zuziiglich
des Phasengangs der Integration der Drehzahl zur Position (-90°), von -180°
(Nyquistbedingung), so erhidlt man die Phasenreserve des (open loop) Frequenzganges des
offenen Positionsregelkreises (Gleichung (10.3)).

Preserve = —180° — (@i prenzant — 90°) (10.3)
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10.1 Beeinflussung des Schleppfehlers durch die Antriebsregelung

Das wesentliche Ziel der Antriebsregelung ist es, eine Sollposition bei einem moglichst
geringen Schleppfehler (Differenz aus Soll- und Istposition) schnellstmoglich zu erreichen,
um z.B. mit einer Werkzeugmaschine qualitativ hochwertige Produkte in kurzer Zeit
herstellen zu konnen. Idealer Weise sollte der Schleppfehler immer exakt Null sein, was
jedoch in der Praxis nicht realisierbar ist.

Der Einfluss der Antriebsregelung auf den Schleppfehler wird im Folgenden am Beispiel
eines linearen Antriebs beschrieben. Es wird weiterhin von einer idealen Vorsteuerung
ausgegangen, so dass sich Abweichungen in der Position nur durch von aulen angreifende
StorgroBen ergeben. Weiterhin wird von einer ndherungsweise idealen Mechanik
ausgegangen, wie sie in der Praxis am chesten bei Direktantriecben in
Werkzeugmaschinenapplikationen zu finden ist. Resonanzen und weitere mechanische
Einfliisse werden vernachlissigt, so dass die erreichbare Bandbreite des Positionsregelkreises
allein durch die Bandbreite des Stromregelkreises bestimmt ist.

Als charakteristisches Maf} fiir die GroBe des auftretenden Schleppfehlers kann die
dynamische Steifigkeit des Antriebs ¢ [N/um] herangezogen werden. ,,Die dynamische
Steifigkeit gibt den elastischen Verformungswiderstand einer Struktur gegeniiber einer
dufseren dynamischen Kraft an“ [10].

Antriebs-
regelung

Abbildung 10.2: Beispielhafter Angriff einer Storkraft in der Antriebsregelstrecke

Zur Ermittlung der dynamischen (frequenzabhédngigen) Steifigkeit wird angenommen, dass
der Antrieb von aufen mit einer frequenzabhiangigen Storkraft F,(¢) beaufschlagt wird.

E,(t) = F, - sin(wt) (10.4)

Die dynamische Steifigkeit ergibt sich durch das Verhéltnis der Amplitude der angreifenden
Storkraft Fa(w) (hier: Fy(w) = F)) zu dem dabei auftretenden maximalen Schleppfehler Axpmax
[10]. Wenn fiir den Positionssollwert x*(z)=0 angesetzt wird, kann anstelle des
Schleppfehlers auch die maximale Auslenkung (Hub) der Istposition xm.(w) verwendet
werden.

Fo

c= x—(a)) fir x*(t) =0 (10.5)

Je grofBer die dynamische Steifigkeit ist, umso kleiner ist der resultierende Schleppfehler im
Antrieb. Die dynamische Steifigkeit besitzt die Einheit einer Federkonstanten C [N/m], wird
jedoch frequenzabhidngig durch unterschiedliche Einfliisse bestimmt, die getrennt
voneinander betrachtet werden.
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Zundchst wird der FEinfluss der Masse des Antriebs M, ohne Beriicksichtigung der
Antriebsregelung behandelt. Uber die zweifache Integration von Gleichung (10.4) ergibt sich
fiir die Istposition:

x(t) = —

0 .
My - w? sin(wt) (10.6)

Im Frequenzbereich resultiert daraus betragsmaBig fiir die Steifigkeit:
CM()((I)) = MO ) 0)2 (107)
Antriebsseitig wird die Steifigkeit durch den Einfluss der einzelnen Regler bestimmt.

Fiir den Integralanteil des Drehzahlreglers ist sie dabei bereits durch die in Gleichung (9.6)
definierte Federkonstante Cry, vorgegeben.

Die iiber den Proportionalanteil des Drehzahlreglers bestimmte Steifigkeit kann wie folgt
hergeleitet werden. Dabei wird wiederum ein Drehzahlreglersollwert von (v¥*(¢) =0)
vorausgesetzt. Die Gleichungen werden dabei direkt im Frequenzbereich angegeben und
konnen durch die Reaktion des Reglers auf die von auBlen einwirkende Anregung bestimmt
werden.

Reaktio = Aktio
F*(jw) = F(jw)
") kr = F(jw)
v (jw) - Kpn - kr = F(jw)

F.(jw)
v (jw) =
(] Kpn ) kT
E(w)
(jw) = ———— 10.8
U jo Koy ko (10.8)
Damit ergibt sich betragsméaBig fiir die dynamische Steifigkeit:

Csn(w) = w Ky - kr (10.9)

Fiir den Positionsregler wird nur die Nachstellzeit des Integralanteils des Drehzahlreglers
beriicksichtigt. Die dynamische Steifigkeit des Positionsreglers kann analog zu der des
Drehzahlreglers hergeleitet werden und ist durch Gleichung (10.10) bestimmt.

Kpp - Kpn - kT

10.1
w " Tyn (10.10)

x(w) =
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Tabelle 10.1: Bestimmende Funktionen der elektrischen Steifigkeit ¢ im Antriebssystem

Steifigkeit durch Beschleunigung der Masse Mo = My - w?

(Last)

Federkonstante des Integralanteils des c — @ ‘K
Tnn T

Drehzahlreglers nn

Steifigkeit durch Con = @ - Kpp * Kt

den Drehzahlregler

Steifigkeit durch Integration des ¢ = Kpp - Kpn * K1

Schleppfehlers Thn " @

In Abbildung 10.3 werden die beschriebenen Zusammenhinge grafisch als Funktionen der
Anregungsfrequenz o dargestellt. Die Zusammenhdnge sind fiir die in Kapitel 8.10
angegebenen Stromreglerbandbreiten filir eine Standard Stromregelung, eine FPGA-basierte
oder eine uC-basierte Stromregelung mit Smith-Pridiktor und fiir eine FPGA-basierte
Stromregelung mit Strombeobachter bei einer PWM-Frequenz von (fs = 8 kHz) abgebildet.

Fiir niedrige Frequenzen wird durch den Positionsregler eine hohe Steifigkeit erreicht, die mit
steigender Frequenz abnimmt. Fiir steigende Frequenzen ergibt sich durch die Dampfung des
Proportionalanteils des Drehzahlreglers und die zu bewegende Masse M, eine erhohte
Steifigkeit. Eine Untergrenze ist iber die Federkonstante des Integralanteils des
Drehzahlreglers gegeben. Der Schnittpunkt der Geraden zwischen ¢x und cmo gibt das
Minimum der dynamischen Steifigkeit an. Er liegt recht genau im Bereich der Eigenfrequenz
wpo des Positionsregelkreises. Damit wird die Anregungsfrequenz, bei der der maximale
Schleppfehler auftritt, iber die Bandbreite des Positionsregelkreises bestimmt.
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Stromreglerbandbreite: f g, = 1500 Hz
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Abbildung 10.3: Verlauf der dynamischen Steifigkeit ¢ in Abhingigkeit der
Anregungsfrequenz (f = w/2m)
a: Stromreglerbandbreite f9o- = 1500 Hz, maximale Steifigkeit ciin = 350 Hz
b: Stromreglerbandbreite f-99c = 2500 Hz, maximale Steifigkeit cin = 600 Hz
c: Stromreglerbandbreite f99o = 4000 Hz, maximale Steifigkeit ¢, =~ 1000 Hz
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11 Sinnvolles Schlieffen der Regelkreise

Stromregler

Da der Stromregelkreis der innerste Regelkreis der Kaskadenregelung ist, gibt die
Stromreglerbandbreite die erreichbaren Bandbreiten der duBleren Regelkreise vor. Aus diesem
Grund ist die Implementierung des Stromregelkreises in paralleler Algorithmenverarbeitung
sinnvoll.  Wegen der vergleichsweise einfachen Strecke (Motorzeitkonstante +
Verzogerungszeit) stellt die Reglerparametrierung keine besondere Herausforderung dar. Die
fir den Stromregelkreis zu verwendende Wortbreite wird durch die Genauigkeit der
Stromerfassung vorgegeben, die unter Verwendung von AX-Modulatoren und Sinc3-Filtern bei
ca. 12 Bit liegt [Kap.7.3.2]. Wegen des zusitzlichen Quantisierungsrauschens von digitaler
Signalverarbeitung sollte die Wortbreite jedoch etwas hoher gewihlt werden. Mit einer
Wortbreite von 16 Bit kann der Stromregler effizient mit verhdltnismaBig wenigen FPGA-
Logikelementen implementiert werden.

Drehzahlregler

Wegen der vorhandenen Komplexitit (Resonanzen, Reibung, Lose) und der teilweise stark
abweichenden Anforderungen der Applikationen ist die Verwendung kundenspezifischer
Algorithmen beim Drehzahlregler hiufig erwiinscht. Die erreichbare Reglerbandbreite stellt
dabei nicht immer das wesentliche Kriterium dar. Bei speziellen Werkzeugmaschinen und
Robotikanwendungen entscheidet die erreichbare Reglerbandbreite jedoch oft iiber die
Qualitdt der zu produzierenden Werkstiicke. Aus diesen Griinden muss von Fall zu Fall
entschieden werden, ob eine Implementierung in paralleler Algorithmenverarbeitung (hohe
Bandbreite) oder eine Implementierung innerhalb eines Prozessors oder IPCs (hohe
Flexibilitat, Moglichkeit der Nutzung von IP) sinnvoll ist.

Positionsregler

Der Positionsregler erfordert als duBerster Regelkreis die hochste Regelgenauigkeit. Dabei ist
die Positionsregelstrecke exakt bekannt. Weil die erreichbare Bandbreite des Positionsreglers
von der Ersatzzeitkonstanten des Drehzahlregelkreises abhéngig ist, ergibt sich bei geniigend
hoher Abtastrate keine wesentliche Bandbreitensteigerung, wenn der Regelkreis in paralleler
Algorithmenverarbeitung geschlossen wird. Beim Schlieen des Drehzahlreglers innerhalb
eines Soft-Core Prozessors oder IPCs sollte deshalb auch der Positionsregelkreis dort
geschlossen werden. Wenn der Drehzahlregelkreis innerhalb paralleler
Algorithmenverarbeitung geschlossen ist, kann der Positionsregler optional auch in paralleler
Algorithmenverarbeitung geschlossen werden. Wird auf Kosten einer hdheren Anzahl von
Logikelementen zusitzlich eine Feininterpolation in paralleler Algorithmenverarbeitung
implementiert, kann die Zykluszeit des Feldbusses durch diese Mafinahme reduziert werden
(Kap. 6.6.2).

Im Folgenden werden die sich bietenden Moglichkeiten bei der Implementierung des
Drehzahlregelkreises detailliert beschrieben. Es wird davon ausgegangen, dass der
Stromregelkreis dynamisch in paralleler Algorithmenverarbeitung und der Positionsregelkreis
flexibel innerhalb eines Soft-Core Prozessors oder IPCs implementiert ist [50].
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11.1 Hohe Bandbreite (parallele Algorithmenverarbeitung)

Das Schlieen des Drehzahlreglers in paralleler Algorithmenverarbeitung ermdoglicht eine
vergleichsweise hohe Reglerbandbreite. Wegen der quasikontinuierlichen
Algorithmenberechnung kann die Berechnungszeit der Regelalgorithmen fiir den
Drehzahlregler analog zum Stromregler ebenfalls mit null gendhert werden (75, = 0). Es
verbleibt lediglich die Verzogerungszeit zur Ermittlung der Istdrehzahl zuziiglich der
Stromregelung.

Optional kann zur Ermittlung der Istdrehzahl ein Drehzahlbeobachter eingesetzt werden.
Wenn das Beobachtermodell nicht genau stimmt, limitiert die Beobachterbandbreite dabei die
Bandbreite des Drehzahlregelkreises [Kap. 9].

Abbildung 11.1: Hohe erreichbare Reglerbandbreite durch Implementierung in
paralleler Algorithmenverarbeitung [50]

Da fiir die Signale im Drehzahlregler verglichen mit dem Stromregler ungefdhr die doppelte
Wortbreite erforderlich ist, werden fiir den Drehzahlregler deutlich mehr Ressourcen an
Logikelementen bendétigt. Fiir einen optional implementierten Drehzahlbeobachter und
Antiresonanzfilter erh6ht sich der Verbrauch zusitzlich.

Weil die Berechnungszeit der Regelalgorithmen bei quasikontinuierlicher Berechnung
vernachldssigbar klein ist, eignet sich dieses Verfahren auch fiir hohe PWM-Frequenzen und
dementsprechend kleine Abtastzeiten 7,. Im Rahmen dieser Arbeit wurde mit der
beschriebenen Reglerarchitektur ein Drehzahlbodediagramm aufgenommen. Dafiir wurde ein
3-Level-Umrichter verwendet, der mit einer PWM-Frequenz von (f; =32 kHz) betrieben
wurde [56]. Die Zykluszeit des Stromreglers und des Drehzahlreglers betrug
T, = 1/(2f;) = 15,625 us. Dabei wurde eine Drehzahlreglerbandbreite (f90c) von iiber 1,5 kHz
erreicht.

11.2 Hohe Flexibilitit bei Standard Bandbreite (IPC)

Wenn der Drehzahlregelkreis iiber einen Feldbus innerhalb eines Industrie-PCs (IPC)
geschlossen wird, besteht wegen der Offenheit des Systems die Moglichkeit der Nutzung von
Intellectual Property (IP). Die Regelalgorithmen konnen anwendungsspezifisch auch mit
grafikbasierten Programmierwerkzeugen entworfen werden (z.B. Matlab Simulink). Bei
Ausfiihrung der Regelalgorithmen innerhalb einer Soft-SPS stehen dabei alle Signale der
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Regelung zum Debugging in Echtzeit zur Verfiigung.

Abbildung 11.2: Hohe Flexibilitit durch Implementierung innerhalb eines IPC

Wenn die Feldbuszykluszeit der Abtastzykluszeit 7, entspricht und die Dateniibertragung tiber
den Feldbus, wie in Kapitel 6.6.2 beschrieben, vollstindig mit der SPS-Task synchronisiert ist
(z.B. EtherCAT XFC), betrigt die gesamte Verzogerungszeit des Drehzahlreglers einen
Abtastzyklus 7,. Damit wird mit diesem Ansatz die Bandbreite eines Standard
Drehzahlreglers erreicht, der mit einem DSP bzw. uC realisiert ist.

11.3 Mittlere Flexibilitit bei Standard Bandbreite (Soft-Core Prozessor)

Wenn der Drehzahlregelkreis innerhalb eines Soft-Core Prozessors geschlossen wird, besteht
die Moglichkeit, Intellectual Property (IP) in eingeschrinktem Maf3 zu nutzen. Wie bei der
Implementierung im IPC konnen die Regelalgorithmen anwenderspezifisch mit
grafikbasierten Programmierwerkzeugen (jedoch eingeschrinkt) entworfen werden.
AnschlieBend kann der Quellcode fiir den Soft-Core Prozessor iiber einen Codegenerator
erstellt werden. Wegen der Algorithmenberechnung im Soft-Core Prozessor konnen die
Signale der Regelung jedoch nicht alle in Echtzeit iberwacht werden. Im Vergleich zu einer
Implementierung in paralleler Algorithmenverarbeitung werden die Ressourcen des
programmierbaren Logikbausteins durch die Implementierung in Software geschont.

Y
Y

________
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O | T p

Abbildung 11.3: Mittlere Flexibilitit bei Implementierung innerhalb eines Soft-Core
Prozessors
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Analog zur Standard Implementierung des Drehzahlreglers in einem pC/DSP wird bei
Implementierung der Algorithmen in einem Soft-Core Prozessor die Bandbreite eines
Standard Drehzahlregelkreises erreicht, wenn die Algorithmen im Prozessor mit der
Zykluszeit (T, = 1/f;) berechnet werden [Kap. 8.7].

11.4 Hybrid (hohe Bandbreite, Ressourcen schonend)

Eine weitere Moglichkeit stellt die Aufteilung der Algorithmenberechnung des
Drehzahlreglers dar. Dabei wird eine Komponente der Algorithmen schnell und ohne
Verzogerung in paralleler Algorithmenverarbeitung, z.B. innerhalb eines FPGAs, berechnet.
Eine weitere Komponente wird iiber einen Feldbus innerhalb eines IPCs oder Soft-Core
Prozessors mit der Moglichkeit der Nutzung von Intellectual Property berechnet [49]. In
Abbildung 11.4 sind beide Komponenten beispielhaft mit G(z) und G»(z) angegeben.

LT =, Feldbus T b
i IPC } I i FPGA
—( — Gz(Z) I
« (_]Jl
Co )
[-Regler

Abbildung 11.4: Hybride Struktur fiir eine hohe Bandbreite mit der Mdglichkeit der
Nutzung von Intellectual Property (IP) [49].

Innerhalb des FPGAs wird die nicht verzogerte erste Komponente G(z) zu der im besten Fall
um nur einen Abtastzyklus verzgerten zweiten Komponente z' Go(z) addiert. Voraussetzung
dafiir ist, dass die Dateniibertragung mit der Berechnung von G»(z) in einem Abtastzyklus T,
realisiert wird (EtherCAT XFC), [77], [78].

Ist der Drehzahlregler beispielhaft als PI-Regler ausgefiihrt, so konnte der P-Anteil (G (z))
innerhalb paralleler Algorithmenverarbeitung berechnet werden. Die Berechnung des
ressourcenintensiven I-Anteils inklusive Anti-Wind-Up erfolgt in einem IPC oder Soft-Core
Prozessor. Die vorgestellte Struktur kombiniert durch die Berechnung von G(z) in paralleler
Algorithmenverarbeitung eine hohe erzielbare Reglerbandbreite mit der Moglichkeit der
Nutzung von Intellectual Property fiir G(z).
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12 Versuchsaufbau und Messungen

Im Folgenden werden die verwendeten Messmethoden zur Ermittlung der Leistungsfahigkeit
des FPGA basierten Servoantriebes kurz vorgestellt.

1. Strom-Bodediagramm
Das Strom-Bodediagramm wurde mit der in Kapitel 8.9 beschriebenen FPGA-
basierten Stromreglerstruktur mit getrennter Riickfilhrung der RegelgroBBe unter
Verwendung einer erhohten PWM-Frequenz aufgenommen. Der Istwert des
Statorstromzeigers wurde dabei {liber einen Strombeobachter ermittelt.
Die Algorithmen des Strom- und auch des Drehzahlbodediagramms wurden nach der
in Kapitel 5.3 vorgestellten Struktur in paralleler Algorithmenverarbeitung
implementiert.

2. Drehzahl-Bodediagramm
Fiir die Aufnahme des Drehzahlbodediagramms wurden Strom- und Drehzahlregler in
paralleler Algorithmenverarbeitung innerhalb eines FPGAs geschlossen. Wegen der
vernachldssigbar kleinen Algorithmenberechnungszeit innerhalb eines FPGAs wurde
auch das Drehzahlbodediagramm unter Verwendung einer erhdhten PWM-Frequenz
aufgenommen. Um eine hohe Reglerbandbreite zu erreichen, war fiir diese Messung
auch die Verwendung eines mechanisch geeigneten Servomotors ohne groflere
Resonanzen erforderlich.

3. Inbetriebnahme an einer industriellen Werkzeugmaschine
Weiterhin soll die Leistungsfahigkeit der FPGA-basierten Antriebsreglerstruktur
realititsnah durch die Inbetriebnahme an einer industriellen Werkzeugmaschine
gezeigt werden. Ausschlaggebend ist dabei die GroBe des auftretenden Schleppfehlers,
der die Giite der Antriebsregelung bestimmt (Kap.10.1).
Fiir die Messung wurde die in Kapitel 11.1 beschriebene Antriebsreglerstruktur
verwendet. Die Berechnung der Bahnkurven, die Interpolation der Soll- und
Vorsteuerwerte und die Positionsregelung erfolgte innerhalb der SPS eines Industrie-
PCs. Der Positionsregelkreis wurde innerhalb des Industrie-PCs iiber den Feldbus
EtherCAT geschlossen (ohne EtherCAT XFC). Der Drehzahlregelkreis und der
Stromregelkreis wurden in paralleler Algorithmenverarbeitung innerhalb eines FPGAs
geschlossen.

12.1 Servomotor fiir Strom- und Drehzahlbodediagramm

Fiir die Aufnahme der Bodediagramme von Strom und Drehzahl wurde ein rotatorischer
Standard-Servomotor AM3031C der Firma Beckhoff mit einer Nennleistung von
Pn=0,29 kW verwendet [26]. Es handelt sich hierbei um einen permanenterregten
Servomotor mit Einzelzahnwicklung.
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Abbildung 12.1: Standard Servomotor AM3031C [27]

Tabelle 12.1: Kenndaten des Standard Servomotors AM3031C

Symbol [Einheit] | Wert Bezeichnung

AM3031-0C21 Motorbezeichnung

Beckhoff Hersteller

Usnetz [ V] 230 Netzspannung

My [Nm] 1,15 Stillstandsnenndrehmoment

Momax [Nm] 3,88 Spitzendrehmoment

M, [Nm] 1,12 Nenndrehmoment

Iy [A] 1,37 Stillstandsnennstrom

Tomax[A] 5,5 Spitzenstrom

Ny [min™] 2500 Nenndrehzahl (bei Versorgung mit 230V)
P, [kW] 0,29 Nennleistung (bei un = 230V)

Ry phph [€2] 21,4 Statorwiderstand (Phase-Phase) (25°C)
Lg phpn [mH] 37,5 Statorinduktivitit (Phase-Phase)

kr [Nm/A] 0,85 Drehmomentkonstante

J [kgem?] 0,33 Massentridgheitsmoment

p 4 Polpaarzahl

12.2 3-Level Umrichter fiir Strom- und Drehzahlbodediagramm

Zur Aufnahme der Bodediagramme von Strom und Drehzahl wurde zum Erreichen der
geforderten hohen PWM-Frequenz ein 3-Level Umrichter verwendet. Durch die Topologie
und die damit verbundene Reduzierung der Sperrspannung pro Leistungshalbleiter sind mit 3-
Level Umrichtern prinzipbedingt hdhere PWM-Frequenzen realisierbar [29], [30].




102 Versuchsaufbau und Messungen

I

Abbildung 12.2: 3-Level Umrichter FalconEye-3 mit FPGA Entwicklungsboard
DB4C55 und Sinus-Cosinus Encoder Adapterkarte [48], [81]

Die Ansteuerlogik fiir die Pulsbreitenmodulation des 3-Level Umrichters ist wesentlich
komplexer als die eines Standard-Umrichters. Sie wurde an der Fachhochschule Kéln im
Rahmen eines weiteren Projektes zur Implementierung in einem FPGA entwickelt und fiir den
Versuchsaufbau dieser Arbeit zur Verfligung gestellt [33], [34].

Die Aufnahme der Bodediagramme erfolgte dabei in paralleler Algorithmenverarbeitung mit
der in Kapitel 5.3 vorgestellten Struktur.

Als FPGA-Entwicklungsboard wurde bei dieser Messung das Board DB4CES5 der Firma
Devboards mit einem Altera-Cyclone IV-FPGA verwendet. Das verwendete FPGA verfiigt

iiber eine Kapazitidt von 55000 Logikelementen (LE) und wird mit einer Taktfrequenz von
50 MHz betrieben [38].

Die Erfassung der drei Phasenstrome erfolgt iiber AX-Modulatoren und zweistufige Sinc-
Filter [Kap.7.3.3], [22]. Die Modulatorfrequenz betrigt dabei (fax =20 MHz). Die
Dezimierungsrate der Sinc-Filterstufe fiir den dynamikbestimmenden Proportionalanteil des
Stromreglers betrdgt M =64 [Kap.7.3]. Daraus resultiert eine Filterzeitkonstante von
Tsine = 4,8 ns. Die AD-Wandlung der SinCos-Signale zur Erfassung der Istposition erfolgt
iiber eine externe auf dem Entwicklungsboard angebrachte Adapterkarte mit 12 Bit SAR-
ADCs.

12.3 Messung Strombodediagramm

Fiir die Aufnahme des Strombodediagramms wurde der 3-Level Umrichter mit einer PWM-
Frequenz von (f; = 32 kHz) betrieben. Daraus resultiert eine Abtastfrequenz von (f, = 64 kHz)
fiir die Stromregelung. Wegen der ohnehin durch die Abtastfrequenz erreichbaren hohen
Bandbreite wurde bei dieser Messung auf die Nutzung des Strombeobachters verzichtet, so



103 Versuchsaufbau und Messungen

dass die durch die Abtasthalteumgebung der PWM bedingte Totzeit von einem halben
Abtastzyklus 1/2 T, und die durch den EMV-Filter bedingte Verzogerung beriicksichtigt

werden missen. Damit ergibt sich im Stromregelkreis eine effektive Totzeit von

s = m + 4,8 us = 12,6 ps. Fiir die Messung des Strombodediagramms wurde die in

Kapitel 8.5.1 beschriebene scharfe Reglerauslegung mit 3 dB  Uberschwingen im
geschlossenen Regelkreis zugrunde gelegt. Wegen der zusétzlichen Verzégerung durch den
EMV-Filter wurde hier eine Durchtrittsfrequenz von f3=7,4kHz erreicht. Die
Reglerbandbreite ergibt sich aus dem Durchtritt des Phasenganges des offenen Kreises
durch -90° und liegt bei der vorgenommenen Messung bei fogoo~ 11 kHz. Die effektiv
wirksame Signalverzégerung kann dabei im Phasengang des offenen Kreises abgelesen
werden und ist tiber Gleichung (12.1) bestimmt. Es wird dabei vorausgesetzt, dass die
Motorzeitkonstante durch die Nachstellzeit des Stromreglers mit dynamischer Kompensation
kompensiert wird.

T 1 (_(Pol(f) — 9O°)
ts = 77 o

f 360
Bei /=16 kHz betrigt die Phase des offenen Regelkreises beispielsweise (¢, =-168°). Fiir
diesen Wert ergibt sich eine effektive Totzeit von (7ix = 13,5 pus). Dies bestitigt den zuvor
rechnerisch ermittelten Wert von 12,6us.

(12.1)
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Abbildung 12.3: Strombodediagramm ermittelt mit einer PWM-Frequenz
von f; =32 kHz



104 Versuchsaufbau und Messungen

12.4 Messung Drehzahlbodediagramm

Beim Versuchsaufbau des Drehzahlbodediagramms wird der Sollwert zur Uberwindung der
Haftreibung mit einer zusédtzlichen Sinusschwingung niedriger Frequenz (ca. 1 Hz)
beaufschlagt. Ein Gleichanteils-Offset wie bei der Aufnahme des Strombodediagramms wird
hier nicht benétigt.

Fiir die Aufnahme des Drehzahlbodediagramms wurde ebenfalls eine PWM-Frequenz von
(fs=32 kHz) verwendet und der Stromregler nach dem scharfen Entwurf mit 3 dB
Uberschwingen im geschlossenen Regelkreis wie im vorherigen Kapitel ausgelegt. Die
theoretisch erreichbare Bandbreite ergibt sich bei Auslegung nach dem Symmetrischen
Optimum nach Kapitel 9.1 tiber die Vorgabe der Dampfung J,. In der Praxis wird die
erreichbare Bandbreite jedoch durch die Resonanzen zwischen Last, Motor und Encoder
begrenzt [Kap.9]. Im vorliegenden Versuchsaufbau wurde unter den gegebenen
Randbedingungen eine Drehzahlreglerbandbreite fogpc von iiber 1500 Hz erreicht. Die
Bandbreite des implementierten Drehzahlbeobachters wurde dabei zur Unterdriickung der
Resonanz zwischen Motor und Encoder auf 2 kHz festgelegt. Die Resonanz zwischen Motor
und Last wurde im vorliegenden Fall nicht durch einen Filter unterdriickt und ist bei der
Frequenz von = 700 Hz deutlich sichtbar.
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Abbildung 12.4: Drehzahlbodediagramm aufgenommen mit einer PWM-Frequenz
von f; =32 kHz
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12.5 Eisenloser Linearmotor der industriellen Werkzeugmaschine

Zur Inbetriebnahme des FPGA-basierten Servoantriebs wurde ein eisenloser Linearmotor mit
niedriger elektrischer Zeitkonstante genutzt, der in einer industriellen Werkzeugmaschine zum
Frisen von Gleitsichtbrillengldsern verwendet wird. Am Kopf des Linearmotors ist das
Werkzeug befestigt, welches das Material aus dem Rohling herausschneidet. Der
Brillenglasrohling wird durch eine Spindel in Rotation versetzt, wahrend der Werkzeugkopf
dem Rohling von auflen nach innen Material abnimmt. Wegen der sphérischen Oberfldche der
Brillengldaser muss der Werkzeugkopf synchrone Bewegungen ausfiihren, deren Frequenz
zunimmt, je dichter sich der Werkzeugkopf der Mitte des Brillenglases anndhert. Als
Messreihen wurden dabei Frequenzen und Hiibe verwendet, die in der Praxis in dieser Form
zum Test der Antriebssysteme verwendet werden.

o

Abbildung 12.5: Verwendeter eisenloser Linearmotor

Der Motor verfiigt iiber einen analogen Sinus-Cosinus-Positionsgeber mit einer Aufldsung
von 20 nm/Periode. Die Arctan-Feininterpolation der analogen Sinus-Cosinus-Signale erfolgt
quasikontinuierlich in paralleler Algorithmenverarbeitung innerhalb eines FPGAs. Der
berechnete Winkel steht dabei quasikontinuierlich (1 MHz Datenaktualisierungsrate) mit einer
Genauigkeit von 20 Bit / Pole-Pitch (Abstand zwischen zwei Polpaaren) zur Verfiigung. Die
bei der Berechnung auftretende Signalverzogerung betrégt ca. 2 ps [50].
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Tabelle 12.2: Kenndaten des eisenlosen Linearmotors

Symbol [Einheit] | Wert Bezeichnung
Technotion Hersteller
Usnetz [ V] 230 Netzspannung
Fy [N] Stillstandsnennkraft
Fomax [N] Spitzenkraft
F,y [N] Nennkraft
Iy [A] 10 Nennstrom
Tomax[A] 20 Spitzenstrom
fy [min™'] Nenndrehzahl (bei Versorgung mit 230V)
P, [W] Nennleistung
R phph [2] 2,6 Statorwiderstand (Phase-Phase) (25°C)
Lg phph [mH] 4,5 Statorinduktivitét (Phase-Phase)
ke [ N/A] 1 Kraftkonstante
m [kg] 20 Masse
p 1 Polpaarzahl

12.6 Umrichter des Werkzeugmaschinenversuchsaufbaus

Die Messungen an der industriellen Werkzeugmaschine wurden mit einem modifizierten
Standard-Frequenzumrichter der Firma Danfoss vorgenommen, da der Linearmotor bei der
Fertigstellung des 3-Level Umrichters fiir Messungen nicht mehr zur Verfiigung stand.

Die Steuerkarte des Umrichters wurde dabei durch ein FPGA-Entwicklungsboard ersetzt, das
an der Fachhochschule Ko6ln entwickelt wurde, aber im Wesentlichen einem Nachbau des
DB3C40 Entwicklungsboards der Firma Devboards entspricht.

Das verwendete FPGA (Altera Cyclone III) besitzt eine Kapazitit von 40000 Logikelementen
(LE) und wird mit einer Taktfrequenz von 50 MHz betrieben [37].

Die Stromerfassung wurde iiber AX-Modulatoren in Verbindung mit zweistufigen
Dezimierungsfiltern realisiert, die mit einer Taktfrequenz von (fpz = 12,5 MHz) betrieben
wurden.

Die AD-Wandlung der analogen SinCos-Signale erfolgte hier iiber zwei auf dem
Entwicklungsboard integrierte SAR-AD-Wandlerkandle mit 12 Bit Aufldsung.
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Abbildung 12.6: Standard Frequenzumrichter mit FPGA Adapterkarte

12.7 Messung an der industriellen Werkzeugmaschine

Zur Ermittlung der Leistungsfdhigkeit des Antriebs wurde der Sollwert des Positionsreglers
mit  Sinusschwingungen unterschiedlicher Frequenz [f=(33 Hz, 57 Hz, 123 Hz)]
beaufschlagt, wahrend der auftretende Schleppfehler durch ein Software Oszilloskop
innerhalb eines Industrie-PCs aufgezeichnet wurde. Die genannten Frequenzen und Hiibe
entsprechen dabei realen, bei der Brillenglasherstellung verwendeten Werten.

Die Berechnung der Soll- und Vorsteuerwerte und der Algorithmen des Positionsregelkreises
erfolgte in einem Industrie-PC mit ca. 20% CPU-Last (1,6 GHz CPU, Windows-XP,
TwinCAT 2.11 SPS). Dabei wurden die Algorithmen des Drehzahlreglers und des
Stromreglers quasikontinuierlich innerhalb eines FPGAs berechnet. Die Dateniibertragung
zwischen Industrie-PC und Umrichter erfolgte iiber den Feldbus EtherCAT mit einer
Zykluszeit von Typys = 62 ps. Die PWM-Frequenz des Umrichters betrug fs = 8 kHz.

Fiir alle drei Frequenzen wurde mit dem FPGA-basierten Servoantrieb und dem
beschriebenen Aufbau ein Schleppfehler von unter Ax < 1 um erreicht [50].



108

Versuchsaufbau und Messungen
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Abbildung 12.7: Kraftbildender Motorstrom #,, Fahrgeschwindigkeit v, und
Schleppfehler Ax des Werkzeugmaschinenaufbaus bei unterschiedlicher Frequenz f
und Verfahrweg xo (Hub).
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13 Zusammenfassung

In dieser Arbeit wird das Konzept eines dezentralen offenen Antriebsreglers unter Nutzung
moderner Technologien vorgestellt. Es wird gezeigt, dass Antriebsregelkreise innerhalb von
Industrie-PCs  tiber industrielle Echtzeit-Ethernet Feldbusse ohne Leistungsverlust
geschlossen werden konnen.

Durch die Nutzung von Industrie-PCs als offene Systeme wird der Einsatz von Intellectual
Property (IP) ermoglicht. Kundenspezifische Algorithmen konnen mit Hilfe von
Programmiersprachen, wie C/C++ oder auch leistungsfihiger  grafikbasierter
Entwicklungssysteme unter Nutzung von FlieBkommaarithmetik, programmiert werden. Bei
Implementierung von Antriebsregelkreisen innerhalb von IPCs sind dabei alle verwendeten
Signale online {iberwachbar. Durch die Gesamtheit dieser Faktoren werden
Entwicklungszeiten verkiirzt und Innovationen beglinstigt.

Grundlegende, dynamikbestimmende und sicherheitsrelevante Antriebsalgorithmen, wie die
PWM, die Phasenstromerfassung oder der Stromregelkreis, kdnnen modular in paralleler
Algorithmenverarbeitung, z.B. innerhalb eines FPGAs, geschlossen werden. Durch die
Modularisierung der einzelnen Funktionen sinkt dabei die Komplexitét.

Durch den Einsatz von AX-Modulatoren und zweistufiger Dezimierungsfilter in Verbindung
mit einer neuartigen Strombeobachterstruktur steht der Motorstrom im Antrieb zudem nahezu
verzogerungsfrei zur Verfliigung. Der Strombeobachter basiert auf einem vereinfachten
Maschinenmodell mit der Wicklungsinduktivitit Lg als Parameter, wodurch keine
LeistungseinbuBen  verursacht werden. Durch die zusdtzliche Nutzung einer
Stromreglerstruktur in paralleler Algorithmenverarbeitung mit zweikanaliger Riickfiihrung
wird eine erhdhte Stromreglerbandbreite ermdglicht. Weiterhin wird gezeigt, dass die
Stromregelstruktur wegen der vernachldssigbar kleinen Berechnungszeit der Algorithmen
auch flir erhohte PWM-Frequenzen gut geeignet ist.

Die Implementierung des Drehzahl- und Lageregelkreises kann je nach Anforderungen an die
Regeldynamik und die Flexibilitdt in paralleler Algorithmenverarbeitung innerhalb eines
FPGAs, iiber Echtzeit-Ethernet Feldbusse innerhalb eines IPCs oder auch innerhalb eines
Soft-Core nCs erfolgen.

Die Leistungsfahigkeit des beschriebenen Antriebsregelkonzeptes wurde abschlieend in
einem Versuchsaufbau unter Nutzung einer industriellen Werkzeugmaschine getestet. Bei den
dabei erstellten realititsnahen Messungen betrug der verbleibende Schleppfehler der
Antriebsregelung deutlich unter 1 um.

13.1 Ausblick

Wegen der weiterhin stetig sinkenden Kosten an installierter Rechenleistung ist zu erwarten,
dass der Antriebsregelung unter Verwendung von Industrie PCs, Echtzeit-Ethernet Feldbussen
und FPGAs die Zukunft gehort. Unter Nutzung von IP wird die Unterteilung der Algorithmen
in zwei Hauptgruppen bestehen bleiben. Geschwindigkeits- und sicherheitsrelevante
Funktionen werden modular und schnell in paralleler Algorithmenverarbeitung geschlossen.
Funktionen bei denen die Genauigkeit und Flexibilitdt im Vordergrund steht werden hingegen
iiber Echtzeit-Ethernet Feldbusse innerhalb eines IPCs oder alternativ in einem Soft-Core
Prozessor implementiert werden.
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Wegen der Entwicklung neuer leistungsfihiger Halbleiter in Verbindung mit 3-Level
Umrichtertechnologie und der damit verbundenen sinkenden Schaltverluste ist weiterhin eine
Entwicklung hin zu h6heren PWM-Frequenzen zu erwarten.

Weiteres regelungstechnisches Potential bietet die Implementierung von Direct Torque
Control (DTC), modellbasierter oder pradiktiver Algorithmen. Durch die zunehmende
installierte Rechenleistung wird die Berechnung der dafiir notwendigen umfangreichen
Regelalgorithmen ermdglicht. Weiterhin wird die Berechnung schneller ereignisbezogener
Funktionen innerhalb paralleler Algorithmenverarbeitung nicht mehr durch die zyklische
Datenverarbeitung eines pC/DSP limitiert.
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15 Anhang
15.1 Formelzeichen
an Fourierkoeffizient (DFT, Bodediagramm)
A Amplitude
by Fourierkoeffizient (DFT, Bodediagramm)
C Kapazitit
d Stromverzerrung (Pulsbreitenmodulation)
f Frequenz, Kraft
fa Abtastfrequenz
fs PWM-Frequenz, Signalfrequenz
fsinew  Ausgangsfrequenz eines Sinc?-Filters
fa Durchtrittsfrequenz im Amplitudengang eines Bodediagramms (offener Kreis)
fBw Reglerbandbreite
Jf-o0° Durchtrittsfrequenz des Phasengang eines Bodediagramms durch (-90°)
(geschlossener Kreis)
fas Moduatorfrequenz eines AX-Modulators
F Kraft
i Strom
i Raumzeiger des Statorstromes
idq Stromraumzeiger in d-q-Koordinaten
Iop Stromraumzeiger in a-fB-Koordinaten
im Stromraumzeiger des gemessenen Stromes (Riickfiihrung)
J Massentragheitsmoment
ke Elektrische Motorkonstante
kr Drehmomentkonstante
K, Proportionalverstarkung (Regler Proportionalanteil)
L Induktivitit
Ly Statorinduktivitét in Rotorkoordinaten in Richtung der
feldbildenden Komponente
Lq Statorinduktivitdt in Rotorkoordinaten in Richtung der
drehmomentbildenden Komponente
Ls Tensor der Statorinduktivitit in Rotorkoordinaten (Lq # Lg)
Ly Statorinduktivitét (konstant, Lq = L)
m Drehmoment, Modulationsindex (eines PWM Modulationsverfahrens), Masse
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Uosw

Elektrisches Drehmoment

Drehmoment der Last

Mechanisches Drehmoment

Masse, Abk. Motor

Dezimierungsrate eines Dezimierungsfilters

Polpaarzahl

Wirkleistung

elektrische Wirkleistung
Mechanische Wirkleistung

Quantisierungsrauschen
Quantisierungsrauschen eines AX-Modulators

Referenzsignale der PWM fiir die Motorphasen u,v,w
Widerstand
Statorwiderstand

Zeit

Schaltzeit des Null-Zeigers (Raumzeigermodulation)
Schaltzeit des Spannungszeigers U, (Raumzeigermodulation)
Schaltzeit des Spannungszeigers U, (Raumzeigermodulation)
Dauer der Stromerfassung

Zykluszeit, Abtastzeit

Zykluszeit (Feldbus)

Zykluszeit (Task Industrie-PC)

Elektrische Statorzeitkonstante

Ersatzzeitkonstante

Filterzeitkonstante des EMV-Filters (Phasenstromerfassung)
Zykluszeit einer Interrupt Service Routine (WC/DSP)
Mechanische Zeitkonstante

Nachstellzeit (Regler Integralanteil)

Periodendauer des Trigersignals der PWM
Ersatzzeitkonstante Sinc*-Filter

Totzeit, Verzogerungszeit

Periodendauer eines AX-Modulatortaktes

Spannung

Spannung des 6ffentlichen Netzes

Zwischenkreisspannung

Pulsbreitenmodulierte Spannung

Raumzeiger der Statorspannung

Raumzeiger der induzierten Gegenspannung (,,Back-EMF*)
Raumzeiger der Spannung tliber der Motorinduktivitét
Raumzeiger der Spannungsoberschwingungen
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0 Winkel, Ddmpfung eines schwingungsfahigen Systems
Zeitkonstante

® Winkel

Oe Elektrischer Rotorwinkel

Pm Mechanischer Rotorwinkel

Ol Phasengang geschlossener Regelkreis, ,,closed loop* (Bodediagramm)
Dol Phasengang offener Regelkreis, ,,open loop* (Bodediagramm)
v Raumzeiger der Flussverkettung

v. Raumzeiger der Erregerflussverkettung

v Raumzeiger der Statorflussverkettung

o Winkelgeschwindigkeit, mechanische Rotorwinkelgeschwindigkeit
e Elektrische Winkelgeschwindigkeit des Stator- und Rotorfeldes

(Synchronmaschine)

o Eigenfrequenz eines schwingungsfahigen Systems
Funktionen:
§(O) Beliebige Funktion

g(?) Sprungantwort

h(t) Gewichtsfunktion, Impulsantwort

203} Diracimpuls

a(t) Sprungfunktion, Standardabweichung

G,H  Ubertragungsfunktion allgemein

G(jw) Fourier-Ubertragungsfunktion

G(s)  Laplace-Ubertragungsfunktion

G(z)  Z-Ubertragungsfunktion

Gy Ubertragungsfunktion des offenen Regelkreises

G, Ubertragungsfunktion des Reglers

G Ubertragungsfunktion der Regelstrecke

Gy Ubertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises

L{...} Laplace-Transformierte

Z{...} Z-Transformierte

Re(jw) Realteil einer komplexen Grofe

Im(jow) Imaginirteil einer komplexen Grof3e

] Imaginire Einheit

n N Ordnung, Anzahl

e Regeldifferenz

x, X Eingangsgrofle

Ausgangsgrofle, Stellgrofle
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15.2 Indizes

alg

AC
bus

dc
DC
FIR

1 beob

max
min

PWM

sinc?

u,v,w

=

AX

Algorithmus

Wechselanteil
Feldbus

Realteil des rotorfesten Koordinatensystems (feldbildender Anteil)
Amplitudendurchtritt im Bodediagramm (offener Kreis)
Gleichspannungszwischenkreis

Gleichanteil

FIR-Filter

Strom

Strombeobachter

Maximalwert
Minimalwert

Drehzahl, laufende Nummer

Position

Pulsbreitenmodulation

Imaginirteil des rotorfesten Koordinatensystems
(drehmomentbildender Anteil)

Sinc3-Filter

Totzeit

Motorphasen

Realteil des statorfesten Koordinatensystems
Imaginirteil des statorfesten Koordinatensystems

Summe
Delta-Sigma (Modulator)

Sollgrofle
Geschitzte Grofle
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15.3 Abkiirzungen
AD- und DA-Wandlung:

A&H
ADC
DAC
ENOB
OSR
SAR
SNR

Abtast & Halteschaltung

Analog to Digital Converter (Analog-Digital-Wandler)
Digital to Analog Converter (Digital Analog Wandler)
Efficient Number Of Bits

Oversampling Ratio

Successive Approximation Register

Signal to Noise Ratio

Halbleiter und Umrichter:

EMV Elektromagnetische Vertriglichkeit

IGBT Isolated Gate Bipolar Transistor

MOSFET Metal Oxyd Semiconductor Field Effect Transistor
OoSwW Oberschwingungen

PWM  Pulsewidth modulation (Pulsbreitenmodulation)

SVM Space Vector Modulation (Raumzeigermodulation)
Maschinen:

ASM Asynchronmaschine

BLDC  Brushless DC Maschine (Biirstenlose Gleichstrommaschine)
BLAC  Brushless AC Maschine (Biirstenlose Drehfeldmaschine)
GM Gleichstrommaschine

SM Synchron Maschine (Synchronous Machine)

PMSM  Permanent Magnet Synchronous Machine

(Permanent erregte Synchronmaschine)

Schaltkreise und Algorithmenberechnung:

ASIC
BGA

CNC

CPLD

CPU
DFT

Application Specific Integrated Circuit

Ball Grid Array

CMOS Complementary Metal Oxide Semiconductor
(Komplementirer Metalloxid Halbleiter)
Computerized Numerical Control

Complex Programmable Logic Device

(Komplexer Programmierbarer Logikbaustein)
Central Processing Unit

Diskrete Fourier Transformation

DPRAM Dual Port RAM
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DSC
DSP
FIR
FPGA
FPU
GAL
IC

IP
IPC
ISR
LE
LSB
MAC
MSB
PAL
PLD
RAM
ROM
SOPC
SPS
TTL
e
puP

Weitere:
BW
CAN
DC

ESB

Digitaler Signalcontroller

Digitaler Signalprozessor

Finite Impulse Response (nicht rekursiver Digitaler Filter)
Field Programmable Gate Array

Floating Point Unit

Gate Array Logic

Integrated Circuit (Integrierter Schaltkreis)
Intellectual Property (Geistiges Eigentum)
Industrie-PC

Interrupt Service Routine

Logikelement(e) (z.B. eines FPGAs)

Last significant bit

Multiply Accumulate Controller

Most significant bit

Programmable Array Logic

Programmable Logic Device (Programmierbarer Logikbaustein)
Random Access Memory

Read Only Memory

System on a programmable chip
Speicherprogrammierbare Steuerung
Transistor Transistor Logic
Microcontroller

Mikroprozessor

Bandwidth (Regler — Bandbreite)
Control Area Network (CAN Feldbus)
Distributed Clock (EtherCAT Feldbus)
Ersatzschaltbild

SERCOS SErial Realtime COmmunication System (SERCOS Feldbus)

SISO
SOF
XFC

Single Input Singe Output
Start Of Frame (Telegrammbegin Feldbus)
Extreme Fast Control (EtherCAT Ubertragungstechnologie Beckhoff)



