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1 Einleitung

Schrittmotoren werden in einer Vielzahl von Anwendungen im Privat-, Biiro- und Industriebereich
verwendet. Neben Antrieben in Uhren, Druckern, Scannern und Schreibmaschinen werden u.a.
auch Linearachsen mit Schrittmotoren angetrieben und ,,Pick-and-Place”’-Anwendungen realisiert.
Ein Grund fiir den Erfolg der Schrittmotoren ist ihre einfache Ansteuerung. Bei Vorgabe einer
bestimmten Schrittauflosung ist es relativ einfach, einen Schrittmotor iiber die Puls-Richtung-
Schnittstelle zu positionieren, wobei keine umfassenden Vorkenntnisse erforderlich sind (vgl. Kap.
6.2). Uber Unterteilungen der Schritte (Halb-, Mikroschrittbetrieb) lassen sich Schrittwinkelaufls-
sungen erreichen, die fiir viele Positionieranwendungen durchaus ausreichen. Da dies zudem mit
geringem Hardwareaufwand realisierbar ist, sind Schrittmotoren eine kostengiinstige und robuste
Alternative zu Servoantrieben.

Die derzeit groBite Verbreitung haben Hybridschrittmotoren, da sie das beste Verhiltnis von Wir-
kungsgrad zu Schrittwinkel bieten. Im Vergleich zu Reluktanzschrittmotoren haben sie einen bes-
seren Wirkungsgrad und erreichen kleinere Schrittwinkel als heteropolare permanentmagnetisch
erregte Schrittmotoren (PM-Schrittmotoren). Es erscheint somit lohnend, fiir die beabsichtigten
Untersuchungen den Hybridschrittmotor zu wihlen.

In diesem Projekt wurden Hybridschrittmotoren der Baureihe 90 von Berger Lahr verwendet (vgl.
Kap. 8). Ziel der Untersuchungen war es, eine Methode zur Winkelrekonstruktion zu finden, die
nur auf der Auswertung der Statorstrome beruht und zur sensorlosen Lageregelung des Hybrid-
schrittmotors dienen soll.

Nach der Darstellung des Stands der Technik bei sensorlosen Regelungen in Kapitel 2 wird in
Kapitel 3 ein Modell des Hybridschrittmotors erstellt. Die Kapitel 4 und 5 beschiftigen sich dann
mit dem entwickelten Rekonstruktionsverfahren, den dabei auftretenden Fehlern und deren Mini-
mierung. Zum Vergleich werden im Kapitel 6 iibliche Steuerverfahren und eine Positionsregelung
vorgestellt, hergeleitet und abschlieend verglichen. Eine auf Kapitel 4 basierende sensorlose Re-
gelung stellt Kapitel 7 vor. Nach einer Erlduterung der auftretenden Probleme und der notwendigen
Verdanderungen wird die Funktion anhand von Simulationen und Messungen validiert. Nach einer
Beschreibung des verwendeten Versuchsaufbaus in Kapitel 8 folgt in Kapitel 9 eine Zusammenfas-
sung der Ergebnisse und ein kurzer Ausblick in mogliche Anwendungsbereiche dieser sensorlosen
Technik.

Beide Steuerverfahren, Regelung und Steuerung, weisen Vor- und Nachteile auf und werden je
nach Verwendungszweck ausgewihlt. Grundsitzlich spricht gegen den gesteuerten Betrieb (Schritt-
betrieb), dass Resonanzfrequenzen auftreten und speziell beim Schrittmotor Schrittverlust und
damit eine Abweichung von der Sollposition moglich ist (vgl. Kap. 6.2.4). Gegen die Regelung
sprechen der hohere Aufwand an Kosten, Inbetriebnahme und Bauraum, die Abhéngigkeit der
Steifigkeit des Antriebs von der angekuppelten Mechanik und, aufgrund der empfindlichen opti-
schen Drehgeber, die geringere Robustheit gegeniiber rauen Umgebungsbedingungen. Allerdings
werden im geregelten Betrieb Pendelungen und Resonanzen beddmpft, und Abweichungen einer
Positionsregelung bewegen sich nur im Bereich der Messungenauigkeit der verwendeten Sensorik.
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Erwihnt werden sollte auch die Verbesserung des Wirkungsgrades vor allem im Teillastbetrieb, da
eine Regelung der Stromversorgung nur annihernd soviel Energie abverlangt, wie tatsdchlich am
Abtrieb bzw. an der Welle verlangt wird. Beim gesteuerten Betrieb - und hier vor allem beim pha-
senstromgeregelten Fall - wird dagegen auch im Leerlauf etwa gleich viel Energie vom Antrieb
verbraucht wie im Volllastbetrieb. Als Anwendung kann man sich den geregelten Schrittmotor
zum Beispiel im Bereich der langsamdrehenden Antriebe der Servotechnik denken.
Wiinschenswert ist ein Antrieb, der die Nachteile beider Steuerverfahren moglichst ausspart. Ei-
ne Moglichkeit ist die Substitution des Winkelsensors durch ein anderes ,,Messverfahren” fiir den
Winkel. Werden hierzu nur Messwerte von Motorstrom, Motorspannung und Zwischenkreisspan-
nung des Umrichters verwendet, spricht man von einer ,,(winkel-)sensorlosen Regelung”. Da héu-
fig nur von sensorloser Regelung gesprochen wird, ist dies leicht missverstdndlich, da im Antrieb
immer noch Sensoren fiir Strom und/oder Spannung verwendet werden.



2 Stand der Technik

2.1 Einfuhrung

Der Stand der Technik soll einen kurzen Einblick in vorhandene Techniken zur Winkelrekonstruk-
tion und (winkel-)sensorlosen Regelung bei Drehstrommotoren geben. Im Hinblick auf die An-
wendung auf einen Hybridschrittmotor werden vor allem Methoden angefiihrt, die bei permanent-
magnetisch erregten Synchronmotoren bzw. Hybridschrittmotoren Anwendung finden (vgl. Kap.
3) oder finden konnen.

Grundsitzlich beruhen alle sensorlosen Verfahren auf der Auswertung von Messwerten der elek-
trischen Spannungen und Strome eines Motors, um ein dem Winkel proportionales Signal zu er-
mitteln. Je nach Genauigkeit und Giite kann dieses Winkelsignal dann zur Kommutierung, Schritt-
nachfiihrung oder Regelung verwendet werden.

Hierbei werden im wesentlichen zwei Eigenschaften von Elektromotoren ausgenutzt:

e Induzierte Gegenspannung des Motors (= elektromotorische Kraft, kurz EMK)

e Konstruktionsbedingte, winkelabhingige Schwankungen des Magnetfelds

Diese sensorischen Eigenschaften der Elektromotoren sind direkt oder indirekt iiber die Spannun-
gen und Strome im oder am Motor oder auch im Spannungszwischenkreis des Umrichters messbar
und damit auswertbar.

In diesem Kapitel werden dem Autor bekannte Verfahren, die auf den oben genannten Eigenschaf-
ten beruhen, beschrieben und in Beobachter- und Trigerverfahren unterteilt. Einige Methoden zur
sensorlosen Schritterkennung werden diesen Methoden vorangestellt, da diese als eine Art ,,Vor-
stufe” zur sensorlosen Regelung eines Schrittmotors gelten konnen. Zudem werden noch kurz
sensorlose Verfahren, die auf Kiinstlicher Intelligenz (Kiinstlichen Neuronalen Netzen und Fuzzy
Logic) beruhen, vorgestellt. AbschlieBend erfolgt ein Vergleich und eine Bewertung der Eignung
zur sensorlosen Positionsregelung eines Hybridschrittmotors.

2.2 Schrittwinkelerkennung

Ublicherweise werden Schrittmotoren im Schrittbetrieb, also gesteuert, betrieben (vgl. Kap. 6.2).
Ein wesentlicher Nachteil des Schrittbetriebs ist der Schrittverlust bei einer Uberschreitung des
Maximaldrehmoments durch die duflere Belastung. Soll ein Schrittverlust ausgeschlossen werden,
wird dies durch eine sogenannte Schrittnachfiihrung (,,Closed-Loop-Betrieb”) vermieden, die iiber
eine Winkelmessung einen Schrittverlust erkennt und die verlorenen Schritte nachfiihrt (vgl. [83],
[154] u.a.). Weitere Moglichkeiten, Schrittverlust zu vermeiden, sind der geregelte Betrieb ([30],
[105], [164], [167], [223] u.a.) und Verfahren zur Uberlasterkennung (z.B. [171]).
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Sensorlose Schrittwinkelerkennungen ermoglichen eine Einsparung des Winkelsensors und der da-
mit verbundenen Nachteile (Kosten, zusitzlicher Bauraum und Hardware, etc.). Urspriinglich zur
Ermittlung der Kommutierungszeitpunkte fiir Stromrichter entwickelt, kann aus der induzierten
Gegenspannung, sozusagen als ,,Nebenprodukt”, auch ein Winkelinkrement oder direkt der Rotor-
winkel gewonnen werden. Die Verfahren sind teilweise schon in Steuerungen integriert (z.B. [10],
[88]) und bieten prinzipbedingt eine Genauigkeit von einem Schritt. Aufgrund der kommerziel-
len Verwertung sind Informationen aber oft firmenintern und nur schwer oder gar nicht erhéltlich.
Die dem Autor bekannten Verfahren beruhen auf der Auswertung von Nulldurchgéngen der EMK-
Phasenspannungen (z.B. [88]), dem Vergleich von EMK-Phasenspannungen (z.B. [10]) oder der
Nutzung eines Phasenstromfehlersignals ([219]).

Weiterhin kann ausgenutzt werden, dass im Schrittbetrieb nicht immer alle Phasen aktiv bzw. be-
stromt sind (vgl. Kap. 6.2.2). In den inaktiven Phasen kann dann die EMK gemessen und ausge-
wertet werden ( z.B. [98]).

Wicklungen mit Mittel- oder Messabgriffen bieten weitere Moglichkeiten, indem z.B. ein Teil der
Wicklung zur Drehmomentgenerierung und der andere Teil der Wicklung als Sensor zur EMK-
Messung verwendet wird (vgl. [188]). Bei einer Verwendung der gesamten Wicklung zur Dreh-
momentgenerierung konnen aber auch an Messabgriffen Spannungen gemessen und ausgewertet
werden, um hieraus den Rotorwinkel zu ermitteln. Ein vergleichbares Verfahren ist in [212] fiir
Drehstrommotoren beschrieben.

Diese Kommutierungshilfen bzw. Verfahren zur Schrittwinkelerkennung oder Drehzahlerkennung
(vgl. [100] u.a.) sind eine Vorstufe zur sensorlosen Regelung und zeigen schon einen moglichen
Weg der Rotorwinkelrekonstruktion auf, ndmlich die Auswertung der EMK.

2.3 Winkelrekonstruktion uiber Beobachter und nichtlineare
Konzepte

Der ,.klassische” Weg, unbekannte Systemgroflen zu rekonstruieren, sind Beobachter, die auf Grund-
lage von mathematischen Systemmodellen Schitzgro3en von unbekannten Systemgréfen errech-
nen. Fiir Drehfeldmaschinen sind sehr gute Modelle vorhanden, die auch fiir verschiedene Beob-
achterkonzepte, unter anderem auch zur sensorlosen Regelung, genutzt werden. Einige wichtige
Methoden sollen auf Basis mehrerer Verdffentlichungen (vgl. [13], [17], [56], [81], [87], [142],
[149], [179], [190] u.a.) kurz vorgestellt und verglichen werden.

Sehr einfache Modelle fiir Drehfeldmotoren sind die sogenannten Spannungs- und Strommodel-
le, die auf den jeweiligen Differentialgleichungen basieren. Zur Drehzahl- und damit Winkeler-
mittlung kann iiber eine Integration der entsprechenden Spannung der Flussraumzeiger bzw. der
Flussvektor ermittelt werden (vgl. z.B. [85], [86], [198]). Diese Modelle sind fiir alle Betriebs-
bereiche giiltig und somit auch fiir eine Regelung geeignet. Allerdings stellt die Integration das
Problem dieser Verfahren dar, da sich die Initialisierung schwierig gestaltet und bei kleinen Dreh-
zahlen das Messrauschen und die Integratordrift das Ergebnis verfdlschen. Eine Substitution der
Integratoren durch Tiefpassfilter mit einer sehr kleinen Grenzfrequenz (vgl. z.B. [69], [80], [86])
verbessert das Integrationsverhalten, und durch eine Nutzung beider Modelle zur gegenseitigen
Korrektur (vgl. z.B. [86], [198]) kann eine bessere Konvergenz erzielt werden. In [86] wird zwar
behauptet, dass dieses Verfahren auch fiir den Stillstandsfall geeignet ist, aber ein Beweis hier-
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fiir ist dem Autor speziell fiir Synchronmotoren nicht bekannt. Zur Vermeidung dieser Integration
werden dann beispielsweise PLL-Verfahren (PLL: Phase-Locked-Loop) verwendet (z.B. [147]),
die zudem eine Korrektur iiber Referenzkurven im Riickfithrzweig erlauben.

Das Kalman-Filter beruht auf dem Vergleich der Ausgangs- bzw. Messgroflen des Systems mit den
entsprechenden Groflen eines Modells. Eine Korrektur erfolgt iiber eine gewichtete Riickfithrung
der Fehler aus diesem Vergleich. Messrauschen und Modellungenauigkeiten werden iiber Kova-
rianz und Pridiktion bei der Korrektur beachtet, was die Genauigkeit des Beobachters steigert.
Nachteilig bei dieser Vorgehensweise wirkt sich aus, dass die Riickfiihrkoeffizienten des Kalman-
Filters bei jedem Abtastschritt neu berechnet werden miissen, was die erforderliche Rechenleistung
nach oben schraubt. Das grundlegende Problem bei allen Beobachterverfahren ist, dass bei klei-
nen Drehzahlen und dem Stillstand die induzierte Gegenspannung verschwindet und damit die
Signalamplituden sehr klein werden (vgl. [141]). Dies gilt auch fiir das Kalman-Filter und fiihrt zu
instabilen bzw. sehr ungenauen Beobachtern bei kleinen Drehzahlen (vgl. [45], [107], [108], [141]
- [145], [190], [201], [211] u.a.). Aus diesem Grund werden nur sensorlose Drehzahlregelungen
mit Kalman-Filtern ausgefiihrt. Diese beherrschen bisher den Stillstand nicht. Schnelles Reversie-
ren ist aber in der Regel moglich. Speziell fiir den Hybridschrittmotor ist hier die Arbeit [141] zu
erwihnen. In [81] wird gezeigt, dass die Drehzahl und damit der Winkel bei Stillstand nicht be-
obachtbar ist, was die obigen Untersuchungen stiitzt und somit eine Anwendung zur Winkel- bzw.
Positionsregelung ausschlieBt. Als weiterer Nachteil ist die Empfindlichkeit gegeniiber ungenauen
oder sich @ndernden Parametern zu erwihnen, was natiirlich die Beobachterergebnisse beeinflusst
und bei sensorloser Regelung, vor allem bei kleinen Drehzahlen, bis zur Instabilitit fithren kann
(vgl. [141]). Allerdings steht hier die Entwicklung nicht still, da zum Beispiel bei [22] Verbesse-
rungspotential in der Einstellung des Filters aufgezeigt wird.

Der Luenberger-Beobachter ist eine Version des Kalman-Filters fiir lineare Systeme. Er kann nur
durch eine Adaption (vgl. [200]), eine nichtlineare Auslegung (vgl. [62], [141], [155], [189]) oder
separate Teilsystembeobachter (vgl. [116]) auf nichtlineare Systeme wie den Synchronmotor an-
gewendet werden. Fiir einfachere Anwendungen reduzierter Genauigkeit werden auch reduzierte
Beobachter verwendet (vgl. [67], [189], [200] u.a.). Auch hier ist fiir den Hybridschrittmotor die
Arbeit [141] zu erwdhnen. Wie beim Kalman-Filter gewinnen ungenaue und sich @ndernde Para-
meter sowie Rauschen bei abnehmenden Drehzahlen zunehmend an Bedeutung und verfilschen
das Beobachterergebnis so stark, dass eine sensorlose Regelung instabil wird (vgl. [81], [141],
[149], [190] u.a.).

Um weitere Verbesserungen zu erzielen, werden auch Adaptive Beobachterstrukturen verwendet,
die bestimmte Grolen bereits erwidhnter Beobachter an das reale System adaptieren (z.B. [93],
[110], [116], [131], [186], [213], [217] u.a.) oder eine komplette adaptive Auslegung der Beob-
achter verwenden (vgl. [9], [12], [189] u.a.). Diese adaptiven Beobachter werden in der englischen
Literatur MRAS (engl.: model reference adaptive system) genannt und zeigen trotz Adaption in
bestimmten Betriebsbereichen teils keine Verbesserung oder gar Instabilitét einer sensorlosen Re-
gelung (z.B. [189]). Allerdings wird in der Literatur eine geringere Parameterempfindlichkeit als
beim Kalman-Filter angegeben (vgl. [12]). Da diese Beobachter die gleichen Prinzipien nutzen wie
das Kalman-Filter und der Luenberger-Beobachter, steigt auch hier der Fehler mit abnehmender
Drehzahl und schlie3t somit eine Positionsregelung im Stillstand aus.

Ein nichtlineares und damit parameterrobustes Verfahren ist der Sliding-Mode-Beobachter. Die-
ser beruht ebenfalls auf einem Motormodell, das iiber die Ausgangsfehler korrigiert wird (vgl.
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[173], [190]). Nur sind in diesem Fall die Riickfiihrkoeffizienten nicht konstant oder werden kon-
tinuierlich adaptiert, sondern schalten zwischen zu ermittelnden Werten. Als Schaltfunktion kann
die schaltende Eigenschaft des PWM-Umrichters genutzt werden. Beobachterinstabilitidten, vor al-
lem beim geschitzten Drehzahlwert, bedingen eine Verwendung des entsprechenden Sollwerts fiir
die drehzahladaptiven Riickfiihrkoeffizienten und die Regelung ([190]). Entsprechende adaptive
Sliding-Mode-Konzepte, wie zum Beispiel in [43], ermdglichen auch Positionsregelungen mit ho-
hen Lasten. Der Stillstandsfall ist aber aus den bekannten Griinden auch hier nicht, oder nur durch
Erweiterungen, moglich.

Auf dem Gebiet der sensorlosen Regelung sind sehr viele verschiedene Verfahren fiir unterschied-
liche Motoren und Anwendungen beschrieben. Neben den bereits erwihnten Beobachtern sind
natiirlich auch verschiedenste nichtlineare Verfahren (z.B. Beobachterauslegung mit Exakter Li-
nearisierung in [222]), spezielle Verfahren der EMK-Auswertung (z.B. erweiterte EMK bei [132]),
hardwarebasierte Methoden (z.B. VECON-Chip bei [57]) und Methoden, die zwischen Modellen
in statorfesten und rotorfesten Koordinaten vergleichen (z.B. [112], [141], [192]), in der Literatur
zu finden. Bisher wurde aber noch kein iiberzeugender Beweis fiir eine sensorlose Positionsrege-
lung mit Beobachtern erbracht, die auch den Stillstandsfall beherrscht.

Kombiniert oder erginzt man allerdings verschiedene Verfahren (z.B. [41], [112], [186]), so ist
teils auch schon der Stillstandsfall zu beherrschen. Einige Verfahren umgehen gar dieses Problem,
indem der Motor bis zum Erreichen einer Mindestdrehzahl fiir das EMK-Verfahren gesteuert be-
trieben wird (z.B. [160], [187]).

2.4 Auswertung von Reluktanzeffekten

Die bisher beschriebenen Verfahren eignen sich entweder wegen der zu geringen Positionsauflo-
sung (z.B. Stromnulldurchgangserkennung) oder der Nichtbeherrschung kleiner Drehzahlen und
des Stillstandes (v.a. Beobachterverfahren) nicht zur sensorlosen Positionsregelung. Fiir Beobach-
terverfahren werden hier zum Beispiel elektrische Winkelgeschwindigkeiten von etwa Q, i, ~
2...8 % (z.B. [141]) als Untergrenze fiir einen stabilen, sensorlos geregelten Betrieb angegeben.
Um nun einen stabilen Betrieb im Stillstand zu erreichen, ist die Auswertung einer Gréfe anzustre-
ben, die eine feste Beziehung zwischen einer elektrisch messbaren Grofle und dem Rotorwinkel
aufweist. Wie in den Kapiteln 3 und 4 spiter ndher beschrieben wird, 146t sich bei vielen Dreh-
feldmaschinen eine Abhédngigkeit zwischen dem elektrischen Rotorwinkel ¥ und der Induktivitét
feststellen. Ursache hierfiir ist ein rotorlageabhédngiger magnetischer Widerstand (Reluktanz), der
sich bei Spannungsanregung im Strom und damit auch in der Induktivitidt widerspiegelt (vgl. Kap.
5.3.2). Die Reluktanz dndert sich nach Gl. (5.10) mit den magnetischen Eigenschaften und der
Geometrie der vom magnetischen Fluss durchsetzten Medien. Andern sich also zum Beispiel bei
Siattigung die magnetischen Eigenschaften des magnetisch aktiven Eisens der Drehfeldmaschine
oder variiert der Luftspalt, so wird sich die Reluktanz und damit die Induktivitit indern. Wichtig ist
allerdings, dass diese Reluktanzvariation eine vom Rotorwinkel abhiingige Anderung aufweist, um
hieraus den Winkel ermitteln zu konnen. Wie in den Kapiteln 3.5, 4.2.2 und 5.3.2 gezeigt wird, ist
bei Synchron-Schenkelpolmotoren, und damit auch bei Hybridschrittmotoren, eine Abhédngigkeit
der Induktivitit L vom doppelten elektrischen Winkel 2% gegeben. Aber auch Asynchronmotoren
zeigen diese Effekte. Ursache hiervon ist vor allem die Nutung von Stator und Rotor, in wel-
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che die Wicklungen eingebracht werden. Beim Hybridschrittmotor, beim Reluktanzmotor und bei
Synchron-Schenkelpolmotoren ist allerdings vorwiegend die ausgeprigte Zahnung von Rotor und
Stator dafiir verantwortlich.

Die Berechnung des Rotorwinkels anhand der Reluktanzédnderungen iiber den Rotorwinkel ist
auf verschiedenen Wegen mdoglich. Eine Methode besteht in der Einprdgung von Spannungs-
oder Stromspriingen in den Motor, wodurch aus der entsprechenden Sprungantwort die Reaktanz
(Blindwiderstand) ermittelt werden kann. Da die Reaktanz bei einem Drehstrommotor im wesentli-
chen aus dem induktiven Blindwiderstand besteht, die Induktivitdt aber vom Rotorwinkel abhéngt,
kann hieraus der elektrische Rotorwinkel ¥ gewonnen werden. Bekannt ist hier die sogenannte
INFORM-Methode (vgl. [161], [178]-[182]). Da die Abhingigkeit vom doppelten elektrischen
Winkel keine eindeutige Bestimmung der Lage der Stator- und Rotorpole zueinander ergibt, wird
diese durch eine Variation der Sprunghthe bestimmt, indem der Motor durch einen Sprung in die
Siattigung gebracht wird. Hieraus kann auf die entsprechende Pollage geschlossen werden. Man
erhilt schlieBlich Signale, die eine kosinusformige Abhéingigkeit vom elektrischen Winkel aufwei-
sen, der durch entsprechende Transformationen und zum Beispiel Arkustangensbildung gewonnen
werden kann. Einfliisse der EMK werden durch entsprechende Kombination der Signale entfernt.
Eine Variation hierzu ist die Auswertung der Zwischenkreisspannung des Umrichters, in der sich
die Spriinge ebenfalls abbilden. Ahnliche Verfahren mit Sprunganregung wurden unter anderen
auch von [23], [129] und [139] vorgestellt. Alle diese Verfahren zeigen gutes Lastverhalten, wobei
aber teils Verbesserungsmafnahmen notwendig sind (vgl. [139]), eine Positionsauflosung von ei-
nigen elektrischen Graden (ca. 2°...5%l.), und sie funktionieren im sensorlos drehzahlgeregelten
Fall fiir kleine Drehzahlen und im Stillstand.

Wesentlich beliebter als die Sprunganregung ist allerdings die Anregung mit kosinusformigen Si-
gnalen. Hierbei wird entweder ein Stromsollwert (vgl. [44], [103]) oder eine Drehspannung ho-
herer Frequenz (ca. 300...1000Hz), in der Literatur wird diese oft als Hochfrequenz bezeichnet,
dem Motor eingeprigt. Diese Signale sollten so geartet sein, dass sie den Betrieb des Motors
nicht oder kaum storen (u.a. auch Anregung nur des feldbildenden Stromes i; bei [44]) und auf
einfache Art von den Steuersignalen fiir den Betrieb des Motors getrennt werden konnen. Die
,Hochfrequenz”-Anregung mit Drehspannungen entspricht einem Tridgerfrequenzverfahren bzw.
einer Amplitudenmodulation, bei der der Strom durch die positionsabhéngige Induktivitit modu-
liert wird. Die Ermittlung des Rotorwinkels erfolgt meist iiber die Extraktion des Trigerstrom-
signals durch Filter, die Separierung der winkelabhingigen Signalanteile iiber Transformationen
und die eigentliche Winkelberechnung. Die Winkelberechnung aus den dann vorhandenen Sinus-
und Kosinussignalen des elektrischen Winkels wird entweder iiber Arkustangensbildung (vgl. [65],
[104], [209]-[203] u.a.), iiber Zeitmessung zwischen den Signumfunktionen (vgl. [47], [48] u.a.),
mit Hilfe von Tabellen (z.B. [126]) oder iiber PLL-Strukturen (PLL: Phase-Locked-Loop) (vgl.
[6]-[5], [18], [33]-[31], [49], [52]-[50], [70], [82]-[81], [92]-[90] u.a.) durchgefiihrt. Diese Verfah-
ren ermdoglichen eine sensorlose Drehzahl- und Positionsregelung fiir kleine Drehzahlen und den
Stillstand bei ausreichender Genauigkeit von einigen elektrischen Graden. Dass diese Verfahren
auch auf Hybridschrittmotoren angewandt werden konnen, zeigte sich bei theoretischen und prak-
tischen Untersuchungen am Lehrstuhl fiir Feingerdtebau und Mikrotechnik (vgl. [117], [162]).
Weitere Moglichkeiten der Rotorwinkelermittlung aufgrund von Reluktanzeffekten beruhen auf
der Auswertung von Koeffizienten der Induktivititsmatrix (vgl. Gl. (3.16)) iiber die statorfesten
Strome (z.B. [148]), die Anwendung von Methoden der Kreuzkorrelation (vgl. [84], [109] u.a.),
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spezielle Beobachter (z.B. [66], [71], [214]), die Auswertung der Blindleistung der Stromharmoni-
schen (vgl. [138] u.a.) oder einer stofweisen Tragereinpragung (vgl. [191]). Auch finden verschie-
dene Methoden Anwendung zur Realisierung einer sensorlosen Direkten Drehmomentregelung
(DTC) (z.B. [40], [137], [158]). Verschiedene Vergleiche zwischen den Verfahren zeigen hier in
etwa gleiche Ergebnisse (u.a. [18], [120]).

Wie auch in Kapitel 3.5 beruhen die meisten dieser Methoden auf der Annahme, dass nur eine
reluktanz- oder séttigungsbasierte Induktivitdtsinderung im Trigerstrom vorhanden ist. Bei Mes-
sungen an Versuchsanlagen hat sich aber gezeigt, dass weitere positionsabhdngige Harmonische
im Strom zu finden sind und diese fiir die Winkelbestimmung entsprechend entfernt werden miis-
sen (z.B. [6], [31], [51], [82], [209], [206] u.a.). Diese unerwiinschten Effekte werden dann durch
Erweiterungen der PLL-Struktur (,,saliency model”, z.B. [92]) oder durch Tabellen (z.B. [204])
beseitigt. Durch diese Erweiterungen bzw. Verbesserungen ist dann der Winkel mit einer Genauig-
keit von einigen elektrischen Graden sowohl stationédr wie auch dynamisch ermittelbar. Allerdings
muss noch erwihnt werden, dass sich auch Einschrinkungen beziiglich der Dynamik ergeben,
da die Filter und die PLL-Strukturen Einschwingvorgédngen unterworfen sind (z.B. [32]), die die
Genauigkeit entsprechend beeinflussen.

2.5 Verfahren der Kunstlichen Intelligenz

Der nichtlineare Charakter von Drehstrommotoren fiihrt zwangslaufig auch zur Verwendung nicht-
linearer Methoden wie Neuronalen Netzen, Fuzzy Logic und genetischen Algorithmen. Die Ver-
wendung von kiinstlicher Intelligenz ist bei den sensorlosen Regelungen noch nicht so stark ver-
treten wie die bereits erwidhnten Methoden zur Beobachtung oder Reluktanzauswertung, aber in
[179] wird diesen Methoden fiir die Zukunft eine zunehmende Bedeutung beigemessen.

Die Verwendung verschiedener nichtlinearer Methoden und Neuronaler Netze wird zum Beispiel
in [17] im Uberblick dargestellt, wobei rekursive kiinstliche Neuronale Netze die besten Ergebnis-
se zeigten. Einige Beispiele fiir sensorlose Drehzahlregelungen von Asynchronmotoren sind in der
Literatur zu finden, wobei sich zwar gute Ergebnisse im Lastverhalten zeigen (z.B. [111]), aber
auch hier der Stillstandsfall nicht bewiesen wird. Haufig werden die Neuronalen Netze zuerst im
Offline-Betrieb trainiert, um dann zur Regelung Verwendung zu finden (z.B. [20], [73]).

2.6 Vergleich

In den Kapiteln 2.2 bis 2.5 wurden viele verschiedene Methoden kurz beschrieben, die eine Ermitt-
lung des Rotorwinkels von verschiedenen Drehfeldmotoren (v.a. Asynchron-, Synchron- und Re-
luktanzmotoren) ohne Zuhilfenahme einer Winkelmessung erlauben. Ein guter Uberblick iiber ver-
schiedene Methoden ist zum Beispiel auch in [218] zu finden. Diese Methoden ermoglichen einen
sensorlos drehzahl- oder gar lagegeregelten Betrieb der entsprechenden Motoren. Als praktische
Anwendungsbeispiele seien hier die Regelung einer Windkraftanlage iiber ein PLL-Verfahren (vgl.
[55]) oder die sensorlose Drehzahlregelung von Festplattenlaufwerken iiber EMK-Auswertung
(vgl. [1]) erwihnt.

Es bleibt festzustellen, dass es einerseits recht einfache Verfahren gibt, die allerdings nur grobe
Auflosungen erlauben (z.B. Stromnulldurchgangdetektion) und andererseits Verfahren entwickelt
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wurden, die zwar genauer arbeiten, aber auf einen bestimmten Drehzahlbereich eingeschriankt
sind. Diese Einschrinkung ist jeweils prinzipbedingt. Bei Beobachterverfahren funktionieren klei-
ne Drehzahlen und der Stillstand vor allem deshalb nicht, da bei abnehmender Drehzahl das
Signal-Rausch-Verhiltnis der Fehlerfunktionen zunehmend schlechter wird und dies bis zur In-
stabilitdt fithren kann. Gleiches gilt fiir ungenaue oder schwankende Parameter. Die Auswertung
von Reluktanz- und Séttigungseffekten wiederum ist meist dahingehend beschrinkt, dass die Aus-
wertung der von diesen Effekten verursachten Harmonischen im Strom eine Separation von der
Stromgrundwelle verlangt (z.B. [31]), was entsprechende Filter und damit Bandbreitenbeschrin-
kungen bedingt.

Neben den bereits erwihnten Methoden zur sensorlosen Winkelermittlung finden sich zum Bei-
spiel auch Methoden, die zusitzliche Spannungsabgriffe (z.B. [212]) oder verdnderte Rotoren (z.B.
[140]) zur Winkelermittlung verwenden, oder auch bisher in der Messtechnik kaum verwendete
Frequenzanalysemethoden (z.B. Wavelet-Transformation, vgl. [146]). Betrachtet man nur die Re-
gelung des Drehmomentes bzw. des Motorstromes, kommt auch die Direkte Drehmomentregelung
(DTC) in Frage (z.B. [199]), da hier im Vergleich zur feldorientierten Regelung kein Winkelsignal
benotigt wird.

Zwar funktionieren fast alle beschriebenen Methoden innerhalb des jeweils stabilen Drehzahl-
betriebsbereichs mit angegebenen Genauigkeiten zwischen 2° und 10°el. bis zu annehmbaren
Drehmomenten der Motoren, aber hiufig miissen diese Werte durch aufwendige Korrekturen oder
Modellerweiterungen erkauft werden. Laut Expertenmeinung (vgl. [179]) bieten hier Methoden
der Kiinstlichen Intelligenz in der Zukunft eine Verbesserungsmoglichkeit.

Im Falle des Hybridschrittmotors muss ein Verfahren gefunden werden, dass die typische Anwen-
dung dieses Motortyps als Positionierantrieb gewéhrleistet. Einfache und damit meist ungenaue
Methoden zur Winkelermittlung bringen keine Verbesserung, und Beobachtermethoden schlieen
eine dauerhafte Positionierung aus. Somit muss auf die Auswertung der Reluktanz iibergegangen
werden. Die ausgeprigte Zahnung von Hybridschrittmotoren diirfte sich hierbei sehr positiv auf
die Auswertemoglichkeiten auswirken.



3 Modellbildung

3.1 Einfuhrung

In diesem Kapitel werden die Gleichungen fiir den Schrittmotor hergeleitet. Nach einer allge-
meinen Einfiihrung in die Modellbildung bei Hybridschrittmotoren werden auf Basis des Grund-
wellenmodells die Gleichungen fiir die magnetischen, elektrischen und mechanischen GroBen als
Raumzeiger und Vektoren in stator- und rotorfesten Koordinatensystemen hergeleitet. Grundla-
ge hierfiir ist die Modellierung des homopolaren Hybridschrittmotors als hochpoligen Synchron-
Schenkelpolmotor. AbschlieBend erfolgt die Formulierung der Bewegungsgleichung fiir einen Hy-
bridschrittmotor.

3.2 Allgemeines

In der Regelungstechnik ist es wichtig, ein moglichst exaktes mathematisches Modell der Regel-
strecke zu haben. Dieses ermoglicht eine Optimierung der Regelung und im Vorfeld eine simulative
Untersuchung der geplanten praktischen Umsetzung.

Die Theorie der elektrischen Maschinen stellt bereits seit relativ langer Zeit sehr gute Modelle
fiir die meisten Elektromotoren zur Verfiigung. Elektrische Maschinen kleiner Leistung (Kleinma-
schinen) fristeten allerdings lange Zeit ein Schattendasein in der Theorie, da hier unter anderem
kaum regelungstechnischer Bedarf gesehen wurde. Aufgrund der steigenden Anforderungen an
Produktionsanlagen wurde und wird die Optimierung und bessere Beherrschung der elektrischen
Kleinmaschinen immer wichtiger, und somit gibt es seit einigen Jahren auch fiir diese Motoren
Maschinenmodelle.

In verschiedenen Ver6ffentlichungen ([105], [114], [130], [141], etc.) wurde gezeigt, dass der Hy-
bridschrittmotor in seinem Verhalten einer hochpoligen, permanentmagnetisch erregten Synchron-
Schenkelpolmaschine entspricht. Dieser Maschinentyp ist aus der Literatur ([113], [122], [133],
[134], etc.) wohlbekannt, und entsprechende Modelle sind vorhanden. Die Synchron-Schenkel-
polmaschine wird mit der Drehfeldtheorie beschrieben. In dieser Theorie werden verschiedene
Koordinatentransformationen vorgenommen, die eine vereinfachte mathematische Darstellung er-
moglichen und eine der Gleichstromnebenschlussmaschine (GNM) dhnliche Steuerung der Groflen
Fluss und Strom erlauben. Diese Transformationen und der Begriff der Feldorientierung werden
im Folgenden auf Basis der Raumzeigertheorie formuliert. AnschlieBend werden die Gleichungen
fiir den Fluss und den Strom sowie die Bewegungsgleichung eines Hybridschrittmotors hergeleitet.

10



3.3 Raumzeiger

Wicklung

Rotorschalen
mit Feinzahnung

PM (axial magnetisiert)

Stator

mit Feinzahnung

amagnetisch “

Abb. 3.1: Aufbau eines Hybridschrittmotors (Quelle: Berger Lahr)

3.3 Raumzeiger

Die mathematische Beschreibung einer mehrstringigen elektrischen Maschine liefert fiir jeden
Strang eine Gleichung fiir die jeweilige SystemgroBe X, die sowohl die zeitliche als auch die
raumliche Abhéngigkeit beinhaltet. Da bei einer 3-stringigen, symmetrisch aufgebauten Dreh-
feldwicklung die Stringe jeweils um 120° bzw. 2 5 zueinander raumlich versetzt angeordnet sind,
kann durch eine geeignete Transformation diese feste Beziehung der 3 Phasen in ein orthogona-
les 2-Phasen-System umgewandelt werden. Die Annahme einer symmetrischen, kosinusférmigen
Speisung des Wicklungssystems ermoglicht eine komplexe Darstellung dieser Beziehungen als
Raumzeiger, der folgendermaBen definiert wird (vgl. [122], [176] u.a.):

Definition:

<L
—~

-~
N—r

I

Z Xpa(t) - €/ 5071 3.1

W1 N UJll\)

. {Xu (1) -0+ Xpa (1) - % + Xp3(1) - I F }

X e{l,U,¥}

Die beispielhafte Betrachtung der Statorspannung ergibt dann folgende Raumzeigerberechnung,
wobei der Winkel ¢,; der Winkel der elektrischen GroB3e bezogen auf den Strang 1 ist:

1(t) = Upi(t)-cos(u(t))

(
2(t) = (sz(f)'COS(%l(f)—%)
3(1‘) = UL3(t)-COS((Pel(t)—?n)

[\

SESES
~

Bei symmetrischer Speisung (vgl. [122], [176] u.a.) gilt:

Z ULn -

11



3 Modellbildung

d.h.

~ ~

U(t) =Upi (1) = Upa(t) = Ups(r)

Bei Verwendung der Substitution cos(x) = 3 - (¢/*+7/¥) erhilt man folgenden Spannungs-Raum-

zeiger:

() = % AU )+ Un(1) - eF +UL(1) - eF | = T(1) 190 (3.2)

In diesem Beispiel wird deutlich, dass der Faktor % dazu dient, den Amplitudenwert des Raumzei-

gers (hier U) dem Amplitudenwert der Eingangsgroflen gleich zu machen. Moglich ist allerdings
auch, den Amplitudenwert des Raumzeigers als den Effektivwert der Eingangsamplituden festzu-
legen (Faktor 1, vgl. [122]).

3.4 Koordinatensysteme und Feldorientierung

Aus regelungstechnischer Sicht sollte das Ziel einer Modellbildung sein, ein einfaches Regelungs-
konzept daraus herleiten zu konnen. Gewiinscht ist hier ein Modell, das eine Beeinflussung von
Drehmoment und Drehzahl dhnlich einfach wie bei der Gleichstromnebenschlussmaschine (GNM)
tiber Ankerstrom und Statorfluss erlaubt.

Dreiphasige Drehstromwicklungen sind heute der Stand der Technik fiir Motoren und Generatoren
mittlerer bis groBer Leistung. Bei Kleinmaschinen sind eher Ein- oder Zweiphasenwicklungen ver-
breitet, aber auch Mehrphasenwicklungen sind, insbesondere bei Schrittmotoren, durchaus nicht
uniiblich. Der untersuchte Hybridschrittmotor (vgl. Kap. 8) ist mit einer Dreiphasenwicklung aus-
gefiihrt, wodurch die Modellbildung analog zu Drehfeldmaschinen hoherer Leistung erfolgen kann
(vgl. [2], [3], [105], [141]).

Die durchgéngige mathematische Beschreibung eines Elektromotors mit 3 Phasen ist recht un-
ibersichtlich, da hier immer die rdumlichen Beziehungen der 3 Wicklungsstringe zueinander ein-
gehen. Als erster Schritt zur Vereinfachung wird somit eine Transformation in ein zweiphasiges
Koordinatensystem vorgenommen. Dieses System ist, wie die Beschreibung der 3 Einzelphasen,
statorfest und ergibt sich aus der Raumzeigerdefinition, indem man den jeweiligen Raumzeiger in
seine reelle und imaginire Komponente aufspaltet.

Definition o-B-Transformation (Clarke-Transformation) :

X(1) = X5()
= 3 {0 X F x0T o
= xa(t)+j-xp(1)

Hieraus kann man auch eine vektorielle Form dieser Transformation herleiten.

Xr1
y 1 0 0
(x )(t):(o B _L). X | (1) (3.4)
i V3 V3 X3

Hintransformation:

12



3.4 Koordinatensysteme und Feldorientierung

p >

UL3

Abb. 3.2: Statorfestes Koordinatensystem beim 3-phasigen Motor am Beispiel der Statorspannung

Riucktransformation:

X1 | 2 0 .
Xo |0=3] -1 -v3 ( “)(r) 6:5)
X3 -1 V3

X e{LLU,Y¥} bzw. x € {i,u,y}

Diese Zweiachstransformation erbringt zwar den Vorteil, dass die festen riumlichen Beziehungen
zwischen den Phasen orthogonal sind, aber da ja Drehfeldmaschinen betrachtet werden, rotiert der
Feldvektor und somit rotieren auch die SystemgroBen (Strom, Spannung und magnetischer Fluss)
mit der jeweiligen Winkelgeschwindigkeit. Bei der Synchronmaschine bedeutet dies, dass eine
Abhingigkeit von der Drehzahl bzw. von der Rotorposition vorliegt. Diese soll nun durch eine
weitere Transformation entfernt werden.

Hierzu transformiert man die Drehfeldgrofen des o-B-Systems in ein allgemeines Koordinatensy-
stem, das mit einer beliebigen Winkelgeschwindigkeit rotiert. Grundsitzlich kann nun eine Ori-
entierung an einer geeigneten Grofe, z.B. dem Rotor- oder dem Statorfluss, erfolgen. Bei einer
Synchronmaschine wie dem Hybridschrittmotor bietet sich die Orientierung am Rotorfluss an, da
die Rotorpole rdumlich konstant bleiben. Die Achsen dieses neuen, mit der Winkelgeschwindig-

keit Qg (t) = d%t) rotierenden Koordinatensystem werden mit d und q bezeichnet, wobei man die
reelle d-Achse in Richtung des permanentmagnetischen Rotorflusses (Rotorflussorientierung) legt.
Das erweist sich als vorteilhaft, da sich eine Entkopplung der Strome ergibt und somit der Strom in
d-Richtung (feldbildend) und der Strom in g-Richtung (drehmomentbildend) separat voneinander
gesteuert werden konnen.

Im Folgenden soll gelten, dass der Rotorfluss bzw. die d-Achse mit der statorfesten o-Achse den
elektrischen Winkel O bildet. Der Winkel © unterscheidet sich im stationdren Fall (Uberstriche!)
vom Winkel der elektrischen GroBen @,; durch einen Anteil B, der zum Beispiel durch duBere

Belastung des Motors entsteht (Lastwinkel, vgl. Kap. A.7):

13



3 Modellbildung

Definition d-q-Transformation (Park-Transformation):

B/\
A 672\»

d

S(t)

o
Abb. 3.3: Rotorfestes Koordinatensystem
XR(t) = XS(1).e 00

= xq(t) +j-x4(t)
Hieraus kann man auch eine vektorielle Form dieser Transformation herleiten.

X4 _ cos(9(t)) sin(9(¢)) [ xa
( Yq ) g ( —sin(0(r)) cos(V(r)) ) ( Xp ) ®) (3.7

Riicktransformation:
Xot _ [ cos(B(z)) —sin(S(r)) | [ xa 3.8
<xﬁ)(t) <sin(f}(t)) cos(B(1)) ) <xq)(t) G5

X e{l,U,¥} bzw.  x€ {i,u,y}

(3.6)

Hintransformation:

mit

3.5 Fluss

3.5.1 Strangflusse

Die Herleitung der Strangfliisse W1, Wz und yz3 aus den Maxwell’schen Gleichungen wird in
verschiedenen Quellen ([113], [122], [133], [134] u.a.) gezeigt und soll hier nicht explizit ausge-
fiihrt werden. Als Ergebnis dieser Berechnungen ergibt sich ein Gleichungssystem, das die einzel-
nen Flussanteile einer symmetrischen Drehstromwicklung beinhaltet, wobei im wesentlichen der
Hauptfluss, der Streufluss und der Fluss aufgrund der Anderung der Reluktanz (= magnetischer
Widerstand) magebend sind. Die vektorielle Flussgleichung kann somit wie folgt notiert werden:

YL iL1
v | (0(),0) = |LE+LR(B))+LG| - | inn | (1) + 2o (0(r)) (3.9)
Vi3 i3

14



3.5 Fluss

Die Hauptinduktivitidtsmatrix LIS{ beinhaltet nur die Induktivititskomponenten, die der jeweilige
Strang erzeugt, und hat somit nur Elemente in der Hauptdiagonalen. Sie konnen bei symmetri-
schem Wicklungsaufbau in jedem Strang als annidhernd gleich angesehen werden:

L 0 0
Ly=| 0 L, 0 (3.10)
0 0 L

Der Hybridschrittmotor stellt eine elektromaschinenbauliche Kombination aus Reluktanz- und
PM-Schrittmotor dar. Die Nutzung kleiner Schrittwinkel und reluktanter Drehmomente erfordert
eine Zahnung der Rotor- und Statorblechpakete, die allerdings eine winkelabhingige Anderung
des magnetischen Widerstands (Reluktanz) im Motor hervorrufen. Je nach Stellung der Zihne von

Abb. 3.4: Schnittbild eines Hybridschrittmotors (Quelle: Berger Lahr)

Stator und Rotor zueinander @ndert sich der magnetische Widerstand zwischen einem Minimalwert
(Koinzidenz der Zihne zueinander) und einem Maximalwert (Opposition der Zihne zueinander)
und zwar mit der riumlichen Frequenz des zweifachen elektrischen Rotorwinkels 2% (vgl. [113],
[114], [133] u.a.). Dieser Effekt kann sich zudem durch Sittigung an den Zahnflanken verstér-
ken. Da sich die Bedingungen des magnetischen Kreises in den elektrischen Stromen des Motors

©

[mH]
]l

Strang
2

1.87

1.85

Stranginduktivitat L

1.83 T S S
3-m/2 2n

8 [rad]
Abb. 3.5: Stranginduktivitit: Vergleich Messung-Modellierung
LStrang (ﬁ(t)) = Ll + Lz . COS(2 ﬁ(l‘) )
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3 Modellbildung

widerspiegeln, ist der Reluktanzeffekt in den Induktivitéten sichtbar (vgl. Abb. 3.5).

Der Reluktanzeffekt wirkt sich nicht nur innerhalb eines Statorstranges aus, sondern er beein-
flusst auch die anderen Wicklungsstringe. Somit beinhaltet die Matrix der Reluktanzinduktivitéit
L3 (9(t)) auch Verkopplungen und wird wie folgt angeschrieben

L L2 s
Li(ﬁ(t)) =1 L2 L L3 | (3.11)
I31 L3 133

mit den Koeffizienten

I = Lpcos(29(1) +ao) hio=la = —3Li+h33
Iy = Lpcos(29(1) +a1) biz=l31 = —3Li+h»
lss = Ly COS(Zﬂ(t) +(12) Loz =13 = —%L] + 111

und den raumlichen Winkeln

0 2n _4n
ap = ar == a =
Bei [113] wird keine induktive Kopplung der Stringe iiber die Streuung angegeben und damit die
Streukoppelinduktivitdt Ms vernachlissigt. Diese Verkopplung kann aber nach [114] bei verteilten
Wicklungen auftreten und wird somit beriicksichtigt, wodurch sich folgende Streuinduktivitéts-
Matrix ergibt:

Le Mg Ms
LS=| M; Ls M, (3.12)
Ms Ms Lo

Hybridschrittmotoren sind homopolar permanentmagnetisch erregt, und der Liuferfluss verteilt
sich auf eine symmetrische Drehstromwicklung in der Form:

R cos(9(t))
Wo(0(r)) =%o- | cos(d(t) —ay) (3.13)
cos(0(t) — ap)

3.5.2 Fluss im o-p-Koordinatensystem

Bei der Annahme einer symmetrischen Stromverteilung (vgl. 3.3) erhélt man mit dem Statorstrom-
raumzeiger

By = 3-{m@-e®+ 1) e F +113(0)- /¥ |

. ) (3.14)
= (1) e0at) = T(z) - £/ () +B0))
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3.5 Fluss

folgenden statorfesten Flussraumzeiger (zeitliche und rdumliche Abhéngigkeiten der Strangfliisse
sind der Ubersichtlichkeit halber nicht angegeben):

— 2 H 2l jan
BS(8(1),1) = g-{‘l’il-eJ0+‘Piz-eJZT+‘Pi3-eJ4T} (3.15)
= (ELI +Lo—Ms) - I3(r) + ELZ . oI 29(1) 5 (1) + P, e/ 00)

= W(X(ﬁ(t)/t)+]lv[3(ﬁ(t)7t)
Mit Hilfe der Transformationen
I = ig—j-ig
e/ = cos(n®)+j-sin(nd) mit ne{l1,2},

kann der Raumzeiger ‘i’f (9(t),?) in die vektorielle Form

Yo . h i . Ig, T COS(ﬂ(Z‘))
< " ) (9(1),1) = ( b by ) < i ) (1) + Yo ( sin(0(1)) ) (3.16)

mit den Matrixkoeffizienten

I = (%Ll+L6—M6)+%-L2-COS(219(I))
lh=0h = % -Ly - sin(2ﬁ(t)) (3.17)
I = (%Ll—}—L(;—MG)—%-Lz-COS(Zﬂ(l‘))

umgewandelt werden.

3.5.3 Fluss im d-g-Koordinatensystem
Uber die Transformationen (Gl. 3.6)

XRt) = yls(t).efjﬂ(t)
R (1) = XS (1) /200 . o=30) (3.18)
mit X €{l, U, ¥}

ergibt sich die rotorfeste (= feldorientierte) Raumzeigergleichung
P = Bi(B(1),1)-e OV (3.19)
3 - 3 o A
= (GLi+Lo—Mo) IR+ Sl IR () + P
= Walt) +Jj- (1),

und in Vektorschreibweise
Yy 0 L, g 0
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3 Modellbildung

mit den Substitutionen

3

Ly = S(Li+Ly)+Ls—Mg (3.21)
3

Ly = 5(Li—La)+Ls—Ms. (3.22)

In Gl. (3.20) ist die Orientierung am Rotorfluss dadurch erkennbar, dass nur der Fluss in d-Richtung
den PM-Rotorfluss ¥ enthilt. Zudem wurde das in Kapitel 3.4 formulierte Ziel der getrennten
Steuerbarkeit der feldbildenden d-Komponente und der drehmomentbildenden q-Komponente er-
reicht, da die Induktivitdtsmatrix in Gl. (3.20) nur noch Elemente in der Hauptdiagonalen enthiilt.

3.6 Spannungs- und Stromgleichungen

3.6.1 Spannungsgleichungen der Strange

Im vorherigen Kapitel wurde in Gl. (3.14) von einer symmetrischen Stromspeisung ausgegan-
gen. Ublicherweise werden in modernen Servoantrieben aber keine Frequenzumrichter mit Stro-
meinpragung (I-Umrichter), sondern Frequenzumrichter mit Spannungszwischenkreis und somit
Spannungseinpriagung (U-Umrichter, engl. VSI: Voltage Source Inverter) verwendet, da diese nicht
speziell an den jeweiligen Motor angepasst werden miissen. Fiir die Berechnungen im Kapitel 3.5
war die Annahme der Stromeinprigung praktikabel, der reale Stromverlauf soll aber nun bei Span-
nungseinpriagung ermittelt werden.
Bei symmetrischer Speisung der Drehstromwicklung ergeben sich somit folgende Strangspannun-
gen (vgl. Kap. 3.3)
Uni(t) = Un(t)-cos(Qu(t))
ULQ(I‘) = M( ) cos((pel (t) ) (3.23)
Us(t) = Un(t)-cos(9a(t) — ),

wobei Uy (1) der Amplitudenwert der Spannung und @,;(¢) der Steuerwinkel ist.
Die Beziehung @, () = @y -  + @ o ist nur im stationdren Fall (d.h. wy(t) = @y = konstant)

giiltig, da allgemein gilt: wy (1) = dtpde_;(t) = @ (t) = [op(t)dt. In der stationdren Beziehung

fiir den Steuerwinkel ist @y, eine konstante Speisefrequenz und @,; ¢ ist ein Anfangswinkel.
Uber die Raumzeigertransformation Gl. (3.1) ergibt sich folgender Spannungsraumzeiger:

US(t) = Up(1) - &/ 9 (3.24)

Nachfolgend wird der Anfangswinkel zu @,; o = 0 rad angenommen und nicht mehr explizit ange-
schrieben.

Um nun eine Stromgleichung im statorfesten o-B-Koordinatensystem zu erhalten, miisste die Span-
nungsdifferentialgleichung

d -
dt

gelost werden. Dies ist nicht trivial, da hier durch die Verkopplung der Fliisse die Berechnung der
transienten Einschwingvorginge sehr umfangreich wird. Aus diesem Grund wird spiter nur die

UP (1) = R-IP(8(1),0) + T (8(1),1) (3.25)

18



3.6 Spannungs- und Stromgleichungen

stationdre Losung dieser Differentialgleichung gesucht (vgl. Kap. 4).

Zur Ermittlung der stationdren Losung ist die Herleitung der Stromgleichungen iiber die rotorfe-
sten Beziehungen am praktikabelsten. Im d-g-System sind nédmlich bei stationdrem Betrieb alle
GroBen konstant und somit lassen sich die Stromgleichungen ins o-B-Koordinatensystem leicht
zuriickrechnen.

3.6.2 Spannungsgleichungen, rotorfest

Der Weg zur Berechnung des rotorfesten Statorstromes fiihrt iiber die Spannungsdifferentialglei-
chung (3.25). Bei Anwendung der Transformation

XS=XR.e/% Xe{U,1%} (3.26)

und der Produktregel der Differentialrechnung erhilt man folgende Gleichung:

OR(1)e®0) = R.TR(r) /%0 4 % (@{%(,) . ew(r)) 3.27)
= RTR() -0 1 o0 LR 4 @R 00 L)
dt dt
Mit der elektrischen Winkelgeschwindigkeit des Rotors
d
Q1) = Eﬁ(t) = Quuech(t) - Ny (3.28)

ergibt sich bei Kiirzung des Drehoperators e/ 3(1) die rotorfeste Spannungsgleichung:

| &

Of(t)=R-IR(t)+ —PF(t) + j- Qult) - PR(t) (3.29)

QL

t

Durch die Aufspaltung der Raumzeigergleichung (3.29) in die komplexe Schreibweise
XFP=xs+j-x, mit Xe{U,[,'¥} und x€ {u,i,y} (3.30)

erhélt man tiber GI. (3.20) den Spannungsvektor:

| ia d [ Va 0 —Qu(r) \ [ wa
§ (iq>(t)+dt<‘|’q)(t)+<gel(t) 0 ) (Wq>([)
) id Ld 0 i id i (I}o
(i) (5 L) a()oe5(5) o

Y
g £
~—
—~
-~
SN—
I
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3 Modellbildung

Zusammengefasst dargestellt erhélt man:

(Zd>(t) = (I; 2>+Qez(t).(£d _éq)].(id>(t)
Ly 0\ d{( iy 0
(0 )&y )o e (s)

(3.32)

3.6.3 Stromgleichungen

Die Strome im d-g-Koordinatensystem lassen sich nach Gl. (3.32) wie folgt als Differentialglei-
chungssystem anschreiben:

Reig(t)+Ls Lig(t) = ug(t) +Qeu(t) Ly ig(t) ) 333
Reig(t)+ Ly ig(t) = ugt) = Quilt) - (Laial) + o) |

In der Literatur wird héufig die zeitliche Ableitung % symbolisch durch den Buchstaben s ersetzt.
Es ist aber zu beachten, dass die Substitution s nicht dem Laplace-Operator entspricht, da die
Laplace-Transformation fiir nichtlineare Systeme wie Gl. (3.31) nicht giiltig ist (vgl. [124]). Die
Nichtlinearitét ergibt sich durch die Verkopplung der jeweiligen Stromdifferentialgleichung iiber
den jeweils anderen Strom und iiber die Winkelgeschwindigkeit €2,;, die tiber die mechanischen
Zusammenhinge mit den Stromen verkoppelt ist (vgl. Kap. 3.7).

Mit dieser Substitution ergeben sich die Stromgleichungen zu:

S D S T
e = R TysTy [MdT Qe Lyig] A 330
0 = e [ (b )
Die Substitutionen I L
d q
T, = =% T, =1 3.35
d R q R ( )

werden meist, in Anlehnung zur Ankerzeitkonstante bei Gleichstrommotoren, als die Zeitkonstan-
ten der jeweiligen Achse bezeichnet. Eine genauere Betrachtung obiger Gleichungen ist in Kapitel
6.3.1.2 zu finden.

3.7 Drehmomentgleichungen

3.7.1 Inneres Motordrehmoment, statorfest

Die Wechselwirkung zwischen dem Magnetfeld des Rotors und einem elektrisch erzeugten Ma-
gnetfeld im Stator erzeugt ein Drehmoment. Mathematisch lésst sich dieser Sachverhalt durch das
Kreuzprodukt der Vektoren des Rotorflusses und des Statorstromes darstellen. In Raumzeigerdar-
stellung entspricht der Betrag dieses Vektors dem Imaginérteil des Produktes aus Statorstromraum-
zeiger und konjugiert komplexem Flussraumzeiger. Die Multiplikation mit einem Faktor, der die
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3.8 Bewegungsgleichung

Polpaarzahl und die Strangzahl des jeweiligen Motors beriicksichtigt, ergibt dann das motorisch
erzeugte Drehmoment (Faktor - N, fiir 3-stringige Motoren, vgl. [176], [122], [133], etc.).

Bei einem dreistringigen Hybr1dschr1ttm0t0r errechnet sich das innere Motordrehmoment Myy;
im statorfesten Koordinatensystem somit wie folgt (zeitliche und rdumliche Abhingigkeiten sind
nicht angeschrieben):

3 o
MMiZ—'Nr'g{‘{’]g 'If}:

- Ny (Vo ig = V- ic) (3.36)

N W

3.7.2 Inneres Motordrehmoment, rotorfest

Das Drehmoment ist invariant gegen eine Koordinatentransformation. Deshalb gilt im rotorfesten
Koordinatensystem:

My % N, - S{lPR* IR} % “Ny- (Wd'iq_\vq'id)
= % -N, - [131]0 lq"‘( d — Lq) iq- lq]S 337

(. ~ (. J

Synchrondreflrmoment My, Reluktanzdreﬁmoment M,

An der letzten Umformung lassen sich hier die beiden Drehmomentkomponenten erkennen, die
das gesamte elektrisch erzeugte Drehmoment ergeben. Der Rotorfluss ¥ und die drehmomentbil-
dende Stromkomponente i, bilden das Synchrondrehmoment My, wohingegen der Unterschied
zwischen den Drehfeldinduktivititen L; und L, fiir das Reluktanzdrehmoment M,,; verantwortlich
ist.

3.8 Bewegungsgleichung

Die mechanische Grundgleichung fiir einen Drehstrommotor ergibt sich aus der Drehmomenten-
bilanz an der Welle:
ZM i = 0
i

Vernachléssigt wird bei dieser Betrachtung die Steifigkeit der Stahlwelle, die hier als unendlich
hoch angenommen wird. Somit gehen in die Drehmomentenbilanz nur noch folgende Drehmo-
mente ein:

My Inneres Motordrehmoment (vgl. Kap. 3.7)

My, Lastdrehmoment (du3ere Belastung)

Mg Reibdrehmoment (Lager- und/oder Luftreibung)
Mp =D -Qech Déampfungsdrehmoment (vgl. [141] u.a.)

[ PN
Mg ges = Y, Mgy sin(k-mg-N,-y) Rastdrehmoment (vgl. [114], [165] u.a.)
k=2

Mp =J- %Qmech Beschleunigungsdrehmoment (Drallsatz)
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3 Modellbildung

Hierbei stellt Q, .., = %y die mechanische Winkelgeschwindigkeit der Motorwelle dar.

Das Dampfungsdrehmoment wird durch Reibung und bei Dreieckschaltung der Stringe durch in-
duzierte Strome erzeugt (u.a. [165]) und ist damit drehzahlabhéngig. Bei der verwendeten Stern-
schaltung der Stringe kann der Anteil der elektrischen Dampfung vernachlédssigt werden.

Nach [114] und [165] werden die Rastdrehmomente von Harmonischen der Ordnung & - mg mit
k=12,3,4,...,n erzeugt. Da die Rastdrehmomentamplituden M sk sehr klein sind und mit zuneh-
mender Ordnung abnehmen, wurde nur das oben angegebene Rastdrehmoment der kleinsten Ord-
nung dem Modell hinzugefiigt. Bei einem dreistrangigen Motor (mg = 3) ergibt sich damit folgen-
des Rastdrehmoment:

Mg = Ms, -sin(2-3- N, -y) = Mg-sin(6 - N, 7). (3.38)
Die Bewegungsgleichung kann somit folgendermal3en notiert werden:

Mg = My + Ms ~ — (Mpa+Mg+Mp) (3.39)

(. ~

Motordrehmoment M, Lastdrehmoment M,

Die angegebenen Gleichungen lassen sich als Wirkungsplan (Signalflussplan) darstellen, den Abb.
3.6 zeigt. Die Darstellung der PTi-Glieder fiir 7; und 7; hat hier, wie in Kapitel 3.6.3 ange-
deutet, nur symbolische Bedeutung. Die PT;-Glieder ergeben sich durch eine Linearisierung von
Gl. (3.33) und sind fiir beliebige Zeitverldufe ohne diese Linearisierung nicht korrekt (vgl. Kap.
6.3.1.2).
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3.8 Bewegungsgleichung

Abb. 3.6: Motormodell
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4 Verfahren zur Winkelrekonstruktion

4.1 Einleitung und Motivation

Wie bereits in den Kapiteln 1 und 2 beschrieben, erfordert die iibliche Anwendung eines Schritt-
motors als Positionierantrieb eine Beherrschung des Stillstandsfalles. Will man nun eine sensorlose
Regelung erreichen, so erscheint es sinnvoll, eine Methode zu verwenden, die diese Moglichkeit
bietet.

Aufgrund des Vergleiches der verschiedenen sensorlosen Methoden im Kapitel 2 erscheint ein
Verfahren mit Einpriagung eines Zusatzsignals als sinnvoll. Hier wird ein sinusformiges, hochfre-
quentes Drehfeld gewihlt, das mathematisch einfacher zu behandeln ist als Spannungsspriinge und
zudem auch keine stoformigen Drehmomente erzeugt. Dieses Trigersignal wird durch die positi-
onsabhingige Induktivitit moduliert. Aus der Nachrichtentechnik ist dieses Verfahren bekannt und
entspricht der dortigen Amplitudenmodulation (vgl. [63], [97] u.a.).

4.2 Mathematische Grundlagen

4.2.1 Stromraumzeiger bei stationarer niederfrequenter Anregung

Die Rekonstruktion des Rotorwinkels mit Hilfe eingepréigter Spannungen erfolgt iiber die Auswer-
tung der gemessenen Stromsignale des Motors. Zur mathematischen Beschreibung des Verfahrens
ist somit die Herleitung der Stromgleichungen notwendig. Da eine Transformation in rotorfeste
Koordinaten aufgrund des fehlenden Winkelmesssignals bei der Rekonstruktion nicht moglich ist,
muss die Darstellung der Stromgleichungen im statorfesten o-3-Koordinatensystem erfolgen. Die
Ermittlung der Stromgleichungen bei Spannungsanregung erfolgt somit iiber die Losung der Dif-
ferentialgleichung der Spannung (3.25)

_ - d -
UP (1) = R-TF(8(1), 1) + — P (8(1).1) (@.1)
mit dem Flussraumzeiger nach Gl. (3.15)
BS(0(t),1) = (3Li+Lo—Mo) -I5(t) + 3Ly /20 TS (1) + ¥y - /00,

Bei Einprigung bzw. Anregung des Motors mit dem stationdren Spannungsraumzeiger nach Glei-
chung (3.24)

Ty (1) = Oy - 710 = Ty - o @n+0010) 4.2)
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4.2 Mathematische Grundlagen

erhélt man bei Vernachlidssigung der Streukomponenten Ls und Mg und den Festlegungen

oy = Wy = konstant 0, (1) = Oy-1+ @e1,0
= do(t) _ 3 a3
dxqj;(t) = 0 mit x€{i,u y}

nach umfangreicher Rechnung (vgl. Anhang A.1) einen Stromraumzeiger

=S = =5 =S5 _
I(t) = Iy iyp(t) +  Lge(9(),1)  + 1 ;(0(2),1) (4.3)
—_—— N ~ / —_——
Wicklungsimpedanz Reluktanz induzierte Gegenspannung

mit den Komponenten

3
Il,IMP(t) = 3 > 3 3 .UM.e/(th‘I'(pel,O)
@y <<§L1> - <§L2> ) +R?

=Y _ ] Oy =1 — o B
I ger (0(2),1) = — T2 23 5 Uy - e/ 200 =0u1=0.10) 4.4)

EMz' (<§L1> — <§Lz> ) +R?

. 3 3

585 [R—J'(DM'<§L1—§L2>} .
Il,i(ﬁ(t)at) = - 3 5 3 5 Ljeel) .G,

o '(<5Ll> -(32) )*R 0,

Gleichung (4.3) gilt, wenn alle transienten Vorgédnge abgeschlossen sind und sich der Motor mit
konstanter elektrischer Winkelgeschwindigkeit Q,;, d.h. mit der Drehfeldwinkelgeschwindigkeit
oy = ﬁel, dreht.

Bei Vernachldssigung transienter Vorginge und einer symmetrischen, quasistationdren Drehspan-
nungsanregung nach Gl. (4.2) ergeben sich somit Stromkomponenten der Wicklungsimpedanz,
des positionsabhédngigen magnetischen Widerstandes (Reluktanz) und der drehzahlabhéngigen in-
duzierten Gegenspannung U; (EMK).

Die Komponenten des Stromraumzeigers aus Gl. (4.4) lassen sich weiter vereinfachen, da im sta-
tioniren Betrieb die mechanische Winkelgeschwindigkeit Q,; der Kreisfrequenz der erregenden
elektrischen Grofen @y, entspricht. Fiir den elektrischen Rotorwinkel 9(z) ergibt sich damit im
stationiren Betrieb:

B(1) = Qe 1+ =Op 1+ (4.5)
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4 Verfahren zur Winkelrekonstruktion

Mit GI. (4.5) konnen die Stromkomponenten der Reluktanz und der induzierten Gegenspannung
aus GI. (4.4) wie folgt vereinfacht dargestellt werden:

_ 3
=S J Oy <L —
Il,REL(t) = - 3 3 2 3 3 -UM.eJ(wM“rQﬂO*(Pez,o)
OIYas (<§L1> - <5L2> >+R2
[R - <3L 3L>} (4.6)
- —J Oy | L1 —5L2 _
I = - 2 2 j-U;- el @ui+do)

1 (1) - _ ((;L1>2_ <%Lz>2) +R2'

In dieser Darstellungsart ist der zeitliche Verlauf des elektrische Rotorwinkel 9(¢) nicht mehr sicht-
bar. Das bedeutet, dass der positionsabhingige Reluktanzanteil, und damit der Rotorwinkel, nicht
mehr aus dem Stromsignal separiert werden kann. Um eine Winkelrekonstruktion aus dem Strom-
signal zu ermoglichen, darf somit der elektrische Rotorwinkel 9(¢) nicht von der Kreisfrequenz
der erregenden elektrischen Groflen ® abhéngen. Aus diesem Grund wird zur Winkelrekonstrukti-
on ein zusitzliches Trigersignal verwendet.

4.2.2 Trager-Stromraumzeiger

Zur Ermittlung des Rotorwinkels an der Drehfeldmaschine soll ein hochfrequenter Spannungs-

raumzeiger mit konstanten Werten fiir die Amplitude Uc und die Kreisfrequenz ®¢ als Trigersi-
gnal (Index C von engl. Carrier) dienen (@c,o = O rad):

=S =< —
Uyc(t) =Uc-e/®! (4.7)

Nun ist zu kldren, was dieser Trigerspannungsraumzeiger im Motor bewirkt. Hierzu wird zuerst
folgender Fall betrachtet. Der Motor wird nur mit einem Trégerspannungsraumzeiger beaufschlagt
und mechanisch an einer Position festgebremst. Der Rotor befindet sich somit im Stillstand und es
gelten folgende Annahmen:

Oc # 0s7!
Uc # 0V
5el = 0%

Grundsitzlich soll die Trigerkreisfrequenz nur zur Winkelermittlung dienen. Das bedeutet, dass
auch bei Motordrehung (d.h. Q,; # 0 %) moglichst wenig Einfluss auf einen Steuerstrom (siehe
Kap. 4.2.3) und damit das Drehmoment an der Motorwelle vorhanden ist. Hierzu wird die Tri-
gerkreisfrequenz sehr weit entfernt von den relativ niederfrequenten Steuerfrequenzen my,(¢) und
damit sehr hoch gewdhlt.

¢ > 0y (1)

In Abtastsystem muss allerdings auf die Einhaltung des Shannon’schen Abtasttheorems geachtet
werden (W4 = 2T fy = % > Oc¢). Diese hohe Trigerfrequenz erleichtert auch eine Separierung der
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4.2 Mathematische Grundlagen

zugehorigen Triagerstromanteile bei der Auswertung.
Wird die Triagerkreisfrequenz ®¢ so hoch gewihlt, dass gilt

o (3. N\ (3. 5
Oc” - <§L1> —<§Lz> > R-, (4.8)

d.h. die induktiven Blindwiderstinde X;/, (Reaktanzen) sehr grofl gegeniiber dem Strangwider-
stand R (Resistanz) werden,

_ . 3
Xy 2(@c) = j-@c- §L1/2 >R (4.9)
so kann man diesen vernachlissigen (vgl. Gl. (4.3)). Eine weitere Vereinfachung ergibt sich durch

den hier mechanisch erzwungenen Stillstand. Fiir Q,; =0 % verschwindet die Stromkomponente

der induzierten Gegenspannung I ,(9(t),¢) in Gl (4.3). Dies erscheint logisch, da nur bei drehen-
dem Motor Spannungen und damit Strome in den Wicklungen induziert werden.

Wendet man diese Vernachldssigungen auf Gl. (4.3) an, so ergibt sich ndherungsweise folgender
Trigerstromraumzeiger

55 =S =)
Lc(B@),t) = L cmmpt) +1 crer(D(2),1) (4.10)
—j-Ip- e/ Ot _ joIn- eJ (20%0—0c1)

%

mit den Amplitudenwerten

_ 2 LI'EC
L™ 4.11)

ac- (Li—13)

Der Tréagerstromraumzeiger in Gl. (4.10) bei festgebremstem Motor setzt sich somit aus einer
vom elektrischen Rotorwinkel O(¢) (hier: O(¢) = ¥) abhiingigen und einer davon unabhiingigen
Raumzeigerkomponente zusammen. Dies entspricht der bereits erwihnten Amplitudenmodulation
(vgl. Abb. 4.1, [64] u.a.) und ergibt sich durch die Wirkung der winkelabhéingigen Induktivitit des
Motors (vgl. Kap. 3.5) auf den Triger-Spannungsraumzeiger. Die Winkelinformation ist somit im
Betrag des Trigerstromraumzeigers kodiert und kann iiber eine Demodulation gewonnen werden.
Eine Moglichkeit hierzu wird in Kapitel 4.3 vorgestellt.

4.2.3 Stromraumzeiger bei Anregung mit Steuer- und Tragerspannung

Der normale Betrieb eines Motors umfasst nicht nur den Stillstand, sondern auch beliebige Bewe-
gungen des Rotors. An dieser Stelle erhebt sich natiirlich die Frage, ob der in Gl. (4.10) ermittelte
Triagerstromraumzeiger auch in diesem Fall giiltig bleibt.

Da dieses Tréagersignal nicht zur Bewegungssteuerung des Motors genutzt wird und ausschlielich
der Rotorwinkelermittlung dienen soll, wird ein separates Steuersignal benotigt. Der Motor wird
somit mit dem Spannungsraumzeiger

— — jS
US(1) = Uy(1) + Upelr) (4.12)
~— ——

Motor-Steuersignal Trégersignal
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4 Verfahren zur Winkelrekonstruktion

Q _=Oradls Q _ =05rad/s
mech _ mech
0.06F g

v

. BP1

75 1 1.25

0 0.25 0.5 0.
t[s]

Abb. 4.1: Amplitudenmodulation am Beispiel des Stromes iq gp1 (vgl. Gl. (4.19))

bestehend aus den einzelnen Spannungsraumzeigern

Motor-Steuerung: Uby(t) = Uy (1) - &/ M1 (4.13)
=S =< .
Triger: U,ct)=Uc-e/%! (4.14)

beaufschlagt. Der Trigerspannungsraumzeiger wird, wie in Kapitel 4.2.2, konstant in Amplitu-
de Uc und Kreisfrequenz ®¢ gewihlt. Der Motor-Steuerspannungsraumzeiger wird unabhingig
vom Trégersignal iiber eine Steuereinrichtung oder einen Regler vorgegeben und ist in Amplitude
und Frequenz abhingig von der jeweils auszufithrenden Motorbewegung. Amplitude und Kreis-
frequenz des Steuerspannungsraumzeigers sind somit zeitabhéngige bzw. bewegungsabhingige
GroBen.

Um fiir die Anregung nach Gl.(4.12) eine Losung fiir den Strom zu finden, muss grundsitzlich die
Spannungsdifferentialgleichung

T8 ,4(0) + Ty (1) = R-T3(0(0).0) + LF5(0(1).1) @.15)

dt

gelost werden.

Es erhebt sich aber die Frage, ob durch geeignete Einschrinkung und Umformung @hnlich wie in
Kapitel 4.2.1 eine Losung gefunden werden kann.
Werden folgende Annahmen getroffen,

1. Leerlauf, d.h. M;, = 0Nm

2. Reibung, Rastung und Dampfung werden vernachlissigt,
d.h. MR = MS = MD =0Nm

3. Konstante Parameter R, ‘i’o und Ly bzw. Ly,

4. Kleine, konstante Drehzahlen bzw. Winkelgeschwindigkeiten:

Qonech = (’]i]—"f = %er’ = konst.
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4.2 Mathematische Grundlagen

5. Hohe Triigerfrequenz: ®¢ >> M (1) = Qi (1)

6. Tragergenerierte Reaktanzen sind viel gro3er als die Resistanz und die steuerfrequenzgene-
rierten Reaktanzen:
ac-Ll/z >>R bzw. ac-Ll/z >>6M'L1/2:.Qel-L1/2

7. Der Tréager erzeugt keine Drehmomente am Rotor, d.h. es darf in Gl. (4.10) gesetzt werden:
Vo ~ 5(1‘ )

so ergibt sich nach Anhang A.2 ndherungsweise ein stationdrer Stromraumzeiger der Form

3\

1l

~

= _ 3 . _ 3 NS _
¢ Uy - [(R_j'Qel'Eld) .eJme_j.Qel.ELz.el(Zﬁ(I)U)Mt):|
1) =

(1),
| eont () - Ge)

R—j-Qu- (%Ll _ %[Q) ~ B vgl. Gl. (A.6)
Q- Wy - /)

_j. 3 5
a2 (3L (3
eeai (1) (3)) |
3
i . §L _ej6c1+§L ej(zg(l)—act) S
Lo \2 2 1, c(3(1),1)
—j : . } ,
o (32,) = §L2 vgl. Gl (A.12)
a2 2 )
(4.16)
bzw.
=S _ -5 _ -5 _
1 (0(2),1) = 1) g (0(2),8) + 1, c(D(2),1). (4.17)

Die Stromraumzeiger I fM(t) und T fc(t) entsprechen hier den in den Kapiteln 4.2.1 und 4.2.2
gefundenen Raumzeigern. Durch die Hohe der Anregungskreisfrequenz ®¢ findet somit eine Ent-
kopplung des Steuer- und des Trigersignals statt.

Der gefundene Raumzeiger ist eine stationidre Losung fiir konstante Drehzahlen laut Annahmen
4 und 5. Fiir eine Anwendung zur sensorlosen Regelung taucht natiirlich die Frage auf: Welchen
Einfluss haben hohere und variable Drehzahlen auf das Ergebnis?

Grundsitzlich wird sich das Ergebnis natiirlich verdndern. Vernachlissigungen, die durch die hoch-
frequente ,,Entkopplung” zwischen Tréager- und Steuersignal getroffen wurden, konnen ihre Giil-
tigkeit bei hoheren Drehzahlen verlieren, und es konnen ggf. bei schnellen Drehzahldnderungen
die transienten Ubergangsstrome nicht mehr vernachlissigt werden. Allerdings bleibt der Umstand
erhalten, dass die elektrischen Zeitkonstanten (z.B. Ty, T;) sehr viel kleiner sind als die mechani-
sche Zeitkonstante, die sich aus dem Massentrigheitsmoment ergibt. Dadurch werden sich die
mechanische Drehzahl n bzw. die mechanische Winkelgeschwindigkeit €,,..;, langsamer dndern
als die elektrischen und magnetischen Grofen (U, I, V).

Im Vorgriff auf die Kapitel 4.3.5, 4.4, 4 und 5 kann hier von einem eingeschrinkten Betriebs-
bereich fiir das Rekonstruktionsverfahren ausgegangen werden. Diese Einschrankungen betreffen
vor allem die Drehzahl, da die Bandbreite der spiter beschriebenen Filter nur eine stabile Rekon-
struktion bis zu einer Drehzahlgrenze zulésst. Die Drehzahlbegrenzung erzwingt auch die Bedin-
gung ®c >> my(t), und somit behalten auch die Vernachldssigungen beziiglich des ohmschen
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4 Verfahren zur Winkelrekonstruktion

Widerstands und der steuerfrequenzbedingten Blindwiderstinde im Trigerstrom ihre Giiltigkeit.
Die erwihnten Filter weisen jeweils spezifische Einschwingverhalten auf, die das Rekonstrukti-
onsverfahren zudem auf eine bestimmte Winkelbeschleunigung begrenzen. Diese Einschriankung
der Winkelbeschleunigung begrenzt auch den Einfluss von transienten Stromen im Betriebsbereich
des Rekonstruktionsverfahrens. Eine Beschleunigung des Motors, zum Beispiel durch die Ande-
rung der Kreisfrequenz m,, des Steuerspannungsraumzeigers 17157 (1), erzeugt transiente Strome.

Ist die GroBe und die Geschwindigkeit der Anderung der Kreisfrequenz ,, beschrinkt, so be-
schrénkt dies auch die transienten Strome und damit deren Einfluss auf die Rekonstruktion.

Ein weiterer Umstand bei der praktischen Realisierung begiinstigt die Anwendung obiger Strom-
raumzeigergleichung. Bei der Berechnung eines Winkelsignals zur Regelung eines Motors muss
auf Echtzeitfdahigkeit geachtet werden. Das bedeutet, dass innerhalb eines Abtastschrittes bzw. ei-
nes Berechnungsschrittes fiir das Winkelsignal die Drehzahl annihernd konstant bleiben muss, um
eine stabile Stromregelung zur erreichen. Ubliche Stromregler arbeiten mit Abtastfrequenzen bis
ca. 25kHz und Bandbreiten bis ca. 1 kHz. Wird innerhalb eines Abtastschrittes, der im vorliegen-
den Fall 50us dauert, der gemessene Stromraumzeiger ausgewertet, so kann von einer konstanten
Drehzahl ausgegangen werden, da auch bei einer sensorbehafteten Regelung nur ein Winkel- bzw.
Drehzahlsignal ausgewertet wird.

Fiir kleine Drehzahlen und hohe Anregungsfrequenzen kann damit von der Giiltigkeit der errech-
neten Stromraumzeigergleichung ausgegangen werden. Dies bestétigen auch die Untersuchungen
der in Kapitel 2.4 angefiihrten Autoren, deren Verfahren zur Winkelrekonstruktion ebenfalls auf
der Auswertung von Reluktanzeffekten mit Hilfe von kosinusférmigen Tréigersignalen beruhen.
Erwihnt werden muss aber, dass diese Gleichungen bei genauer Betrachtung nur im im statio-
niren Fall gelten und bei den transienten Ubergiingen gewisse Fehler auftreten (z.B. [31]-[33]).
Dies wird in Kapitel 5 gezeigt.

4.3 Verfahren

Da es bei dem Rekonstruktionsverfahren im Folgenden ausschlieBlich um stationédre oder lang-
sam verdnderliche Groen geht, wird vereinbart, dass bei der Kennzeichnung der Raumzeiger der
Querstrich (Uberstrich) entfillt.

4.3.1 Beschreibung

Das Verfahren zur Rekonstruktion des Rotorwinkels an einem Hybridschrittmotor beruht auf der
Auswertung des in Kapitel 4.2.2 beschriebenen hochfrequenten Trigerstromsignals fﬁ c(t). Wie
bereits in Kapitel 4.2.1 erldutert, ist das zusitzliche Tragersignal notwendig, damit der positions-
abhédngige Reluktanzanteil aus dem Stromsignal separiert werden kann. Durch Verwendung eines
von der Rotordrehung unabhiéngigen Tridgersignals erfolgt eine Amplitudenmodulation des Tri-
gersignals durch die winkelabhingigen reluktanten Induktivititsanteile. Uber eine Demodulation
soll nachfolgend aus dem Trigerstromsignal der Rotorwinkel gewonnen werden.

Wie in Abb. 4.2 gezeigt und in Kapitel 4.2.3 beschrieben, wird dem Motor neben dem zur Bewe-
gungssteuerung dienenden Steuersignal U IS 1,(¢) ein Trigersignal U 1S’C(t) aufgeprigt, das zur einfa-

cheren Auswertung dieser Modulation in Amplitude U c und Kreisfrequenz ®¢ konstant gehalten
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4.3 Verfahren

wird. Die Tréagerkreisfrequenz ®¢ wird moglichst hoch gewdhlt, damit sie weit iiber der Steuer-

U’ (1)

U’ (t) ]I\
ING

Abb. 4.2: Prinzipbild: Ansteuerung mit Trigersignal

kreisfrequenz wyy () liegt und damit die in den Kapiteln 4.2.2 und 4.2.3 gezeigten Niherungen zu-
lassig sind. In schaltenden Verstirkern wie PWM-Frequenzumrichtern werden bisher Schalt- und
damit Abtastfrequenzen bis maximal 25 kHz verwendet, da hohere Frequenzen verstérkt Verluste
im Eisenkreis (z.B. [122]) verursachen wiirden. Bei Beachtung des Shannon‘schen Abtasttheorems
(vgl. Kap. 4.4) ist somit die Tragerfrequenz nach oben begrenzt, was eine Einschriankung des Ver-
fahren auf verhéltnisméBig kleine Steuerfrequenzen und damit kleine Motordrehzahlen bedingt.
Bei der Voraussetzung

Oc > 0y (1)

gilt laut Kapitel 4.2.3 in erster Niherung folgender Gesamt-Stromraumzeiger:
IP(0) = By (1) + B (9(0), 1) (4.18)

Die Komponenten des komplexen Stromraumzeigers I () = iq(t) + j- ig(t) konnen an den Mo-
torklemmen gemessen werden und dienen als Eingangssignal fiir das Rekonstruktionsverfahren.
Die Frequenzanteile in einer Stromkomponente sind in Abb. 4.3 anhand einer Simulation gezeigt
und beweisen die Giiltigkeit von Gl. (4.18).

4.3.2 Prinzip

Mit Hilfe der nachfolgend beschriebenen Demodulation wird aus dem gemessenen Stromraumzei-
ger I(t) ein dem doppelten elektrischen Rotorwinkel 29(z) proportionales Signal erzeugt. Dies
erfolgt iiber Transformations- und Filtertechniken sowie eine Arkustangensbildung. Das erhaltene
Hauptwertsignal des doppelten elektrischen Rotorwinkels wird anschlieBend durch einen Zihler
in ein kontinuierliches Winkelsignal gewandelt und schlieBlich in den rekonstruierten mechani-
schen Winkel 7,.¢(¢) umgerechnet. Im Folgenden wird anhand des im Kapitel 4.2.3 gefundenen
Stromraumzeigers GI. (4.16) das Prinzip zur Rekonstruktion des Rotorwinkels dargestellt. Hierbei
gelten die in diesem Kapitel getroffenen Annahmen, insbesondere die Annahme einer konstanten
mechanischen Winkelgeschwindigkeit Q... Transiente Vorginge werden der Ubersichtlichkeit
halber vernachlissigt.
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4 Verfahren zur Winkelrekonstruktion
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Abb. 4.3: Frequenzanalyse des Stromes i fiir Q.0 = 5 % (Simulation)
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Abb. 4.4: Prinzipbild der Winkelrekonstruktion

4.3.3 Eingangsfilter

Der erste Schritt zur Extraktion eines rotorwinkelabhidngigen Signals besteht in der Entfernung
bzw. Bedimpfung der Messsignalkomponenten der Steuerspannung und der EMK. Hierzu werden
mit Hilfe der Eingangsfilter die Strommesssignale so beddmpft, dass ndherungsweise nur noch die
Tréagerstromsignale iibrig bleiben (vgl. Abb. 4.4 Block (@):

Tsp1 (8(t),1) = i, pp1 (8(1),1) + j - igge1 (B(1), 1) = I} c(B(1), 1) (4.19)

Die Auslegung und Designkriterien fiir die Filter der statorfesten Strome iq und ig werden im
Kapitel 4.4 niher beschrieben. Die obige Raumzeigergleichung ist nur eine Néiherung, da reale
digitale Filter nur eine endliche Beddampfung im Sperrbereich und einen Phasengang aufweisen.
Dies wird in Kapitel 5.2 genauer betrachtet. Leider wird der Idealfall aus GI. (4.19) in der Realitit
nicht erreicht, wie dies in der FFT einer simulierten Stromkomponente in Abb. 4.5 beispielhaft

dargestellt ist. Je nach Amplitude des Steuerstromes Uy und je nach Filterauslegung wird wei-
terhin ein Anteil des Steuerstromes nach der Filterung vorhanden sein. Die Auswirkungen dieses
Steuerstromanteils werden in Kapitel 5 gezeigt und in diesem Kapitel nicht néher beleuchtet.
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4.3 Verfahren

040 500 920 1000 1500
f[Hz]

Abb. 4.5: Frequenzanalyse des Stromes i gp1 fir €20, = 5 % (Simulation)

4.3.4 Separation der winkelabhangigen Komponenten
4.3.4.1 Hintransformation

Der Stromraumzeiger des Trigers besteht nach Gl. (4.10) aus einer mit der Kreisfrequenz ®¢ in
positiver Richtung rotierenden Raumzeigerkomponente (Index P) und einer in negativer Richtung
rotierenden Raumzeigerkomponente (Index N), die durch die Liuferwinkelinformation verindert
wird. Um nun die Winkelinformation zu extrahieren, wird im ersten Schritt die positiv drehende
Raumzeigerkomponente in einen konstanten Wert umgewandelt (vgl. Abb. 4.4 Block (8)). Durch
die Transformation T; von Gl. (4.10) in ein mit der Kreisfrequenz ®¢c drehendes System wird
genau dies erreicht.

Es ergibt sich:

I7,(8(1),1) = igpl(ﬁ(f)vf)'e_mctzils,c(g(t)vt)-e_fac’

- _ j-Ip — jely- el (2O-20ct) (4.20)
N’ A\ ~ J/
winkelunabhiéngig winkelabhingig

Diese Transformation ist vergleichbar der d-q-Transformation (Park-Transformation, Synchronde-
modulation, vgl. Gl. (3.6) ) und kann durch Anwendung der gleichen Formeln berechnet werden.

4.3.4.2 Filterung

Im zweiten Schritt zur Separation der winkelabhdngigen Stromkomponenten soll der nun konstan-
te winkelunabhéngige Anteil aus Gl. (4.20) entfernt werden. Dieser ,,Offset-Anteil” kann leicht
durch eine Hochpassfilterung eliminiert werden. Um in der Praxis sicherzustellen, dass nur die er-
wiinschte winkelabhingige Raumzeigerkomponente aus Gl. (4.20) weiterverarbeitet wird, werden
Bandpassfilter verwendet (vgl. Abb. 4.4). Bessel-Bandpassfilter (vgl. Kap. 4.4) haben sich auch
hier bewéhrt, um unerwiinschte Frequenz- und Offsetanteile, die sich durch Modellvereinfachun-
gen und Fehlereinfliisse ergeben (vgl. Kap. 5), teilweise zu unterdriicken.
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4 Verfahren zur Winkelrekonstruktion

Bei Annahme einer annihernd idealen Filterung erhilt man:
I§py(8(1).1) = — j- Iy - &/ PO 720t = iy oJ2000) . =120t 4.21)

Die Filterung wird hier noch idealisiert genéhert, eine genauere Betrachtung der Abweichungen
erfolgt in Kapitel 5.2.

4.3.4.3 Ricktransformation

Nach der Filterung bleibt ein Raumzeigersignal I3p,((¢),) iibrig, das eine Abhingigkeit vom
doppelten elektrischen Rotorwinkel aufweist. Wie in GI. (4.21) leicht zu erkennen ist, rotiert aber
dieser Raumzeiger zudem mit der doppelten Triagerkreisfrequenz 2 ®¢. Die Trigerfrequenz wird
nun nicht mehr benotigt und deshalb im dritten Schritt durch eine Riicktransformation T, in ein
Koordinatensystem, das mit 2@c rotiert, entfernt (vgl. T, in Abb. 4.4). Ubrig bleibt ein Raum-
zeigersignal I3, (9(t)), das nur noch vom doppelten elektrischen Rotorwinkel 28() abhingt (vel.
Abb. 4.6):
I3, (8(1) = ing(ﬁ(t):t)_'ejmct
= Iyl =]y .0
= Iy-[ sin(20(¢)) — j-cos(20(z)) ]

= l'sm(ﬁ(l‘)) +J- icos(ﬁ(t))

(29(r) %)
(4.22)

FFT voni .
: : Sin :

2, N

H*\ ‘ ‘ 1
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Abb. 4.6: Frequenzanalyse des Signals i, fiir Q,,0cp ~ 5 % (Simulation)

4.3.5 Winkelermittlung
4.3.5.1 Arkustangensbildung

Aus diesem komplexen Raumzeigersignal I5(9(¢)) kann nun der Winkel © mittels einer Arku-
stangensbildung errechnet werden (vgl. Abb. 4.4 Block (©)). Der Faktor Iy kiirzt sich bei der not-
wendigen Division heraus, und somit ist bis zu diesem Schritt keine Kenntnis tiber Motorparameter
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4.3 Verfahren

(z.B. Widerstand, Induktivitét) erforderlich.
Um den elektrischen Winkel zu erhalten, wird das Argument des Raumzeigers GlI. (4.22) gebildet.
In der Signalverarbeitung bedeutet dies, dass der Arkustangens der Raumzeigerkomponenten iy;,
und .o gebildet wird. In GI. (4.22) wird der Imaginérteil des Raumzeigers zu ic,s = — cos(29(t))
definiert, und daher muss das negative Vorzeichen bei der Berechnung beachtet werden (vgl.
[127]):

Ouw, rek (t) = —arg (772(50))) = — arctan <llsi> (4.23)

cos

Die Arkustangensbildung ist nur fiir den Hauptwert (HW) definiert, und somit ergeben sich nur
Werte fiir Ogw, ex(¢) innerhalb der Wertemenge W € [—7;%]. Um ein kontinuierliches Winkel-
signal zu erhalten, muss ein Zihler (,,nt-Zdhler”, vgl. Kap. 4.3.5.2) die Bereichsiiberschreitung
erkennen und einen inkrementalen Wert k - T zum Raumzeigerargument addieren (vgl. Abb. 4.4):

O (1) = 2-8(1) = Opw, ek (t) + k-7 mit ke[0,+1, 42, £3,..] (4.24)

Aus diesem nun kontinuierlichen doppelten elektrischen Winkelsignal errechnet sich mit Hilfe der
Polpaarzahl N, der mechanische Winkel:

(1)
2N,

Yrek(t) = (4.25)

4.3.5.2 n-Zahler

An dieser Stelle soll eine Moglichkeit gezeigt werden, den bereits erwihnten Zihler (n-Zahler) zu
realisieren. Zur Auswertung von inkrementalen Drehgebern sind Verfahren bekannt, um aus einer
Sinus- und einer Kosinusspur einen kontinuierlichen Winkel zu berechnen (vgl. [156] u.a.). Im Un-
terschied zu diesen Drehgeber- Auswerteverfahren sind aber die Amplituden der beiden Signale iy;,
und i, nicht konstant, da das beschriebene Rekonstruktionsverfahren durch spiter beschriebene
Effekte verfélscht wird (vgl. Kap. 5). Der Zihler muss somit unabhingig von den Signalamplitu-
den arbeiten.

In Gl. (4.23) ist erkennbar, dass durch die Division der Raumzeigerkomponenten im Arkustangens-
signal die Abhingigkeit von der Amplitude Iy nicht mehr auftritt. Das Signal Ogw, ek (f) springt
aber beim Uberschreiten des Hauptwertes um 7 je nach Drehrichtung d%;) von —J nach § oder
umgekehrt. Dieser Sprung kann ausgeniitzt werden, um aus dem unstetigen Arkustangenssignal
ein kontinuierliches (stetiges) Winkelsignal zu erzeugen (vgl. Gl. (4.24)). Bildet man hierzu die
zeitliche Ableitung des Arkustangenssignals Opw ek (), so ist jede Bereichsiiberschreitung klar
als Spitze erkennbar. Auch die Sprungrichtung, d.h. die Drehrichtung, ist aus dem Vorzeichen des
Signals erkennbar. Somit ist die gewiinschte Inkrementierung oder Dekrementierung des Zihlers
moglich.

In Abtastsystemen mit einer kleinen Abtastzeit Ty kann die Ableitung durch den Differenzenquo-
tienten (vgl. [25] u.a.)

dﬁHWJek(t) ~ 19HW,rek(k' TA) — ﬁHWJek((k_ 1) ) TA)
dt ~ Ty
_ AOSw, ek (k- Th)
= T,
fiir T4 — Os
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4 Verfahren zur Winkelrekonstruktion

gendhert werden. Zur Erkennung einer Bereichsiiberschreitung reicht es aus, nur die Differenz
ASgw rek (k- Ty) auszuwerten. Dies spart Rechenzeit, ist allerdings nur bei einer konstanten Ab-
tastzeit Ty moglich. Bei einer fortlaufenden Differenzbildung setzen sich die Werte bei Werte-
bereichsiiberschreitung (Unstetigkeitsstelle) deutlich von den Differenzwerten ab, bei denen der
Winkel Opw, rek(f) stetig verlduft. Abhingig vom Vorzeichen der Differenz kann dann der Zih-
ler inkrementiert (ASxw, ek (k- Ta) &= —) oder dekrementiert (AQgw, rex (k- Ta) = ) werden. Der
Differenzwert +7 wird aber nur erreicht, wenn innerhalb eines Abtastschrittes der Arkustangens-
wert an der Unstetigkeitsstelle verweilt und bei einem Abtastzeitpunkt der obere und beim anderen
Abtastzeitpunkt der untere Wert erfasst wird. Wie in Abb. 4.7 erkennbar, werden durch die zeit-

9.HW, rek Z3
% 1 ASHW, rek
Ta A

Abb. 4.7: Sprunghdhe bei positiver Drehzahl

liche und nicht winkelabhédngige Diskretisierung unterschiedliche Sprungdifferenzwerte moglich,
die mit der Winkelgeschwindigkeit €2,;, der Abtastzeit T4 und der Winkellage 0w, rek (t) variieren.
Um dies zu beriicksichtigen, muss die Grenze, bei der ein Sprung erkannt werden soll, wie folgt
festgelegt werden:

ASprung = T —max (AEHW7 rek) = T —max (EHW7 el rek TA)

Fiir eine Abschitzung der Maximaldrehzahl, bei der dieses Verfahren noch funktioniert, nimmt
man an, dass die Winkelgeschwindigkeit Qpw, ok s0 gro wird, dass ein Sprung nicht erkannt
wird. Dies bedeutet fiir eine Abtastfrequenz von f4 = 20kHz (vgl. Kap. 4.4 und 8.3):

Q'HW,elJek = 2- Qel =2-N;- -Qmech < TlA
= Q'mech,rek < 2007 %
Der Faktor 2 bei der realen Winkelgeschwindigkeit ergibt sich aus Gl. (4.24) und trigt der Tat-
sache Rechnung, dass durch das Verfahren der doppelte elektrische Winkel gewonnen wird. Da
Messsystemrauschen und der Rekonstruktionsfehler (vgl. Kap. 5.3) Quw e/, ek ,,verunreinigen”,
erzeugen sie eine gewisse Unsicherheit bei der Sprungdetektion. Dies sollte bei der Wahl der De-
tektionsgrenze Ag,ung beriicksichtigt werden.
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4.4 Filterauslegung und Wahl der Trigerfrequenz

4.4 Filterauslegung und Wahl der Tragerfrequenz

4.4.1 Filterauslegung

Der Auslegung der digitalen Filter kommt bei der angewandten Methode eine zentrale Bedeutung
zu. Hier musste einerseits ein Kompromiss zwischen dynamischem Verhalten (Einschwingen),
stationdrer Genauigkeit und moglichst kleiner Phasenverschiebung der Filterung gefunden werden
(vgl. Kap. 5).

Es zeigte sich bei den verschiedenen Filterauslegungen, dass die Verwendung eines Bandpassfilters
auf Basis eines IIR-Bessel-Prototyp-Tiefpasses 2. Ordnung die besten Ergebnisse erzielte. Dieser
Filtertyp wurde fiir die Filter, wie sie in den Kapiteln 4.3.3 und 4.3.4.2 beschrieben werden, ver-
wendet. Die Anwendung von Bandpassfiltern erscheint praktikabel, da neben der Beddampfung der
niederfrequenten Steuersignale auch unerwiinschte hochfrequente Stromkomponenten des Messsi-
gnals bedampft werden. Digitale Bessel-Bandpassfilter weisen zudem einen anndhernd linearen
Phasenverlauf im Durchlassbereich auf, der sich durch eine annéhernd konstante Gruppenlauf-
zeit ergibt. Der lineare Phasenverlauf erleichtert eine gegebenenfalls notwendige Kompensation
der Phasenverschiebung (vgl. [63], [68], [78], [185] u.a.). Laut [78] ist ein linearer Phasengang
nur fiir nichtrekursive Filter (Transversalfilter, FIR-Filter) moglich, was aber bei einem vergleich-
baren Amplitudengang eine hohere Filterordnung und damit mehr Rechenleistung und Speicher
erfordert. Der gewihlte Filtertyp stellt aber den besten Kompromiss dar und erfiillt folgende Aus-
legungskriterien:

e Niedrige Ordnung = schnelles Einschwingen

e Kein Rippel im Durchlassbereich

e Hohe Diampfung im Sperrbereich

e Annihernd linearer Phasengang im Durchlassbereich

e Einfache Auslegung auf Basis eines Prototyp-Tiefpasses

Ein digitales Bessel-Bandpassfilter 2. Ordnung erhilt man aus einem Bessel-Prototyp-Tiefpass 2.
Ordnung ([184]) der Form:
* * *—1 % *—2
_ A tap T dp-z
bSZ + sz : Z*ilbgz : 2*72
Aus einem Prototyp-Tiefpass kann iiber eine Frequenztransformation fiir digitale Filter ein ent-
sprechendes Bandpassfilter erzeugt werden.

G(z")

_aotay ' ta it tazr  ag Tt

Cbotbioz Ybbyz P hbyez bz

G(z 1) (4.26)

4

Die Auslegung und Transformation digitaler Filter ist bei [184] allgemein vorgefiihrt und speziell
fiir dieses Filter im Anhang A.3 zu finden.
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4 Verfahren zur Winkelrekonstruktion

Die Bandbreite der Bandpassfilter muss so gewéhlt werden, dass

1. alle Steuerstromkomponenten, inklusive aller Harmonischen (z.B. durch den Stromrichter),

moglichst stark beddmpft werden und

2. die Rekonstruktion in einem méglichst groen Drehzahlbereich funktioniert.

Dies erfordert die Wahl einer Bandbreite Af, die bei gegebener Trigerfrequenz f die hochste
Harmonische des Stromes noch so beddampft, dass die Rekonstruktion weitgehend unbeeinflusst
bleibt.

4.4.2 Auswahl der Tragerfrequenz

Die Wahl der Tréagerkreisfrequenz ®c ist natiirlich sehr wichtig zur Erzielung guter Rekonstrukti-
onsergebnisse. Folgende Punkte miissen bei der Festlegung beachtet werden:

38

1. Einhaltung der Nyquistfrequenz bzw. des Shannon’schen Abtasttheorems des Abtastsystems

(vgl. [58],[89], [176] u.a). Diese Grenze gilt fiir die hochste im System vorhandene Nutz-
frequenz, um einen Informationsverlust durch die Abtastung zu vermeiden (Aliasing). Im
Verfahren nach Kapitel 4.3 treten die hochsten Frequenzen in den Raumzeigern I3, (9(¢),)
und I35, (9(t),7) nach Gl. (4.20) und Gl. (4.21) auf. Fiir eine konstante Drehzahl ergibt sich
der elektrische Winkel zu:

E(l‘) =Q, t+Y
Das Argument der Drehoperatoren dieser Raumzeiger:

arg (igpz(ﬁ(t),t)) —20(t) — 2@t =2 (Qu —®c) 1 +2 -

Zur Einhaltung der Nyquistfrequenz muss damit fiir das Rekonstruktionsverfahren gelten:

27'C-fA

(’)Nyquist — Z 2 ‘ (ﬁel,max - aC) |: 2m- fsys,max

In der Praxis sollte allerdings eine restriktivere Begrenzung der maximalen Systemfrequenz
fsys,max vorgenommen werden. Gebriduchlich ist hier fiys max < {—‘5 (vgl. [172] u.a.).

. Die Frequenz ®¢ sollte moglichst hoch gewihlt werden, damit die Vereinfachungen aus

Kapitel 4.2.2 gelten. Allerdings ist zu beachten, dass mit steigender Trigerfrequenz die Am-
plitude des Triagersignals sinkt (vgl. Gln. (4.10)) und (4.11)) und damit der Auflésung des
Strommesssystems zunehmende Bedeutung zukommt. Zudem steigt die Empfindlichkeit bei
Belastung, da das Verhiltnis Trigerstromamplituden zu Steuerstromamplituden bei Belas-
tung sinkt und die Rekonstruktion verfélscht (vgl. Kap. 5). Eine moglichst hohe Triger-
stromamplitude ist somit gewiinscht. Laut [97] ist es bei Amplitudenmodulation sinnvoll,
die Trigerfrequenz hoch zu wihlen, um den Einfluss von Nebenbindern der Modulation zu
minimieren bzw. zu eliminieren.



4.4 Filterauslegung und Wahl der Trigerfrequenz

Gewiihlte Frequenzen fiir den Versuchsaufbau und die Simulation:

Abtastfrequenz f, (gegeben):
Trigerfrequenz f:
maximale Systemfrequenz fiys max

Bandpassfilter BP1 (Eingangsfilter):
Mittenfrequenz fo gp1:
Bandbreite A fpp1:

Bandpassfilter BP2:
Mittenfrequenz fj ppa:
Bandbreite A fgpy:

20kHz
1kHz
ca. 2235Hz (vgl. Kap. 7.2.5.4)

1kHz
300Hz

2kHz
300Hz

Die jeweiligen Filterkoeffizienten errechnen sich aus den oben angegebenen Gleichungen. Bei
einer Implementierung der Filter in einem Festkomma-DSP sollte beachtet werden, dass eine aus-
reichende Genauigkeit der Parameter gewihrleistet ist. Die Stabilitdt und Funktion der Filter sind

gegebenenfalls durch Simulation zu iiberpriifen.
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f[Hz]

Phase[ ° ]
o

-180L i i ‘ ]
0 500 1000 1500 2000
f[Hz]

Abb. 4.8: Bode-Diagramm eines
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5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur
Kompensation

5.1 Einfiihrung

Die in Kapitel 4 vorgestellte Methode zur Rekonstruktion des Rotorwinkels weist prinzipbedingt
und hardwarespezifisch (u.a. Motor, Frequenzumrichter) einige Fehler auf. Diese Fehler lassen
sich in drehzahlabhingige und positionsabhingige Fehler unterteilen. In diesem Kapitel werden
die jeweiligen Fehler analysiert sowie verschiedene Mdoglichkeiten zur Minimierung oder Kom-
pensation dieser Abweichungen vorgestellt und untersucht.

5.2 Drehzahlabhangige Fehler

5.2.1 Auswirkungen

Drehzahlabhingige Fehler treten bei der Rekonstruktion des Rotorwinkels nach dem Verfahren
aus Kapitel 4 immer auf. Dies zeigt sich dadurch, dass auch bei Vorgabe eines idealen Strom-
raumzeigers nach Gl. (4.10) immer eine Abweichung zwischen dem Istwinkel Y bzw. 8 und dem
rekonstruierten Winkel 7V, bzw. U, auftritt, die mit der Drehzahl des Motors korreliert (vgl.
Abb. 5.1). Bei den Simulationsergebnissen aus Abb. 5.1 wurde aus Griinden der Ubersichtlichkeit
auf das Rastdrehmoment Mg verzichtet. Dadurch sind wihrend der Bewegung des Rotors keine
Schwingungen im Fehlersignal Ay zu erkennen.

-0.02
-0.03
= Q on= [1 rad/s|
(“ —0.04 mecl
= 005
— O
< 006
7007 L L L L L L L
0 0.5 1 1.5 2 25 35 4 45
t[s]
-0.02 . .
-0.03
S 001 o) , = [3 rad/s|
© © -0.04 mec
= 0 =
> — 005
< 0.01F — Q  =|3rad/s| < 0.06
Y ‘mech Y
J— Qmech=\1rad/s\ -0.07
-0.02 : :

i i I I | I I
5 3 3.5 4 4.5 0 0.5 1 15 3.5 4 4.5

2t [S]z

0 0‘.5 1‘ 1.‘5 é 215
t[s]

Abb. 5.1: Fehler an einem gesteuert betriebenen Motor (|Qyecn| = 1 % und |Qyecn| =3 %)
(Sollwertverlauf und Simulation links, Messungen rechts)

Hierbei ist ebenfalls festzustellen, dass zwischen dem stationdren und dem transienten Fehler zu
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5.2 Drehzahlabhingige Fehler

unterscheiden ist. Transiente Fehler ergeben sich zum Beispiel durch Einschwingvorginge der
Filter bei Stroménderungen aufgrund von Drehmoment- bzw. Drehzahlanderungen, wie dies in
Abb. 5.1 bei groferer Auflosung zu sehen wire. Bel einer niheren Betrachtung des Rekonstruk-
tionsverfahrens (vgl. Abb. 4.4) kann eine Fehlerquelle in den Filtern identifiziert werden. Weitere
Fehlerquellen ergeben sich durch die Verwendung von Abtastsystemen und Reglern.

Fiir eine Verwendung des rekonstruierten Winkels zur Substitution eines Winkelmesssignals be-
deutet dies, dass einerseits eine stationidre Abweichung entstehen wird und andererseits eine zeitli-
che Verzogerung des Rekonstruktionssignals bei Winkeldnderung auftritt, was einer Messwertglét-
tung durch ein Tiefpassfilter vergleichbar ist. Welche Auswirkungen dies auf die Reglerauslegung
und die Regelkreisdynamik hat, wird in Kapitel 7 behandelt.

5.2.2 Fehler durch Initialisierung und Rundung

Vergleicht man die Ergebnisse von Simulation und Messung in Abb. 5.1, zeigt sich, dass die Fehler
nicht tibereinstimmen. Dies ldsst sich auf zwei Ursachen zuriickfiihren: Einerseits auf Abweichun-
gen bei der Initialisierung des Modells bzw. des Versuchsstands und andererseits auf Abweichun-
gen aufgrund von Rundungsfehlern im Digitalen Signal Prozessor (DSP).

Die Filterkoeffizienten der Bandpassfilter (vgl. Kap. 4.3.3 und 4.3.4.2) fiir die Simulation und die
Messung werden zwar aus denselben Parametern berechnet (vgl. Kapitel 4.4.2 und A.3), die ge-
nauen Eigenschaften (Dampfung und Bandbreite) hingen aber von der Rechengenauigkeit ab. Die
hohere Anderung des Fehlers Ay ldsst hier auf eine kleinere effektive Filterbandbreite Afpp; und
Afpp> am Versuchsstand schlieBen. Die Voreinstellung der Bandbreiten auf 150 Hz wird effektiv
halbiert auf ca. 80 Hz. Die Annahme, dass die Filterberechnung in MATLAB/SIMULINK (Bemer-
kung: verwendetes Simulationsprogramm) sehr genau ist, ldsst auf Rundungsfehler in der Berech-
nung beim DSP schlieen. Das 32-Bit-Datenformat ,,float”, welches einen typischen Wertebereich
von [£1-10737... 4 1 - 10*7] mit 6-stelliger Genauigkeit aufweist (vgl. [169]), wurde gew:hlt, um
Echtzeitfihigkeit zu erhalten. Die Filterkoeffizienten reagieren aber sehr empfindlich auf kleinste
Anderungen auch in den hinteren Nachkommastellen, wie ein Test mit in MATLAB berechneten
Parametern im Quellcode des DSP zeigte. Die Berechnung der Filterkoeffizienten im DSP nutzt
die volle Genauigkeit des Systems und ist damit der Berechnung und Ubertragung der Parameter
aus MATLAB vorzuziehen. Die Auswirkungen der Filterung auf den Fehler werden im folgenden
Kapitel 5.2.3 genauer beschrieben.

Die zweite Ursache fiir die Abweichung ergibt sich durch die Initialisierung der Rotornulllage
am Versuchsstand. Es wurde ein sehr einfaches Verfahren gewihlt, das die Nulllage durch Beauf-
schlagung des Motors mit einem definierten Spannungsraumzeiger bestimmt. Rastdrehmomente,
magnetische Unsymmetrien, Reibung, duflere Lasten und andere Effekte verfilschen aber das Er-
gebnis, wodurch das Rekonstruktionsergebnis einen Offsetfehler beim Vergleich mit dem Winkel-
messsignal erhilt. In der Simulation ist die Nulllage aber durch das Modell richtig vorgegeben.
Verbesserung versprechen hier Verfahren, die die Nulllage unter Beriicksichtigung oben genannter
Effekte bestimmen (z.B. [23], [38] u.a.), diese wurden aber nicht durchgefiihrt.
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5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur Kompensation

5.2.3 Fehler durch die Filterung

Wie bereits erwihnt, ergibt sich ein Fehleranteil am Rekonstruktionssignal aus der Verwendung
von Bandpassfiltern (vgl. Kapitel 4.3.3 und 4.3.4.2). Dieser Fehler resultiert aus dem Amplituden-
gang Agp(®) und dem Phasengang @pp(®) der Filter (vgl. Abb. 4.8 und Abb. 4.9) und ist auch aus
der Literatur bekannt (z.B. [31] - [33]).

In den Kapiteln 4.3.3 und 4.3.4.2 wird eine ideale Bandpassfilterung angenommen, was fiir den
Amplitudengang und den Phasengang einen Verlauf nach Abb. 5.2 bedeuten wiirde.

1,
8 orst
= 05 Al
= o - »
£ 0250
< 0 |
0 1 2
f/f0
90 ‘
o 60f
— 30
2 0
& 3o
0O _e0r
90, 1 2
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Abb. 5.2: Bode-Diagramm eines idealen Bandpassfilter

Ein reales Bandpassfilter ermoglicht vor allem fiir den Amplitudengang keine solch scharfen Gren-
zen, vielmehr weisen die verwendeten Bandpassfilter Amplitudenginge und Phasengénge auf, wie
sie in Abb. 4.8 und Abb. 4.9 dargestellt sind.

Bei der Filterung eines beliebigen Stromraumzeigers I (o) erfolgt somit eine Verdnderung des Am-
plitudenwertes und der Phasenlage des gefilterten Signals im Bezug zum ungefilterten Eingangs-
signal. Mathematisch kann dies durch eine Multiplikation des Eingangs-Raumzeigers mit einem
frequenzabhingigen Dampfungsfaktor Agpi(®) und der Addition einer ebenfalls frequenzabhin-
gigen Phasenverschiebung @pp; (o) fiir jede im Eingangssignal vorhandene Frequenz dargestellt
werden (vgl. Kap. A.4).

Wendet man dies auf das Rekonstruktionsverfahren aus Kapitel 4.3 an, so ergeben sich nach Kapi-
tel A.4 und Gl. (A.23) fiir die Teilschritte folgende Raumzeiger:

Eingangsfilterung BP1:

Isp1(B0(t),1) ~ —j-[Ip-Appi(®c)]- e @ct+osr1(@c))
—j [y App1 (@yert)] . ) (@re11+95P1 (Brer )
mit

_ d. . — _
Oyel1 = E[Zﬁ(t) _(DCt]

Diese Niherung ist zulédssig, da die Sperrbandddmpfung fiir kleine Kreisfrequenzen ® sehr hoch
ist, und somit der niederfrequente Steuerstromraumzeiger IIS y (vgl. Gln. (4.3) und (4.18)) ver-
nachléssigt werden kann. Fiir den Betrieb bei kleinen Drehzahlen (®y; << ®¢) und im Stillstand
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5.2 Drehzahlabhingige Fehler

(@ =0 %) gilt diese Ndherung. Zu beachten ist hier auch, dass hohe Steuerstromamplituden, die
sich z.B. bei hohen Lastdrehmomenten einstellen, zu weiteren Fehlern fithren. Diese werden im
Kapitel 5.4 néher betrachtet.

Die Eingrenzung auf kleine Drehzahlen und den Stillstand beruht auf dem Amplitudengang der
Filter. Bei einer Anndherung der Frequenz des Filtereingangssignals an den Durchlassbereich der
Bandpassfilter nimmt die Ddmpfung ab (vgl. Abb. 4.8), und somit werden Steuerstromamplituden
fiir zunehmende Drehzahlen, und damit zunehmende Steuerfrequenzen, weniger beddmpft.

Hintransformation:

I (8(t),t) = Igp1(D(r),1)- e %!
—j+ [Ip-App1(@¢)] - &/ 92r1(@C)
—j[Iv - Agp1 (@yer1 (1))] - €/ (200 -2 408p1 (Brein))

Filterung BP2:

Iep2(0(t),t) = Ir1(8(t),1) Fgpa(®)
- _] . [IN 'ABPI (arell) .ABPZ(EVEIQ)] . ej(are12+(pBP2(6re12))

mit 4
Dy = EP (1) —2-@ct + Ppp1 (Byert)]
Riicktransformation:
Ira(8(1)) = Tppa(B(1),1)- /20"
—j-[In-Apps] - /200 e/ 9Pz
Abweichung a)

mit

Appy = App1(®rer1) - App2(®yer2)

Osry = Opp1(Orer1) + PBr2(Drer2))

Bei der Winkelermittlung nach Kapitel 4.3.5 wird die Da@mpfung der Amplitude durch den Ampli-
tudengang der Filterungen Appy keinen Fehlereinfluss haben, da durch die Arkustangensbildung
der Quotient aus den Signalen iy;, und i, gebildet wird und sich somit die Ddmpfung herauskiirzt.
Der Phasengang @ppy wird aber sehr wohl einen Einfluss zeigen und damit die Rekonstruktion ver-
filschen.

5.2.4 Fehler durch die Abtastung

Die in Kapitel 4.3 beschriebenen Gleichungen gehen bei den Transformationen davon aus, dass
die Transformationen T1 und T2 ohne Zeitverzogerung zur Anregung mit dem Trager UIS c statt-
finden. Bei einem Abtastsystem ist dies aber nicht der Fall, da der Stromrichter eine Verzogerung
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5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur Kompensation

(Stromrichtertotzeit, vgl. Kapitel 6.3.1.3) erzeugt und die Strommesswerte immer erst um einen
Abtastschritt verzogert verarbeitet werden konnen. Der gemessene Triagerstromraumzeiger aus Gl.
(4.10) muss somit wie folgt angeschrieben werden:

IS (S(t),t) m —j-Ip- IO U=Ta) _ j. [y . oF (200~ (1=T4) (5.1)

Daraus folgt nach Anwendung des Rekonstruktionsverfahrens laut Kapitel 4.3 fiir den auszuwer-
tenden Raumzeiger I72(9(¢)):

Ira(3(1)) = —j-Iy- />0 %N (5.2)

Abweichung b)

Vergleicht man diesen Raumzeiger mit dem theoretischen Raumzeiger aus Gl. (4.22), so ist ei-
ne Abweichung b) erkennbar, die nur von der Abtastzeit 7y und der Anregungskreisfrequenz ®¢
abhéngt. Diese wird durch die um einen Abtastschritt verspitete Berechnung des Winkels erzeugt.

5.2.5 Fehler durch die Regelung

Wird eine Regelung angedacht, so sollte auch untersucht werden, welche Auswirkungen die Re-
gelung auf das Rekonstruktionsergebnis hat. Wie in Abb. 4.2 gezeigt, wird dem Motorsteuerspan-
nungsraumzeiger U 15 (t) das Trégersignal U 1S c(t) an einer Einspeisestelle iiberlagert. Der resultie-

rende Eingangsspannungsraumzeiger U 1S (¢) ruft im Motor Stréme hervor, die zur Regelung gemes-
sen werden (vgl. Abb. 5.3). Abhingig vom Ubertragungsverhalten der Stromregelstrecke wird das
Tragersignal im Strom verdndert sichtbar sein. Die Strome werden nun zur Regelung verwendet
und das riickgekoppelte Anregungssignal wird in Abhéngigkeit von der Reglerwahl am Regler-
ausgang mehr oder weniger stark, aber in Phasenlage und Amplitude veridndert, erscheinen. An

Lk ucdlq& i
Idli,()—> \/R*;z]-d] 4’({ Moo =IC ;U: ;IC Id/q >
~ PI-Regler smlsm Vi leq
t —{00
ADW

Abb. 5.3: Einspeisung eines Zusatzsignals bei der Stromregelung

der Einspeisestelle des Anregungssignals wird dann das Signal vom Reglerausgang dem eigentli-
chen Anregungssignal iiberlagert. Diese Uberlagerung bewirkt eine mehr oder weniger groe Pha-
senverschiebung @g.e.r und Amplitudenddmpfung Ageerer zWischen eingeprigtem Trigersignal
U 1S c(t) und wirksamem Trigersignal. Die Hohe dieser Verdnderungen hingt von den Phasengin-
geﬁ der Stromregelstrecke und der Stromregler ab.

Hilfreich ist an dieser Stelle eine Beispielrechnung, die der Ubersichtlichkeit halber mit einem
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5.2 Drehzahlabhingige Fehler

zeitkontinuierlicher Regelkreis ausgefiihrt wird. Die wirksamen Spannungen im rotorfesten Koor-
dinatensystem ergeben sich laut Anhang A.5 zu:

. FR(S) - 1 _
“a/aS) = T3 F(s) - Fafs) 1Y T () () e 53
Fiih?ung Sté‘)ﬁlng

Setzt man fiir die Regelstrecke die Gl. (A.25) an, wobei das Totzeitverhalten (Totzeit 7;) des
Stromrichters als P77-Glied genédhert wird, und legt die Stromregler nach dem Betragsoptimum
Gl. (A.26) aus, erhilt man:

(I4+s-T)-(1+s-Tyy) 2-Tt-s-(14+s-T;) _
> 72 ! 'ld/q(s)+ > 72 'uC,d/q(S) (5.4)
Vs-(2-52-T7+2-5s-T,+ 1) 2-5¢T°+2-s- T, +1

N J/ . ~

Fiih?ung Storun g

ud/q(s) =

Hierbei wurde das Trégersignal als Storsignal bezeichnet, da es im regelungstechnischen Sinn eine
Storung des Fithrungsverhaltens darstellt.

Im stationéren Betrieb (d.h. iy = 0A, i, = fq = konst. und Q,; = Q,; = konst.) erhilt man laut
Anhang A.5 fiir dieses Ubertragungsverhalten folgendes Ergebnis:

ﬁ | I , .
UIS(I) = VS . l; . e.] (1(}0‘|‘2) + Ul‘?c(t) 'ARegler' e](PRegler (5 5)
Steuer%annung wirksame Tré"jgerspannung

Die Gleichungen fiir den Ddmpfungsfaktor Ageg.r und die Phasenverschiebung Qgegrer sind im
Anhang A.5 zu finden und sollen an dieser Stelle nicht explizit angeschrieben werden. Wichtig ist
in diesem Zusammenhang allerdings, dass diese Faktoren folgende Abhéngigkeiten aufweisen:

ARegler = f(TﬁaC?Q@l) (5.6)

ORegler = f(EaaC-/Qel)

Vergleichbares tritt in den Reglern der Winkelgeschwindigkeit und des Rotorwinkels auf, wobei
natiirlich wieder das Ubertragungsverhalten der jeweiligen Regelstrecke und der Regler die GroBe
dieses riickgekoppelten Anregungssignals und damit der Anregungssignalverdnderung bestimmen.

Diese Abweichung spiegelt sich somit auch im Argument des Raumzeigers I (9(¢)) wieder:

I (8()) = —j-In-e2%0 . Appgior (@, Qer) - € Pregrer(@c LQei)

J/

Abweiglrlung c) (5.7)
= —J 'ARegler(t) Iy - e (291)+ Pregier (1)

In den Gleichungen wird der Fehler in Abhéngigkeit von der Zeit t angegeben. Dies ist eine Ver-
einfachung der bereits erwihnten Abhédngigkeiten, da die Totzeit 7; und die Trigerkreisfrequenz
oc (vgl. Kap. 4) als konstant angenommen werden.
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Abb. 5.4: Fehler an einem geregelt betriebenen Motor (|Q;ecn| = 1 % und |Qpecn| =3 %)
(Sollwertverlauf und Simulation links, Messungen mit 7,,, = 10ms rechts)

Welchen Einfluss eine Regelung auf das stationire und transiente Verhalten des Rekonstruktions-
fehlers hat, kann bei einem Vergleich der Abbn. 5.1 und 5.4 leicht erkannt werden. Der stationére
Fehler erhilt eine konstante Verschiebung, wohingegen der transiente Fehler durch die Regelung

einen ,,sanfteren” Ubergang in den jeweiligen stationiiren Wert erzeugt. Hierbei ist zu beachten,
dass in Abb. 5.4 wieder die Abweichungen aus Kapitel 5.2.2 wirken.

Der Einfluss der Ersatzzeitkonstante des Winkelgeschwindigkeitsregelkreises T, ist ebenfalls nicht
zu vernachlissigen, was durch den Vergleich der Abbn. 5.4 und 5.5 leicht festgestellt werden kann.
Da diese Ersatzzeitkonstante wesentlich von der Massentrédgheit J abhéngt, ist ein Einfluss der an

den Rotor angekuppelten Massen ebenfalls vorhanden.
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— Q) =[3rad/s| |
mech

—_ Qmech=\ 1rad/s|

| |
1.5 3 3.5 4 4.5

2 t [Si.s
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mech

® tls]
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Abb. 5.5: Fehler an einem geregelt betriebenen Motor (|Qecn| = 1 % und |Qpecn| =3 %)
(Sollwertverlauf und Simulation links, Messungen mit 7,, = 20 ms rechts)

46



5.3 Positionsabhingige Fehler

5.2.6 Drehzahlabhangiger Gesamtfehler

Fasst man die Ergebnisse der Kapitel 5.2.3 bis 5.2.5 zusammen, so ergibt sich bei einer digitalen
Regelung folgender Raumzeiger in der Rekonstruktion:

77‘2(5(1‘)) =—JjIn ej2-§(t) 'Ages (t) _ejZ-Aﬁ(t) (5.8)
Gl. (4.22) Fehler
mit
Ages = APy * ARegler(t) und /2 AV) = jpses . eJOc Ta . o] ORegter (1)

Filterung Regelung i\bwelchung a) \Abwelchung b) R Abweichung c)

Filterung Abtastung Regelung

Die Didmpfung Ag.s wird sich im rekonstruierten Winkelsignal nicht bemerkbar machen, da sie nur
eine Auswirkung auf die Amplituden der Signale hat und sich bei der Arkustangensauswertung
wegkiirzt. Allerdings muss bei der praktischen Realisierung auf eine entsprechende Auflésung der
Signale sowohl im Messsystem als auch in der Auswertung geachtet werden.

Einen Fehler werden die mit Abweichung a) - c¢) bezeichneten Drehoperatoren erzeugen. Da der
Winkel aus dem Argument des Raumzeigers I75(0(¢)) iiber Arkustangensauswertung ermittelt
wird, ergeben die Argumente der Abweichungs-Drehoperatoren einen Rekonstruktionsfehler. Der
rekonstruierte doppelte elektrische Winkel 2 - 9, (¢) ergibt sich mit den drehzahlabhingigen Ab-
weichungen somit zu:

2 Qer(t) = arg{Ir(0(r))}

2:9(t) +@pps+Oc: Ta + Qregrer(t) (5.9)
N—— -_ — 4
Gl (4.24)  Winkelfehler 2 - A ()

Mogliche Ansitze zur Entfernung dieser Abweichungen aus dem rekonstruierten Winkelsignal
werden im Kapitel 5.5 behandelt.

5.3 Positionsabhangige Fehler

5.3.1 Auswirkungen

Neben den in Kapitel 5.2 beschrieben Fehlern, zeigen sich in der Praxis weitere Abweichungen
des rekonstruierten Winkels Y, () vom gemessenen Winkel Y,.c;(¢). Wie in den Abbn. 5.1, 5.4
und 5.5 erkennbar ist, weisen die Messergebnisse zusitzlich eine Art ,,Rauschen” um einen Feh-
lermittelwert auf. Dieser Mittelwert entspricht etwa dem drehzahlabhingigen Fehler aus Kapitel
5.2, wohingegen die Amplitude des ,,Rauschens” bei verschiedenen Drehzahlen annihernd gleich
grof3 bleibt.

Es stellt sich hier die Frage nach den Ursachen dieser Abweichung bzw. dieses ,,Rauschens”. Fiir
das in der Praxis iibliche thermische Rauschen von elektronischen Bauteilen ist die Abweichung
zu grof} und zu regelmifig, und deshalb liegt die Vermutung nahe, dass die Ursache auf einem
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5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur Kompensation

Modellfehler oder einer Modellvereinfachung beruht. Verfolgt man diese These in der Annahme
einer fehlerfreien Signalverarbeitung, so muss der Fehler bereits im Motorstrom vorhanden sein.
In den Frequenzanalysen der Signale iy;, und i.,s des Raumzeigers aus GI. (4.22) sind neben der
Grundfrequenz, die sich laut Kapitel 4 einstellt, noch weitere Frequenzen vorhanden (vgl. Abb. 5.6
und Abb. 5.7).

160 160
1401 1 140f
1201 1 1201
< 100t 7] 100+
L _8
Z 8o Z  so
'_ —
L gt L 60
L T
401 1 40t 1
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Abb. 5.6: FFT von I1y = igin + j - icos el Qupecn = +1 55
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Abb. 5.7: FFT von I1p = isin + j * icos bei Quecy = —1 74

Eine genauere Untersuchung zeigte, dass die in dem ,,Rauschen” vorhandenen Frequenzen mit der
Drehzahl steigen, aber in der Amplitude nur von der Drehrichtung abhingen. Schlieflich stellte
sich eine Abhingigkeit von der elektrischen Winkelposition heraus, was auf zusitzliche Reluktan-
zen als Ursache schliefen ldsst. Da bei genauerer Betrachtung der Strome und der Motorgeometrie
auch Totzeiteffekte im Stromrichter und, wegen der kleinen Luftspalte im Schrittmotor, Sittigung
als Ursache in Frage kommen, sind diese ebenfalls in Betracht zu ziehen. Betrachtet man die
Lissajous-Figuren fiir eine positive und eine negative Motordrehung in Abb. 5.8, so ist diese rium-
liche Verzerrung sichtbar, da die Lissajous-Figuren idealerweise einen Kreis bilden sollten.

Die Abhingigkeit von der Winkelposition ist auch fiir Asynchron- und Synchronmotoren aus der
Literatur bekannt (u.a. [33], [52], [208], [104]), und es wurden entsprechende Vorschldge zur Kom-
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Abb. 5.8: Lissajous-Figuren von 772 bei Uzwx = 40V DC
Quech = +1 72 (links); Quuecs = —1 4 (rechts)

pensation beschrieben. Beim Vergleich der Lissajous-Figuren in Abb. 5.8 zeigt sich zudem eine
Abhingigkeit von der Drehrichtung.

5.3.2 Fehler durch die Reluktanz bzw. die Rastung

Die Reluktanz (magnetischer Widerstand) hdangt von den Feldverteilungen, der Geometrie und dem
Material des betrachteten Objektes ab. In Analogie zum Ohmschen Gesetz im elektrischen Kreis
ist im magnetischen Kreis der magnetische Widerstand (Reluktanz) definiert als (vgl. [74]):

Q) 5
R = — =
magn — gy oty - A

(5.10)

Der magnetische Widerstand R4, ist abhingig von der Permeabilitit u = uou,, von der vom
Magnetfeld durchsetzten Fliche A und vom Luftspalt 8. Im Motor #@ndert sich die relative Permea-
bilitit u, abhingig von der Lénge des radial von der Feldstirke H durchsetzten magnetisch aktiven
Materials. Da die relative Permeabilitidt in den Blechpaketen (500 < u, < 3000, vgl. [122]) viel
hoher ist als in Luft (1, ~ 1), wird die Reluktanz dann am kleinsten sein, wenn der Luftspalt am
kleinsten wird, also wenn sich die Zihne von Stator und Rotor gegeniiberstehen (Koinzidenz).

Koinzidenz Opposition

ﬂ{ }Wm[ il

T, o,

Abb. 5.9: Exponierte Zahnstellungen
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Sind die Zdhne des Stators und des Rotors gegeneinander versetzt (Opposition), wird wegen des
groBen Luftspaltes & der magnetische Widerstand am groBten. Sind die Zahnteilungen Tz und die
Zahnbreiten bz von Stator und Rotor gleich ausgefiihrt, so ergibt sich ein zum doppelten elektri-
schen Winkel periodischer Reluktanzverlauf. Es stellt sich bei Bestromung eine Induktivitit nach
Abb. 3.5 ein. Laut [114] ergibt sich fiir den Betrieb von Reluktanzmotoren ein optimaler, d.h.
minimaler Reluktanzverlauf tiber den Rotorwinkel bei einem Verhiltnis von Zahnbreite zu Zahn-
teilung von % = 0.38. Da Hybridschrittmotoren eine Mischung aus PM-Schrittmotor und Reluk-
tanzschrittmotor sind, hat dieser Geometriefaktor hier ebenfalls Giiltigkeit. Von der Firma Berger
Lahr wurde dies bestitigt, da die Statorbleche mit dem Zahn-Breiten-Teilungs-Verhiltnis I;—; ~ 0.4

gefertigt werden. Die Rotorbleche weisen hingegen ein Verhiltnis I;—; = 0.5 auf.

Stator

Rotor
Abb. 5.10: Optimale Zahngeometrie fiir Hybrid- und Reluktanzschrittmotoren

Die in Kapitel 3.5.1 angenommene sinusformige rdumliche Induktivititsdnderung basiert aber auf
der Annahme einer Zahnteilung von i’—; = (.5 fiir Stator- und Rotorbleche, was bei Hybridschritt-
motoren, wie bereits erwéhnt, nicht der Realitiit entspricht. Dies fiihrt zu Verzerrungen des In-
duktivitdtsverlaufs, wie in Abbildung 3.5 erkennbar ist. Die Gestaltung von Hybridschrittmotoren
mit einer ausgepragten Zahnung von Rotor und Stator, und damit die Ausnutzung der Reluktanz
zur Drehmomentbildung, ermoglicht die Verkleinerung der Schrittzahl bzw. des Schrittwinkels im
Vergleich zu PM-Schrittmotoren.

Diese Verzerrungen ergeben sich aus der riumlichen Uberlagerung des theoretisch angenommenen
sinusformigen Verlaufes mit reluktanten Oberschwingungen, hervorgerufen durch die Optimie-
rung des Schrittbetriebs iiber die Zahngeometrie. Bei der Modellbildung in Kapitel 3 miissten zum
Erhalt einer exakten Rekonstruktion moglichst alle Oberschwingungen beriicksichtigt werden. Al-
lerdings stellt sich hier die Frage, wie genau man rekonstruieren will bzw. welchen Aufwand eine
Verbesserung der Rekonstruktionsgenauigkeit rechtfertigt. Neben einer exakten messtechnischen
Erfassung des rdumlichen Induktivititsverlaufs in Abhédngigkeit von verschiedenen Parametern
(Strom, Messverfahren bei der Regelung, etc.), einer Analyse derselben und einer entsprechenden
Anpassung des Modells, ist auch der Aufwand fiir die Signalverarbeitung nicht zu vernachlidssigen.
Der Aufwand bemisst sich deshalb nach dem Verwendungszweck des Verfahrens.

Theoretische Betrachtungen und Herleitungen zum Reluktanzverlauf sind in mehreren Quellen zu
finden (z.B. [59], [101], [114], [133], [141], [165]). Der Reluktanzverlauf bewirkt die sogenannte
Rastung des Motors, da der Rotor bestrebt ist, sich energieoptimal, d. h. in Richtung kleinsten
magnetischen Widerstands, zu orientieren. Dies ergibt innerhalb einer Polteilung eine Vorzugslage,
beim Schrittbetrieb magnetische Raststellung im unbelasteten Zustand genannt (vgl. [53]).

Eine aufwindige Berechnung der geometrischen Einfliisse soll an dieser Stelle nicht durchgefiihrt
werden, da eine sorgfiltige Herleitung und Analyse keinen Vorteil verspricht. Statt dessen wird
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auf Ergebnisse und Berechnungen anderer Quellen verwiesen (u.a. [31], [87], [205]). Nach [205]
ergibt sich fiir den Trigerstromraumzeiger / IS ¢ folgende Gleichung:

f]S’C —Ip-e/Ot ¢ Z ZINmk . o) (i () =OC 14+ Qi) (5.11)
m k
mit
Ordnung: k = 1(Grundwelle),2,3,...
Phase: Ok
Sittigung: m =1 hig = —2,...,(=2)k
Nutung: m=2 hyw=2-n,....2:k-n
n—= Anzahl degv lr{otornuten

In den Abbildungen 5.6 und 5.7 sind geradzahlige und ungeradzahlige Vielfache der Steuerkreis-
frequenz my, im Rekonstruktionssignal 7T2 erkennbar. Laut GI. (4.22) ist in diesem Stromraumzei-
ger aber nur eine Frequenz 2 £9(t) = 2- Q,; vorhanden. Im Synchronismus entspricht die Steuer-
kreisfrequenz ®y; der elektrischen Winkelgeschwindigkeit &,; des Rotors, daher sollte nur die in
diesen Abbildungen dominante Frequenz ®/wy; = 2 - Q,;/®y = 2 auftauchen. Aus der Ausfiihr-
barkeitsbedingung fiir Hybridschrittmotoren ergibt sich nach [114] fiir die Anzahl der Rotornuten
ein ungeradzahliges Vielfaches der Polpaarzahl N,, das heif3t, der Faktor » in Gl. (5.11) nimmt
ungeradzahlige Werte an (n = 1,3,5,...). Reluktanzbedingte Ortsfrequenzen ergeben somit ge-
radzahlige Vielfache von my,, da die Faktoren hy; fiir ganzzahlige Werte von n geradzahlig sind.
Bestitigt wird dieses Ergebnis von [114] und [31], die den Induktivitidtsverlaufin GI. (3.11) auf die
Zahnung bzw. Nutung zuriickfiihren. Laut [31] ergeben sich aus der Uberlagerung von Reluktanz-
effekten und der Séattigung auch Ortsfrequenzen mit einem ungeradzahligen Vielfachen von my,.
Zu einem vergleichbaren Ergebnis kommt auch [220] beziiglich der Einfliisse von Zahnzahl und
Siattigung (vgl. Kap. 5.3.4) bei Drehfeldmaschinen.

5.3.3 Fehler durch mechanische Ungenauigkeiten

Laut [87] konnen zu den Stromharmonischen (Ordnungszahl k = 1,2,3,...) aus Gl. (5.11) auch
noch Harmonische der Exzentrizitdt, zum Beispiel durch nichtzentrische Lagerung, hinzukom-
men. Dies erklirt sich liber den gesamten magnetischen Widerstand Ry4gn, ges» der sich, analog zum
elektrischen Kreis, durch die Summe der in Reihe liegenden magnetischen Widerstinde ergibt (vgl.
[74], [101]). Andert sich nun der Luftspalt & aufgrund von Nutung oder exzentrischer Lagerung
der Welle oder tritt Sittigung (vgl. Kap. 5.3.4) auf, so dndert sich hierdurch auch die Reluktanz. Da
Drehfeldmaschinen iiber dem Umfang gleichverteilte Wicklungen und damit auch eine gleichver-
teilte Nutung aufweisen, tritt eine mit der Rotorposition periodische Anderung der Reluktanz auf.
Da Fertigungstoleranzen (u.a. bei Lagerung, Blechen, Blechschnitt und Wicklungen) bei jedem
industriell hergestellten Gerét vorhanden sind, zeigen sich neben den auf die Polteilung bezoge-
nen Stromharmonischen aus Gl. (5.11) auch ,,Sub”-Harmonische (Unterschwingungen, |A,x| < 1)
im Stromsignal, welche auf die mechanische Rotordrehung bezogen sind. Die ortliche Verschie-
bung der Lissajous-Figur innerhalb der ig;,-i.os-Ebene in Abb. 5.8 ist auf solche Ortsfrequenzen
zuriickzufithren. Die Auswirkungen dieses Fehlers sind beispielhaft in Abb. 5.11 bei einer Win-
kelgeschwindigkeit von Q = —2% an einem winkelgeregelten Hybridschrittmotor dargestellt.
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Abb. 5.11: Fehler durch Subharmonische bei Q = -2 %, geregelter Motor im Leerlauf

Man erkennt hier, dass der Fehler auch iiber eine halbe Umdrehung einer gewissen Schwankung
im ,,GrofBen” unterliegt, der sich auf mechanischen Ungenauigkeiten zuriickfiihren ldsst.

5.3.4 Fehler durch die Sattigung

Um hohe Drehmomente zu erhalten, wird bei Hybridschrittmotoren der Luftspalt & zwischen Sta-
torbohrung und Rotor moglichst klein gehalten. Dies fiithrt zu hohen magnetischen Flussdichten B
im Luftspalt und bei hoheren Statorstromen zu Séttigung im aktiven Eisen (Blechpakete) der Mo-
toren. Der bei der Modellierung als linear angenommene Zusammenhang zwischen magnetischer
Flussdichte (Induktion) B und magnetischer Feldstirke H

B=pop,-H (5.12)
ist laut [122] in drei Bereiche unterteilbar. Im ungesittigten Bereich und im voll gesittigten Bereich
ist die relative Permeabilitdt y, anndhernd konstant und damit ist die obige Gleichung linear. Im

geS'C'JJ\'“gT
| o= —

—

&g

()]
&
S

ur=konst.| py=variabel | uy=konst.

H

Abb. 5.12: Magnetisierungskennlinie

Bereich beginnender Sittigung ist die Permeabilitiit y, hingegen variabel und die Flussdichte B
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5.3 Positionsabhingige Fehler

somit nichtlinear von der Feldstirke H abhingig. Da sich der Vektor des magnetischen Flusses gy
aus der Integration des Vektors der Flussdichte B iiber die von ihr durchsetzte Fliache A errechnet,

@:/E-dﬁ:L(ﬁ)-i (5.13)
A

ist der Fluss ebenfalls dieser Nichtlinearitit unterworfen. Bei hohen Feldstirken H, die im Motor

laut Durchflutungsgesetz
Yi=0e= 7{ H-ds
k N

durch hohe Strome erzeugt werden, kann damit Sittigung auftreten, zumal nur kleine Luftspalte &
vorliegen. Eine Abhingigkeit vom Rotorwinkel tritt durch die Zahnung bzw. Nutung des Stators
und des Rotor auf, da sich hier der Luftspalt d je nach Stellung der Rotor- und Statorzéhne zuein-
ander dndert und auch positionsabhéngig hohe Feldstirken H an den Zahnecken auftreten konnen.
Wie die Fehler durch Reluktanz bzw. Rastung verzerrt auch die Séttigung den theoretischen Induk-
tivitidtsverlauf durch Uberlagerung von Oberwellen (vgl. [31], [80], [92], [205], [208] u.a.). Diese
Uberlagerung wird nach [205] ebenfalls in Gl. (5.11) erfasst, wobei der Sittigung alle Ortsfre-
quenzanteile mit einem geradzahligen Vielfachen der Steuerkreisfrequenz wy, zugeordnet werden.
Da also sowohl die Reluktanz als auch die Séttigung Ortsfrequenzanteile mit geradzahligem Vielfa-
chen von ®y, ergeben, werden sich beide Anteile, je nach Motordesign und Ordnung k, verstidrken
oder abschwichen. Hoherfrequente Anteile werden iiblicherweise durch das Blechdesign reduziert
und bei dem Rekonstruktionsverfahren nach Kap. 4.3 zusitzlich durch die Filterungen beddampft.

Dass die Sittigung eine Auswirkung auf den Rekonstruktionsfehler Ay zeigt, kann anhand von
Abb. 5.13 gezeigt werden. Erhoht man im Leerlauf die Stromstidrke im Motor und damit den

-0.0505

-0.0511
-0.0515¢
-0.0521

-0.0525¢

A y[rad]

-0.0531
-0.0535¢
-0.0541

-0.0545¢

0053 ¢ 1 3 35

15 2 25
Strangstromamplitude [A]

Abb. 5.13: Fehler (interpoliert) bei verschiedenen Strangstromen im Stillstand
bei Sollwinkel ¥* = Orad, gesteuerter Betrieb

magnetischen Fluss W, so erhoht sich der Betrag des Rekonstruktionsfehlers Ay. Dies ist eine
Auswirkung der Sattigung und wird im geregelten Betrieb des Motors bei hohen Lastdrehmomen-
ten M, wirksam. Dieses Messergebnis zeigt auch, dass der hier dominante Sattigungsanteil der
Stromharmonischen eine Phasenverschiebung @,,x im Tragerstromraumzeiger 715 c (vgl. Gl (5.11))
verursacht, was wiederum auf eine entsprechende Phasenverschiebung zwischen dieser Stromhar-
monischen und der Stromharmonischen der Nutung schlieBen ldsst.
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5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur Kompensation

Sattigungseinfliisse auf den magnetischen Kreis eines Motors sind somit einerseits positiv und
andererseits negativ zu bewerten. Dies wird auch in verschiedenen Verodffentlichungen (u.a. [21],
[19], [123], [191], [203] - [209], [220]) deutlich, die sowohl Verbesserungsmoglichkeiten zur Ver-
meidung oder optimalen Nutzung von Sattigungseinfliissen aufzeigen, aber auch die Moglichkeiten
der Nutzung zur sensorlosen Regelung beleuchten. Beispielsweise wird bei der INFORM-Methode
zur sensorlosen Regelung die Sittigung dazu genutzt, die Drehrichtung zu ermitteln (z.B. [180]).

5.3.5 Fehler durch den Stromrichter

Wie in Kapitel 8 beschrieben, wird als Stellglied ein Frequenzumrichter verwendet. Analoge Ver-
stiarker sind nur fiir sehr kleine Leistungen energetisch sinnvoll, da sie eine hohe Verlustleistung
erzeugen. Aus diesem Grund werden Schaltverstérker fiir kleinere bis hohe Leistungen eingesetzt,
wobei am hdufigsten der Spannungs-Zwischenkreisumrichter (U-Umrichter) Verwendung findet,
da dieser am universellsten einsetzbar ist.

Allerdings verstirken diese meist pulsweitenmodulierten (PWM) U-Umrichter nicht verzogerungs-
frei (Totzeit), und durch den Schaltbetrieb entstehen zusitzliche Oberschwingungen der Grund-
schwingung im Strom (vgl. Abb. 5.14). Dies wurde unter anderem von [77] untersucht. Laut [35]
produziert die verwendete B6-Briicke Oberschwingungen der Ordnungenv =15,7,11,13 usw., de-
ren Amplituden allerdings mit 1/v zuriickgehen (vgl. Abb. 5.14). Die Oberschwingungen werden
sowohl netz- als auch motorseitig von den Umrichtern erzeugt und stdren den gewiinschten Betrieb.
Da die Oberschwingungen im Strom eine zusitzliche Blindleistungsquelle darstellen und Stérun-
gen im Versorgungsnetz hervorrufen konnen, miissen sie durch entsprechende Mallnahmen (z.B.
Netzfilter, Drosseln oder Leistungsfaktorkorrektur) eingeschrinkt werden. Grenzwerte fiir nieder-
und mittelfrequente Stromharmonische sind beispielsweise in der EMV-Norm EN 61000-3-2 fiir
Gerite mit Leistungen bis 1 kW angegeben. Auf der Motorseite ist dies eher uniiblich und wird nur
fiir hochprizise Antriebe verwendet (Sinusfilter). Um den Einfluss zwischen dem netzseitigen Teil
und dem motorseitigen Teil des Umrichters zu entkoppeln, sind Zwischenkreisumrichter, wie der
hier verwendete U-Umrichter, sinnvoll.

01 5 7 9 11 13 15 17 19 21 23 25
co/mM

Abb. 5.14: Harmonische im Strom
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5.3 Positionsabhingige Fehler

Die Ursache fiir dieses Verhalten der Umrichter liegt in der Leistungselektronik. Betrachtet man
den Wechselrichter in Abb. 6.2, so erkennt man, dass fiir jeden Umrichterausgang immer zwei
Leistungsschalter (in diesem Fall IGBTs) in Reihe an der Zwischenkreisspannung liegen. Als
,worst case” kann hier ein Kurzschluss in einem dieser Zweige angenommen werden, da er zur
Zerstorung der IGBTs fiihren wiirde. Prinzipiell muss somit ein gleichzeitiges Leiten der IGBTs
in einem Zweig verhindert werden. Hierbei ist zu beachten, dass IGBTs nicht unendlich schnell
in den Sperrzustand bzw. in den Durchlasszustand iibergehen konnen, da die Ladungstriager im
Halbleitermaterial gewisse Zeiten fiir den Auf- und Abbau der entsprechenden Ladungstriger-
dichten benotigen. Schaltungstechnisch muss damit eine Totzeit zwischen den Schaltvorgédngen in
einem Briickenzweig eingefiigt werden, die sicherstellt, dass die gewiinschten und kurzschlussfrei-
en Schaltzustinde erreicht werden.

Die Auswirkungen dieser Totzeiten sind eine verzdgerte Reaktion auf ein Eingangssignal am Um-
richter und eine Verzerrung der Strome durch Oberschwingungen (vgl. [75] - [77]). Natiirlich

100 ——— 00—
90+ 1 90
807 - 80,
70t 70t
— —
.38 6o _3 60
SN— SN—
507 N 50,
— |—
L. a0f L a0b
TH TH
30+ 30+
20+ 20+
10t 10t
4 9955 997 9985 1000 1001.5 1003 10045 1006 %4 9955 997 998.5 1000 10015 1003 1004.5 1006
f [Hz] f [Hz]

Abb. 5.15: Harmonische im Bereich der Trégerfrequenz bei verschiedenen Anregungsamplituden:
Uc abbrechs = 1.5-Uc abblinks> fc = 1000Hz

bewirken die Verzerrungen der Strome auch einen Fehler im Rekonstruktionssignal, wenn die vor-
gegebene Anregung nicht mehr dem gewiinschten Signal entspricht (vgl. [205], [220]). Da die
Ordnungszahlen v aber recht weit von der gewiinschten Grundschwingung v = 1 entfernt sind, und
deren Amplituden klein gegeniiber der Grundschwingung sind, werden sie kaum in Erscheinung
treten. Zudem werden durch die verwendeten Filter (vgl. Kap. 4.3) weit von den Nutzkreisfrequen-
zen (©¢c und d(29(t) — ®ct)/dt) des Anregungssignals entfernte Frequenzen stirker bedidmpft,
was deren Einfluss weiter vermindert.

Ein groBeres Problem ergibt sich bei hohen Drehzahlen, da sich die Stromharmonischen des Steu-
ersignals 715 () dann dem Bereich des Trégersignals und des modulierten Signals nahern. Bei klei-
nen Drehzahlen und somit kleinen Steuersignalfrequenzen ist der Einfluss verschwindend gering,
da die Bandpassfilter die Steuersignale sehr stark beddmpfen und damit diese Stromharmonischen
aus dem gemessenen Signal entfernen.

Problematisch werden aber Anwendungsfille, die hohe Steuerstrome (d.h. M7, ist hoch) und hohe
Drehzahlen n erfordern. Die Tragerstromsignale werden aufgrund der gewihlten Kreisfrequenz ®¢

und der kleinen Tragerspannungsamplitude U¢ auch nur eine kleine Amplitude aufweisen. Werden
nun die Amplituden der hoheren Oberschwingungen der Steuerstrome so hoch, dass die gefilterten
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5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur Kompensation

Strome im Bereich der Trigerstromamplitude sind, so wird ein deutlicher Einfluss der Stromhar-
monischen auf das Rekonstruktionssignal erkennbar sein. Dies kann durch zusétzliche Filterung
und/oder durch Erhohung der Trigerspannungsamplitude vermieden werden. Weiteres hierzu ist
im Kapitel 5.4 zu finden.

An dieser Stelle sei erwihnt, dass auch das verwendete Modulationsverfahren (vgl. [156] u.a.) des
Umrichters Auswirkungen auf die Oberschwingungen der Motorstrome hat. Mit Hilfe eines Mo-
dulationsverfahrens werden die Leistungsschalter (z.B. IGBTs) so angesteuert, dass am Umrich-
terausgang diejenigen gepulsten Spannungen entstehen, die von der Signalverarbeitung (z.B. DSP)
vorgegeben werden. Verschiedene Optimierungskriterien fiir den Umrichter ergeben verschiedene
Modulationsverfahren, die mehr oder weniger Oberschwingungen in den Motorstromen erzeugen
(vgl. [177], [218]). In modernen Frequenzumrichtern wird die Raumzeigermodulation verwendet,
um einen moglichst hohen Grundschwingungsanteil in den Stromen zu erhalten.

Zu den bereits erwihnten Verdnderungen des modellierten Stromsignals kommen noch nichtli-
neare Effekte des Stromrichters hinzu. Sehr gut zu erkennen ist dies in Abb. 5.15. Eine Frequenz

W = O¢ + Wy tritt hier bei einer kleinen Tragerstromamplitude U c (Abb. 5.15 links) stirker zutage
als bei einer hoheren Amplitude (Abb. 5.15 rechts). Dies ist durch die nichtlinearen Effekte bei
kleinen Spannungen im Stromrichter zu erkldren, wie sie in Abb. 5.16 dargestellt sind. Es wird
deutlich, dass vor allem bei kleinen Ausgangsspannungen aus dem Frequenzumrichter eine deut-
liche Nichtlinearitit im Strom-Spannungs-Verlauf entsteht, die durch die Pulsweitenmodulation
erzeugt wird. Dieser nichtlineare Verlauf zeigt natiirlich einen deutlichen Einfluss auf den Fehler-
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[A], Stangstrom, Messwert

Strang
&
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UStrang [V], Sollstrangspannung im Programm,
ohne Verstéarkungsfaktor

Abb. 5.16: Nichtlinearitit des Stromrichters

verlauf der Rekonstruktion und kann unter anderem durch eine Veridnderung der Lissajous-Figuren
sichtbar gemacht werden. Beim Vergleich der Lissajous-Figuren aus Abb. 5.8 mit Abb. 5.17 ist die-
se Verdnderung offensichtlich.

Die Verwendung eines Stromrichters zur Erzeugung des Steuer- und des Trigersignals vermeidet
zusitzlichen Hardwareaufwand fiir die Trigersignalerzeugung und ist in der Literatur hdufig zu
finden (u.a. [5], [32], [82], [90], [104], [109], [204]). Zur Vermeidung von Rekonstruktionsfehlern
durch den Stromrichter sollte der Frequenzumrichter aber moglichst gut an die Bemessungswerte
des Motors (Spannung, Strom) und an die Tragerspannung angepasst sein. Eine Anpassung an die
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Abb. 5.17: Lissajous-Figuren von 7]‘2 bei Uzwx = 20V DC
Quech = +1 72 (links); Quuecs = —1 4 (rechts)

Tragerspannung ist wichtig, da eine zu kleine Wahl der Trigerspannungsamplitude ﬁc entspre-
chende Fehler verursachen kann. Vermieden werden konnen diese Effekte auch durch die Verwen-
dung eines nichtschaltenden analogen Verstirkers wie bei [141].

5.3.6 Positionsabhangiger Gesamtfehler

Der gesamte positionsabhingige Fehler ergibt sich aus der Wirkung und Wechselwirkung aller
erwihnten potentiellen Fehlerquellen. Diese Fehler wurden anhand von Messungen am Versuchs-
stand (vgl. Kap. 8) dargestellt. Die Fehlerquellen beruhen vorwiegend auf konstruktionsbedingten
(z.B. Zahnung, Sattigung und exzentrische Lagerung) und prinzipbedingten (z.B. Stromrichtertot-
zeit) Ortlichen Schwankungen des magnetischen Flusses. Diese Magnetfeldschwankungen erzeu-
gen Harmonische und Subharmonische der elektrischen Winkelgeschwindigkeit des Rotors
(~ my) im Strom. Es muss allerdings darauf hingewiesen werden, dass bei unterschiedlichen Dreh-
feldmaschinen die erwihnten Fehlerquellen, je nach Bauweise, unterschiedlich stark ausgeprigt
sein konnen. Gegebenenfalls sind noch weitere, hier nicht erwihnte oder hier nicht in Erscheinung
getretene Fehlerquellen vorhanden. Beispielsweise kann bei Synchronmotoren eine Schrinkung
des Rotors ebenfalls Stromoberschwingungen erzeugen, wie bei [220] gezeigt wird.

In der Praxis lassen sich die drehzahl- und positionsabhéngigen Fehler nur schwer voneinander
trennen. Aus diesem Grund ist jeweils der gesamte Fehler anhand eines Beispiels, meist nur bei
einer Winkelgeschwindigkeit €,,..;,, dargestellt. Schlussfolgerungen hieraus lassen sich auf alle
Drehzahlen im fiir das Verfahren nach Kapitel 4 giiltigen Bereich ausdehnen.

Der positionsabhingige Fehler weist eine gewisse Periodizitit auf, die in Abb. 5.18 dargestellt
ist. Wie deutlich erkennbar ist, weist der Fehler einen periodischen Verlauf mit der Polteilung
T= 12\,—7: rad auf, und ist zusitzlich mit einem von der Winkelstellung abhingigen Fehler behaftet,
der in Abb. 5.18 als iiberlagerte Schwingung sichtbar ist. Die Fehler bei positiven und negativen
Drehzahlen sind nicht identisch, da hier bei Drehzahlumkehr Unsymmetrien in der Bestromung

wirksam sind.
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Abb. 5.18: Abhingigkeit des Fehlers von der Polteilung T bei Q00 = +2% (links)
und Q0cn = —2 % (rechts), geregelter Motor im Leerlauf

5.4 Drehmoment- bzw. steuerstromabhangige Fehler

Bisher wurde das Rekonstruktionsverfahren nur im Leerlauf (d.h. M, = ONm) betrachtet. Dies
berechtigte zu der Annahme, dass alle Steuerstromanteile 715  durch die Eingangsfilter aus dem
Messsignal entfernt werden (vgl. Kap. 4.3.3 und Kap. 5.2.3)j Grundlage fiir diese Annahme war,
dass einerseits die Sperrbanddampfung der Eingangsfilter fiir kleine Kreisfrequenzen und damit
kleine Drehzahlen sehr grof} ist, und andererseits im Leerlauf nur ,relativ kleine” Steuerstrome
auftreten. ,,Relativ klein” bedeutet in diesem Zusammenhang, dass nur motorspezifische Drehmo-
mente (Reibung, Rastung, Ddmpfung) und das drehzahlabhingige Beschleunigungsdrehmoment
Mp zur Motorbewegung generiert werden miissen und damit nur kleine drehmomenterzeugende
Steuerstrome auftreten. Die Drehzahleinschriankung fiir das Verfahren wiederum resultiert in den
Bandbreiten der Filter (vgl. Kap. 4.4) und begriindet die Annahme kleiner (Kreis-)Frequenzen.
Wird nun neben den oben erwdhnten Drehmomenten dem Motor auch noch ein Lastdrehmoment
M, abverlangt, so steigt bei einer Regelung der drehmomenterzeugende Strom i, und damit auch
die Amplitude des Steuerstromraumzeigers 715 - Die Sperrbanddampfung der Eingangsfilter bleibt
aber gleich. Somit steigt die Amplitude des’ gefilterten Steuerstromraumzeigers, der Anteil des
Steuerstroms im Signal I gpl nimmt zu und kann nicht mehr vernachléssigt werden. Erkennbar ist
dies an einem Anstieg einer dem rekonstruierten Winkel 9,,; iberlagerten Schwingung.

In Abb. 5.19 rechts ist dieser Effekt auf die Winkelrekonstruktion am Beispiel eines winkelgere-
gelten Motors dargestellt. Bei gleicher Winkelgeschwindigkeit des Motors €2, ist im Leerlauf
eine iiberlagerte Schwingung kaum sichtbar, wohingegen diese Schwingung bei einem hoheren
Lastdrehmoment My, (hier: My, = 1 Nm) deutlich erkennbar ist. Im gesteuerten Betrieb steigt der
Lastwinkel bei zunehmenden Drehzahlen und zeigt den gleichen Effekt, wie in Abb. 5.1 sichtbar.

An dieser Stelle muss natiirlich auch erwihnt werden, dass hohe Beschleunigungen den gleichen
Effekt haben. Schldgt man Reib-, Rast- und Ddmpfungsdrehmomente dem Lastdrehmoment M},
zu, kann aus der Bewegungsgleichung

. d -Qmech

Mp =My, — M =J
B Mi L dr

= MMi:MB‘*'ML%MsynNiq

entnommen werden, dass auch die Beschleunigung %Qmech direkt eine Stromerh6hung hervor-
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Abb. 5.19: Simulation des Winkelfehlers bei Belastung, winkelgeregelter Motor,
Qpecn| =2 %, rechts: Ausschnitt aus Bild links unten
Verlauf des Winkelsollwerts Y*(¢) wie in Abb. 5.4 mit Zeitverschiebung um 0.5 s

ruft. Da allerdings hohe Beschleunigungen meist nur kurzfristig auftreten, ist diese Fehlerquelle
nur dann ausschlaggebend, wenn zusitzlich ein entsprechendes Lastdrehmoment vorhanden ist.
Zudem ist das Rekonstruktionsverfahren in der Drehzahl und der Beschleunigung begrenzt (vgl.
Kap. 4.2.3 und Kap. 4.4), was den Fehlereinfluss ebenfalls einschrinkt. Positioniervorginge sind
somit nur in einem eingeschrinkten Betriebsbereich moglich, der von der Drehzahl, der Beschleu-
nigung und dem Lastdrehmoment abhingt.

Ebenfalls einen begrenzten Einfluss hat das drehzahlabhingige Dampfungsdrehmoment Mp. Die
Einschrinkung des Drehzahlbereichs fiir das Rekonstruktionsverfahren und die meist sehr kleinen
Dampfungskonstanten D ergeben nur einen geringen Fehleranteil, der niherungsweise vernachlas-
sigt werden kann.

Reib- und Rastdrehmomente bleiben in ihren Amplituden konstant und wirken im Leerlauf glei-
chermafen wie bei hohen Lastdrehmomenten oder hohen Drehzahlen. Ihr Einfluss auf die Rekon-
struktion ist gering und wird deshalb nicht niher betrachtet bzw. vernachléssigt. Wiirde allerdings
die Drehzahl einen Wert erreichen, dass die Kreisfrequenz des Rastdrehmoments Mg ~ sin(6-N,.-7)
in den Durchlassbereich der Eingangsfilter geldnge, wiirde ein Einfluss merkbar.

Fiir den Versuchsstand wurden vergleichbare Ergebnisse zur obigen Simulation erzielt, wobei vor
allem der Fehlerverlauf bei verschiedenen Lastdrehmomenten wichtig erscheint. In Abb. 5.20 ist
der Verlauf des Rekonstruktionsfehlers bei einem sinusformigen Verlauf des Lastdrehmoments
zu erkennen. Wichtig ist hier vor allem die Feststellung, dass der konstante Fehleranteil beim
Riickgang der Belastung auf M;, = ONm wieder den Ausgangswert erreicht. Der Fehlerverlauf
in Abb. 5.20 ist nicht exakt sinusformig wie der Sollwert der Belastung. Hierzu muss erwihnt
werden, dass die Belastung durch einen gekuppelten, drehmomentgeregelten Servomotor erzeugt
wurde (vgl. Kap. 8.2). Die Dynamik der Regelkreise beider Motoren sowie Sittigungseffekte er-
geben den erkennbaren Fehlerverlauf, wobei an dieser Stelle keine eindeutige Zuordnung zu ei-
nem bestimmten Fehlertyp gemacht werden soll. Dies miisste gesondert, abhiingig von den jeweils
verwendeten Motoren und Reglern, untersucht werden. Die beschriebene Wirkung der hoheren
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Abb. 5.20: Fehler an einem geregelt betriebenen Motor im Stillstand €2,,,,., = 0 %,
(Sollwertverlauf links, Messung rechts), T,, = 10ms

Stromamplituden auf die Rekonstruktion kann anhand dieser Abbildung nicht gezeigt werden, da
das deutlich erkennbare Rauschen, und damit das im Vergleich zur Simulation niedrigere Signal-
Rausch-Verhiiltnis, eine Bewertung hierzu ausschlief3t.

5.5 Moglichkeiten zur Fehlerkompensation bzw. Fehlerminimierung

5.5.1 Drehzahlabhangige Fehler
5.5.1.1 Kompensation der Fehler nach Kapitel 5.2.3 (Filterung):

Laut Kapitel 5.2.3 errechnet sich der Phasenfehler durch die Filterung zu:

Py = OpP1(Orei1) + PpP2(Drer2))
mit e = 412 §(t) —ct]
Brer = L12-0(t) —2- @t + Qpp1 (Brert )]

Grundsitzlich wire natiirlich die beste ,,Kompensationsmethode” die Fehlervermeidung bzw. in
diesem Fall eine Filterung ohne Phasenverschiebung. Dies ist nur mit betrichtlichem Aufwand
(z.B. [68]) moglich und wiirde, abhéngig von der Rechenleistung des DSPs, unter Umsténden eine
Erhohung der Abtastzeiten und damit eine Verschlechterung der Regelung bedingen (Echtzeitfi-
higkeit!).

Aus diesem Grund soll der Fehler durch die Filterung kompensiert werden. Eine Phasenkompen-
sation bei einem Filter erfolgt beispielsweise in 3 Stufen ([78], [128] u.a.):

1. Linearisierung eines nichtlinearen Phasenganges (z.B. durch Allpassfilterung)
2. Ermittlung der Eingangsfrequenz oder des Phasenversatzes

3. Korrektur des Phasenversatzes
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Da hier mehrere Filter parallel (Filter fiir die o- und die 3-Komponente des jeweiligen Stromraum-
zeigers) und in Reihe (Filterungen BP1 und BP2) wirken, ergibt sich der obige Gesamtfehler, und
es erscheint daher sinnvoll, nicht die Fehler jedes einzelnen Filters, sondern den Gesamtfehler zu
kompensieren. Wie in der Fehlergleichung erkennbar, ist hierzu die Kenntnis des Phasenganges
der Bandpassfilter BP1 und BP2, die Triigerkreisfrequenz ®¢ und der elektrische Winkel 9(¢) not-
wendig.

Wie bei der Herleitung des Rekonstruktionsverfahrens in Kapitel 4 sei angenommen, dass die
Drehzahl konstant ist oder sich nur sehr langsam innerhalb eines Abtastschrittes dndert. Damit gilt
fiir den elektrischen Winkel nidherungsweise:

5(2‘) =Q, -t mit Q. = konst., Vy=0

Mit dieser Annahme ergeben sich die Kreisfrequenzen in der Fehlergleichung (5.9) zu:

arell %[(2-§el—ﬁc)-t]:2-§e,—ac
ez = %[2.(QEZ—EC)'I+¢BP1(6rell)]:2'le—2'ac

Fiir kleine Drehzahlen gilt Q,; < ®c, und damit sind die obigen Kreisfrequenzen negativ. Dies hat
keinen Einfluss auf die Filterung, da positive wie negative Frequenzen gleichen Betrages gleiche
Amplituden- und Phasengiinge liefern.

Verschiebt man den Phasengang des jeweiligen Filters so, dass die Mittenfrequenz zur Frequenz
f = 0Hz verschoben wird, so wird die Abhiingigkeit der Phasengiinge von der Differenz zwischen
den Mittenfrequenzen fo gp1 = % und fo gp2 = 22% und der doppelten elektrischen Winkelge-
schwindigkeit 2 - Q,; in eine Abhingigkeit nur von der doppelten elektrischen Winkelgeschwin-
digkeit gewandelt. Die oben berechneten Kreisfrequenzen ergeben sich damit zu ®,.;; = ®,.;2 =
2-Q,;, und der Phasenfehler lisst sich wie folgt berechnen:

Osrx(Qu) = ©@ppi (arell)_+ ©BP2(Dyrer2)) B
= @pp1,vs(2- Qer) + QP2,vs(2 - Qer)

Der Index vs kennzeichnet hierbei die oben beschriebene Verschiebung der Mittenfrequenz auf die
Frequenz f =0Hz.

Die Phasengiinge der Filter konnen errechnet werden, und iiber eine Fehlertabelle (Look-Up-
Tabelle) oder eine analytische Funktion kann in Abhiingigkeit von 2 - Q,; eine Kompensation erfol-
gen, indem der Fehlerwert @pp(Q,;) dem rekonstruierten Winkel 2 - 9(¢) invers aufgeschaltet wird.
Diese Kompensation basiert auf der Annahme konstanter Drehzahlen bzw. Winkelgeschwindig-
keiten und wird nur in diesem Fall exakt sein (vgl. [32] u.a.). Die Genauigkeit der Kompensation
ist auBerdem abhingig von der rekonstruierten Drehzahl, da diese ja zur Kompensation zwingend
notwendig ist. Weitere und dhnliche Verfahren sind bereits aus der Literatur bekannt (z.B. [112],
[205]).

Allerdings ist bei dieser Art der Kompensation zu beachten, dass die Giite der Kompensation von
der Drehzahl abhiingt, die zur Kompensation genutzte Drehzahl aber aus dem rekonstruierten Win-
kelsignal errechnet wird. Es ergibt sich somit eine Riickkopplungsschleife, die einer gewissen Dy-
namik unterworfen ist. Eine Anpassung (Fitting) der Kompensationskurve (vgl. Abb. 5.21) am
realen Motor kann somit unter Umstinden erforderlich werden.
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Abb. 5.21: Gesamtfehler und Kompensation des Filterfehlers
bei gesteuertem und geregeltem Motor (Simulation)

5.5.1.2 Kompensation der Fehler nach Kapitel 5.2.4 (Abtastung):

Der Fehler durch die Abtastung entsteht dadurch, dass das Triagerstromsignal TISC (B(t),1) jeweils

die Reaktion des Motors auf das Trigerspannungssignal Ug(r) vor einem Abtastschritt ist. Die
Transformationen mit der Kreisfrequenz ®¢ sind somit um einen Abtastschritt falsch.
Dieser Fehler kann recht leicht kompensiert werden, indem das Trédgersignal und die Transfor-
mationsgleichungen zeitlich aufeinander abgestimmt werden, also um einen Abtastschritt versetzt
werden. Die Abweichung b) (vgl. GI. (5.8)) verschwindet unter dieser Voraussetzung.

5.5.1.3 Kompensation der Fehler nach Kapitel 5.2.5 (Regelung):

Wie in Kapitel 5.2.5 und Anhang A.5 gezeigt, ist der Fehler, der durch Regelung erzeugt wird,
abhingig von den konstanten Werten der Stromrichtertotzeit 7; = Ty = 50 us und der Trigerkreis-
frequenz ¢ = 27 - 1 kHz sowie von der elektrischen Winkelgeschwindigkeit Q,;(z) des Rotors.
Der Rekonstruktionsfehler Abweichung ¢) (vgl. Gl. (5.8)) durch die Regelung errechnet sich nach
Anhang A.5 und den Gln. (5.5), (5.6) und (5.9) zu:

1 . — .
QRegler = arctan(—) mit Ay =T; (Qo — O¢) (2T (Qo — B¢)* + 1)

Ay
Fiir die Moglichkeit einer Kompensation ist die Komplexitit des Fehlerverlaufs iiber der mechani-
schen Winkelgeschwindigkeit Q,,,..;, = %—jl wichtig. Dieser stellt sich wie in Abb. 5.22 dar. Da der

Fehlerverlauf abhiingig von der Drehzahl ist, konnte eine Kompensation mit Hilfe einer Tabelle
erfolgen. Zu beachten ist hier, wie in Kapitel 5.5.1.1, dass hierbei eine Riickkopplung auf das Re-
konstruktionssignal entsteht und gegebenenfalls eine Korrektur des im nicht riickgekoppelten Fall
gemessenen Verlaufs erfolgen muss.

5.5.2 Minimierung der positionsabhangigen Fehler

Wie in Kapitel 5.3 gezeigt wurde, ergibt sich am Versuchsstand (vgl. Kap. 8) eine Abhingigkeit
zwischen dem Rekonstruktionsfehler AY(¢) und dem elektrischen Rotorwinkel 9(¢). Diese Ab-
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Abb. 5.22: Reglerfehler (Simulation) in Abhédngigkeit von der mechanischen Drehzahl
(Afp1/BP2 = 400H2)

hingigkeit kann zur Kompensation genutzt werden. Erschwerend wirkt sich aber aus, dass der
positionsabhingige Fehler mit der Drehrichtung variiert (vgl. Abb. 5.8). Somit ist eine Drehrich-
tungserkennung erforderlich.

In der Literatur (z.B. [7], [50], [82], [163], [204], [214]) sind diese Fehler beschrieben, und es
wird meist eine Kompensation nach Abb. 5.23 vorgeschlagen (u.a [50], [204]), die eine inverse
Fehleraufschaltung iiber den rekonstruierten Winkel darstellt.

I;,(8()) O atan ﬁ
Zénrier

Winkelberechnung

| b Y

[Kk 1/2
- oVl k 4—44—‘

Kompensation der positionsabhangigen Fehler

50

Abb. 5.23: Minimierung der positionsabhiingigen Fehler, Moglichkeit 1

Nachteilig hierbei ist, dass bei Drehzahl- und Drehrichtungsénderung aufgrund der Riickkopplung
ein Einschwingvorgang erzeugt wird (vgl. [31] bis [33] u.a.), der zu Instabilitit des kompensier-
ten Signals fiihren kann. Diese transienten Vorgénge erschweren die Verwendung des Signals in
einem Regelkreis und schrinken die Verwendungsmoglichkeiten entsprechend ein (vgl. [32]). In
[31] wird zur Verbesserung ein zusétzlicher Beobachter fiir die Stromgrundwelle vorgeschlagen,
der aber wiederum die Nachteile eines Beobachters laut Kapitel 2.3 in sich birgt. Zudem wird diese
Kompensation dadurch erschwert, dass fiir die Riickkopplung die entsprechenden Parameter (Am-
plitude Ik, Phase (o) fiir die jeweilige Harmonische der Ordnung k gefunden werden miissen.
Erfahrungsgemil benotigt die Einstellung einer solchen Kompensation einige Zeit, da dies eine
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iterative Anpassung erfordert. Uber eine Analyse der Harmonischen kdnnen zuerst Startparame-
ter fiir die Kompensation gewonnen werden, welche dann am laufenden Motor iterativ verbessert
werden miissen. Da sich die Anderung eines jeden Parameters auf die gesamte Kompensation
auswirkt, konnen in jedem Iterationsschritt nur kleine Anderungen vorgenommen werden. In der
Praxis hat sich gezeigt, dass dies einen gewissen Zeitaufwand erfordert.

Eine weitere Moglichkeit besteht in der Verwendung einer Tabellenkorrektur (Look-Up-Tabelle).
Diese ist auch aus der Literatur bekannt (vgl. [204] u.a.) und weist als Vorteil gegeniiber der inver-
sen Riickfiihrung auf, dass keine Einschwingvorginge erzeugt werden. Prinzipiell sind hier zwei
Moglichkeiten denkbar, die in den Abbildungen 5.24 und 5.25 dargestellt sind. Allerdings kann
auch hier die Anderung der Drehrichtung einen Fehler wihrend des Ubergangs von einer Richtung
auf die andere erzeugen, wie Abb. 5.27 (rechts) zeigt.

SY0) 29(f)
>

I,,(8() atan 1
. 20,0 > 0 [ >{Adw
Winkelberechnung |_|_
<0 P> \%M

Kompensation des positionsabhangigen Fehlers

\ 4
A 4

Abb. 5.24: Minimierung der positionsabhingigen Fehler, Moglichkeit 2

* 20,0 > 0 > Afw

L §@) 29(7)

17, (3(1)) atan 1 || —>
Zéﬂr;er < 0 _> WM

Winkelberechnung Kompensation des positionsabhangigen Fehlers

v
v

Abb. 5.25: Minimierung der positionsabhéingigen Fehler, Moglichkeit 3

Wie in Kapitel 5.3 gezeigt wurde, weisen positionsabhéngige Fehler eine periodische Abhingig-
keit vom elektrischen Winkel 0(¢) auf, der einer Polteilung T entspricht. Diese Periodizitit kann zur
Kompensation genutzt werden, da auch das Rekonstruktionsverfahren nur den elektrischen Win-
kel ¥ erkennt. Der mechanische Winkel y wird dann inkrementell iiber einen Zihler (n-Zahler, vgl.
Kap. 4.3.5.2) errechnet. Verfahrensbedingt steigt oder fillt der Zahlerwert mit jedem halben elek-
trischen Winkel % In Abb. 5.26 ist diese Abhingigkeit des Fehlers Ay vom halben elektrischen
Winkel erkennbar, und somit kann der erwihnte Zahlerwert zur Kompensation genutzt werden.
Der Fehler ist zudem drehrichtungsabhéngig, wie in den Abbildungen 5.18 und 5.26 zu erkennen
ist. Eine Tabellenkorrektur erfordert also auch die Bestimmung der Drehrichtung. Neben diesen
Abhingigkeiten ,,im Kleinen” ist auch noch eine Abhingigkeit ,,im GroBen” in Form eines Exzen-
trizititsfehler in Abb. 5.18 als Uberlagerung zu erkennen.
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Um die Auswirkungen von Totzeiteffekten der Stromrichter zu minimieren, wurden Methoden zur
Totzeitkompensation entwickelt. Diese sind als einfache Korrekturen der Sollwert-Eingangssignale
des Stromrichters (vgl. [94], [156]), durch schaltungstechnische Methoden in der Hardware der
Briickensteuerungen oder durch aufwendige zusitzliche hard- oder softwarebasierte Methoden
realisierbar (u.a. [75], [159], [163], [206]).

Die Anzahl der Stiitzpunkte von Korrekturtabellen und die Verwendung einer Interpolation zwi-
schen den Werten ist anwendungsspezifisch und hédngt von der gewiinschten Genauigkeit, der
Komplexitit des Fehlerverlaufs, der Abtastzeit, der Rechenleistung des Mikroprozessors und vom
vorhandenen Speicherplatz ab. Unter Umstdnden kann bereits eine analytische Fehlerfunktion an-
nehmbare Kompensationsergebnisse liefern. Dies gilt vor allem fiir relativ einfache Fehlerverlédufe.
Als Schwierigkeit bei allen genannten Kompensationsmoglichkeiten ist die Erkennung des Start-
winkels beim Einschalten und die Ermittlung der Drehrichtung zu erwéhnen. Es ist zu beachten,
dass auch bei der inversen Fehleraufschaltung nach Abb. 5.23 eine Drehrichtungsabhingigkeit vor-
handen ist, diese wurde aber der Ubersichtlichkeit halber nicht gezeichnet. Die Auswirkung dieser
Abhiingigkeit ist in Abb. 5.27 (links) zu sehen, da sich der positionsabhéngige Fehler bei Anderung
der Drehrichtung @ndert und der Drehrichtungswechsel einen Fehleroffset erzeugt.

Fiir die Ermittlung des Startwinkels kann die Einpriagung eines definierten Spannungsraumzeigers
dienen. Diese MaBnahme kann zu einer Rotorbewegung fithren und deshalb in der Praxis nicht
erlaubt sein. In diesem Fall sind andere Methoden zur Startwinkelerkennung, wie zum Beispiel bei
[38] oder [215], anzuwenden.

0 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ -0.03~
-0.005 -0.035
5 -0.01 = -0.04f
© i)
g g
> >
< _o.015} <1 -0.045
-0.02f -0.05
—0.025— L L L L L —0.0554 L L L L L
-15 -14 -13 -12 -11 -10 -5 -4 -3 -2 -1 0
2v/t 2v/t

Abb. 5.26: Abhingigkeit des Fehlers von der halben Polteilung £ = Y bei Quech = +2 % (links)
und Q,,0cn = —2 % (rechts), geregelter Motor im Leerlauf

Eine Ermittlung der Drehrichtung aus dem Rekonstruktionssignal ist nicht trivial, da neben den sta-
tiondren drehzahl- und positionsabhédngigen Fehlern auch transiente Fehler (Einschwingvorgéinge
der Filter und der Regler) und Rauscheffekte auf die Rekonstruktion wirken. All diese Effekte
sollten einen moglichst geringen Einfluss auf das Ermittlungsverfahren zeigen, wobei ein gewis-
ser Einfluss vermutlich nicht ganz ausgeschlossen werden kann. Als einfachste Moglichkeit ist hier
die Differentiation des rekonstruierten Winkels ¥, (¢) mit nachfolgender Gléttung und Vorzeichen-
erkennung zu nennen.
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Abb. 5.27: Kompensationsverfahren bei .., = 0.8 %
Moglichkeit 1 (links), Moglichkeit 3 (rechts)

5.5.3 Minimierung der drehmomentabhéangigen Fehler

Drehmomentabhingige Fehler werden durch den Anstieg der Steuerstromanteile bei zunehmen-
dem inneren Drehmoment M}, erzeugt. Die Steuerstromanteile im Signal Igpl nehmen zu und
erzeugen eine dem gewiinschten Signal iiberlagerte Schwingung.

Abhilfe gegen diese Fehlerquelle schafft beispielsweise eine restriktivere Auslegung der Eingangs-
filter, um eine hohere Sperrbandddmpfung zu erzielen und damit die Steuerstromanteile stirker zu
beddmpfen. Fiir die Auslegung dieser Filter sind weiterhin die in Kapitel 4.4 formulierten Eigen-
schaften giiltig. Eine einfache Realisierungsmoglichkeit bietet eine Reihenschaltung der Band-
passfilter nach Kapitel 4.4 bzw. Kapitel A.3. Dies soll im Folgenden betrachtet werden.

Bei einer Reihenschaltung von zwei Filtern mit den Amplitudengéngen A;(®) = App;(®) und
Az(®) = Appi(®) sowie den Phasengingen @ (®) = @pp1(®) und @, (®) = @pp; () ergibt sich
gemil} der Systemtheorie fiir das resultierende Filter:

Ages(®) = Aj(0)-Az2(w) = A%;Pl((‘))
Pges(®) = 01(0) +M2(0) = 2-¢ppi(®)

Die Verdopplung des Phasenganges wirkt sich natiirlich wieder auf die drehzahlabhingigen Fehler
nach Kapitel 5.2.3 aus, und die Kompensation nach Kapitel 5.5.1.1 muss entsprechend angepasst
werden. Durch die stirkere Sperrbanddampfung werden aber hohe Steuerstromamplituden so stark
beddampft, dass der Drehmomenteinfluss auf die Rekonstruktion vernachléssigt werden kann.

Drehmomentabhingige Fehler, die durch Sittigung oder nichtlineare Effekte im Stromrichter ent-
stehen, konnen nicht durch Optimierung der Filter kompensiert werden. Die Abhingigkeit des
Drehmoments vom Strom in den Motorwicklungen (vgl. Kap. 3.7) kann aber genutzt werden, um
diese Fehler zu kompensieren (vgl. [203], [205]). Hier wiren die gleichen Ansitze wie in Kapitel
5.5.2 denkbar: Korrektur iiber algebraische Gleichung oder iiber Tabellen.

Allerdings muss bei der Verwendung der rotorfesten Strome iy und i, beachtet werden, dass diese
aus einer Transformation mit dem Rotorwinkel hervorgehen. Mit Hilfe von GI. (3.7) ergibt sich

66



5.5 Moglichkeiten zur Fehlerkompensation bzw. Fehlerminimierung

aus GI. (3.37) folgende Formel fiir das innere Motordrehmoment (die zeitliche Abhidngigkeit ist
nicht explizit angegeben):

My = 3-NeS{P Y = 3 Nes (Wi = Vi)
= 3N, [Wo-ig+ (La—Ly) ia-ig)
= 3Ny (Wa-ig— Vp-ic) (5.14)
= %-N,-[3-L2-cos(219)-ia-iB—%-Lz-sin(Zﬁ)-(i(zx—ié)

By (cos(9) - i — sin(®) - )]

Im Fall einer sensorlosen Losung wiirde das Drehmoment mit dem rekonstruierten elektrischen
Winkel 9, berechnet, der ja fehlerbehaftet ist. Das bedeutet aber auch, dass die Kompensation
mit Hilfe eines Parameters erfolgt, der durch die Kompensation verbessert werden soll. Es ergibt
sich somit eine Riickkopplung in der Kompensation, die einer gewissen Dynamik unterworfen
ist. Wird zudem der sensorlose Regelkreis geschlossen, werden hier ebenfalls dynamische Effekte
durch die Kompensation entstehen.

Die Verwendung eines Lastdrehmomentbeobachters konnte Abhilfe schaffen, allerdings muss be-
achtet werden, dass das Streckenmodell entsprechend genau vorliegt und keine Rekonstruktions-
signale verwendet werden, da diese drehmomentabhiingige Fehler aufweisen.

5.5.4 Bemerkungen zur Fehlerkompensation

Je nach Aufwand fiir die jeweilige Kompensationsmethode wird auch der Erfolg ausfallen. Al-
lerdings muss immer beachtet werden, dass nur die statorfesten Strome und die rekonstruierten
Signale zur Kompensation zur Verfiigung stehen. Es werden also immer die zu kompensieren-
den Signale mit Hilfe von sich selbst verbessert. Thermische Effekte, die im Rahmen dieser Ar-
beit nicht untersucht wurden, konnen ebenfalls eine Rolle spielen, da sich durch Stromwérme die
Kompensationskurven verdndern konnen. Neuronale Verfahren (vgl. [197] u.a.) zur Kompensation
versprechen hier die besten Ergebnisse.

Ebenfalls beachtet werden muss, dass diese Kompensationsmethoden auch auf die sensorlose Re-
gelung einen Einfluss haben, wenn der oder die Regelkreis(e) geschlossen werden. Hierbei entsteht
eine Riickkopplung der kompensierten Signale, die, je nach Reglerparameter, eine gewisse dyna-
mische und stationire Verdnderung der Kompensationskurven hervorrufen kann. Zur Verbesserung
konnen hier nur iterative oder adaptive Verfahren dienen, die an den jeweiligen Antrieb angepasst
sind. Welcher Aufwand in die Kompensation gesteckt werden soll, hiangt von der jeweiligen An-
wendung ab. Unter Umstédnden ist eine Kompensation nicht notwendig, da die erzielte Genauigkeit
durchaus ausreicht.

Alle an der Motorwelle angeschlossenen Anlagen und Gerite haben einen Einfluss iiber das Dreh-
moment auf die Rekonstruktion und damit auch auf die Kompensation. Bekannte Periodizititen,
vor allem des Drehmoments, sollten nach Mdéglichkeit bereits in die Kompensation mit einflieBen.

AbschlieBend sei noch bemerkt, dass alle vorgestellten Kompensationsmethoden Vorschlige zur
Fehlerkompensation sind, die sich in dhnlicher Weise auch in der Literatur wiederfinden (z.B. [5],
[204]) und nur der Verbesserung der Genauigkeit der Rekonstruktion dienen. Da alle Vorschlige
nur durch sukzessive Verbesserung und Anpassung an die jeweilige Anwendung eine Wirkung
zeigen (vgl. Kap. 5.5.2), wurde in den Versuchen zur sensorlosen Regelung auf eine Kompensation
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5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur Kompensation

verzichtet. Dies gilt vor allem fiir positionsabhiingige Fehler, da diese geritespezifisch (Motor,
Stromrichter) sind und nur schwer im Vorfeld ermittelt werden konnen.
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6 Steuerungsmoglichkeiten von Hybridschrittmotoren

6.1 Einfihrung

Zur Verdeutlichung der Moglichkeiten und Anwendungsfelder einer Winkelrekonstruktion sind
in diesem Kapitel kurz die verschiedenen Steuerverfahren fiir Schrittmotoren beschrieben. Neben
verschiedenen Schrittbetriebsarten (Voll-, Halb- und Mikroschrittbetrieb) ohne und mit Phasen-
stromregelung wird auch eine feldorientierte Regelung des Hybridschrittmotors dargestellt und
eine mogliche Reglerauslegung hergeleitet. Zum Abschluss des Kapitels erfolgt eine Bewertung
der verschiedenen Methoden.

Gegenstand der Untersuchungen war ein 3-Phasen-Hybridschrittmotor der Firma Berger Lahr (vgl.
Kap. 8), der an einem Frequenzumrichter betrieben wurde. Aus diesem Grund wird nur dieser
Schrittmotortyp bei bipolarer Ansteuerung betrachtet. Auf die Darstellung unipolarer und anders-
phasiger Schrittmotorsteuerverfahren sowie linearer Schrittmotoren wird verzichtet und auf die
einschlagige Literatur verwiesen ([114], [165], [170], [194] u.a.).

6.2 Gesteuerter Betrieb

6.2.1 Allgemeines

In Kapitel 3 wird der Hybridschrittmotor als Synchron-Schenkelpolmotor betrachtet. Dieser Mo-
tortyp ist eine Drehfeldmaschine und wird iiblicherweise nur im geregelten Betrieb, z.B. als Ser-
vomotor zur Winkelpositionierung, verwendet. Es stellt sich nun die Frage, was der Unterschied
zwischen einem gewohnlichen Synchron-Schenkelpolmotor und einem Schrittmotor ist. Hierzu
wird der Schrittmotor folgendermafen definiert:

Definition:

Ein Schrittmotor ist ein Elektromotor, der durch seine Konstruktion im Zusammenwirken mit einer
elektronischen Ansteuereinheit in der Lage ist, digitale elektrische Signale in mechanische Dreh-
winkel umzuformen (vgl. [153]).

Laut dieser Definition ist der Schrittmotor ein Positionierantrieb, dessen Bewegungsinformation in
Digitalsignalen kodiert ist. Um eine eindeutige Bewegung zu erhalten, miissen die Informationen
iiber Drehzahl, Drehrichtung und Schrittanzahl digital dargestellt werden. Ublicherweise erfolgt
dies anhand einer Puls-Richtung-Schnittstelle (vgl. [54], [195], [216]).

Diese Puls-Richtung-Schnittstelle wird technisch iiber zwei Digitaleinginge (z.B. TTL) an der
Schrittmotorsteuerung realisiert. Wie der Name bereits sagt, kann am Richtungseingang die Dreh-
richtung gewihlt werden. Am Pulseingang ist es iiber die Anzahl und Frequenz (Schrittfrequenz
fs) der Pulse moglich, die zuriickzulegenden Winkelschritte und die Drehzahl vorzugeben. Moder-
ne Schrittmotorantriebe verfiigen schon iiber Bus-Schnittstellen (z.B. CAN, Profibus, etc.), iiber
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6 Steuerungsmoglichkeiten von Hybridschrittmotoren

die die entsprechende Bewegungsinformation von einem iibergeordneten Automatisierungssystem
ibertragen werden kann.

6.2.2 Schrittbetrieb
6.2.2.1 Kontinuierlicher Betrieb und Beschaltung

Wenn nun die Bewegungsinformation (Drehrichtung, Schrittfrequenz fg bzw. Drehzahl und Schritt-
anzahl) an der Schrittmotorsteuerung anliegt, muss diese Information in eine Rotorbewegung um-
geformt werden. Hierzu wird eine Definition des statorfesten Koordinatensystems (vgl. Kap. 3.4)
nach Abb. 6.1 verwendet. Als a-Achse dient hier die Phase A.

B

O
(]
&
Q

% ;

Phase A

Abb. 6.1: Statorfestes Koordinatensystem beim 3-phasigen Motor in Dreieckschaltung

Die Dreieckschaltung der Phasen (vgl. Abb. 6.1) wird bei der bipolaren Ansteuerung gerne ver-
wendet, da hier durch die jeweils inaktiven Phasen eine zusitzliche Ddmpfung in das System ein-
gebracht wird. Bei Sternschaltung ist dies nicht gegeben, da hier in den unbestromten Phasen keine
dimpfenden Ausgleichsstrome flieBen konnen.

| L
3t I | A

R —

Abb. 6.2: Bipolare Ansteuerung in Dreieckschaltung

Zum einfacheren Verstidndnis wird nachfolgend der Motor im Leerlauf betrieben, d.h. es ist keine
duBere Belastung (z.B. Drehmomente durch Last, Reibung, Rastung, etc.) vorhanden. Der statische
Lastwinkel ergibt sich somit zu Null (B = Orad, vgl. Kap. A.7).

Im stationdren Betrieb werden sich die Raumzeiger der entsprechenden Groflen entsprechend Ab-
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6.2 Gesteuerter Betrieb

Abb. 6.3: Raumzeiger bei kontinuierlicher Drehung mit X € {U,I, ¥}

bildung 6.3 einstellen. Voraussetzung hierfiir ist allerdings die Moglichkeit einer kontinuierlichen
Speisung der Phasen nach folgender Gleichung:

+e/% =T - {cos(@,;) + j sin(§,)}
{cos(D,;) - e/ + cos (P, — 120°) - /120"  cos (G, — 240°) - £/2407}

= Ua(@,)- ¢ + Us(@,) ¢/ + Uc(g,) /> (6.1)
mit 0, =0+p und @€ [0,2n

Uls —

| )

Schaltungstechnisch bedeutet dies, dass fiir jede Phase der Wertebereich Uy p/c € [—U,U] iiber
zum Beispiel einen Wechselrichter (vgl. Abb. 6.2) ermoglicht wird. Die Raumzeiger fiir den Strom
und den Fluss stellen sich entsprechend den Motorparametern ein (vgl. Kap. 3 und A.1).

6.2.2.2 Vollschrittbetrieb

Eine wesentliche Vereinfachung der Beschaltung ergibt sich, wenn man nur die volle Zwischen-
kreisspannung Uzy g an den Phasen anlegt. Somit sind nur die Spannungswerte

Uy /B/C € [Uzwk;0V; —Uzwk| mdglich, wobei sich die Werte fiir die Strome und die Fliisse aus den
jeweiligen Motorparametern ergeben. Diese Vorgehensweise entspricht einer Diskretisierung von
Gl. (6.1), wobei der Winkel ¢@,; und damit der elektrische Rotorwinkel O nur noch Schrittwinkel
o5 von 60° bzw. % ausfiihrt (bipolare Ansteuerung; unipolare Ansteuerung: os = 120° bzw. 27”).
Diese Betriebsart nennt man Vollschrittbetrieb. Es gilt:

UF=U(@,)-¢/®  mit §,=k F+¢up
und k=0,1,... (Schrittzahl)
@10 =0  (l-aus-3-Betrieb )
Q0 =% (2-aus-3-Betrieb )
Wie in der obigen Gleichung dargestellt, sind beim bipolaren Vollschrittbetrieb zwei Varianten
moglich (vgl. [165], [114], etc.):

e [-aus-3-Betrieb: Es ist jeweils nur eine Phase bestromt.
Folgende diskrete Winkelpositionen des elektrischen Winkels werden erreicht:
O =k-Z=k-0s-N, mitk=0,1,2,3,4,5
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6 Steuerungsmoglichkeiten von Hybridschrittmotoren

e 2-aus-3-Betrieb: Es sind 2 Phasen bestromt.
Folgende diskrete Winkelpositionen des elektrischen Winkels werden erreicht:
¢y =k Z+5=kas-N.+% mitk=0,1,2,3,4,5

Takt und Raumzeigerposition

;_|1|_|2ﬂ3ﬂ4ﬂ5ﬂ6ﬂ1

Q"
UB,no
L o =

UC no
o =

Abb. 6.4: 2-aus-3-Vollschrittbetrieb - Raumzeigerpositionen und Bestromung
_ Uypic
- UZWK)

Ny =1, Up/B/C 0o

Schaltungstechnisch ist der Vollschrittbetrieb durch einfache Schaltelemente (Schalttransistoren,
MOSFETs, IGBTs, etc.) realisierbar.

Die Bestromung zweier Phasen hat den Vorteil, dass sich ein um den Faktor \/3 héherer Strom und
damit ein entsprechend hoheres Drehmoment Mj;; am Motor einstellt. Der Versatz von ¢ beim 2-
aus-3-Betrieb ist durch die Uberlagerung der Spannungsraumzeiger der beiden bestromten Phasen
erkldrbar. Der resultierende Raumzeiger ergibt sich aus der Linearkombination der beiden Phasen-
raumzeiger. Da die Betrige dieser Phasenraumzeiger gleich grof3 sind und beide Raumzeiger den
Schrittwinkel og (bei N, = 1) aufspannen, ergibt sich ein Versatz des resultierenden Raumzeigers
um den halben Schrittwinkel a5/2 = %.

Bisher wurde der Einfachheit halber ein zweipoliger Motor betrachtet (N, = 1). Hier entspricht
der elektrische Winkel 0 dem mechanischen Winkel y. Handelsiibliche Schrittmotoren werden mit
wesentlich hoheren Polzahlen (z.B. 100, d.h. N, = 50) gefertigt, und die mechanischen Winkel y
und Schrittwinkel o sind entsprechend kleiner:

mech. Winkel Schrittwinkel
—_ 0 _%,—-B . 360°  _  2x;
V=N, TN Os =N 2-ms ~ N, 2-ms

Bei der Positionierung muss immer auch die duflere Belastung und der damit verbundene Lastwin-
kel B beachtet werden. Niheres hierzu wird in Kapitel 6.2.4 behandelt.

6.2.2.3 Halbschrittbetrieb

Der Halbschrittbetrieb ergibt sich aus der Kombination der beiden Varianten des Vollschrittbe-
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6.2 Gesteuerter Betrieb

triebs, wobei folgende diskrete Winkelpositionen innerhalb einer elektrischen Umdrehung (d.h.
einer Polteilung) erreicht werden:

Gu =k Z=k-0s-N, mit k=0,1,..,11

Wie der Name bereits sagt, halbiert sich der Schrittwinkel oig beim Halbschrittbetrieb, und es kon-
nen gegeniiber dem Vollschrittbetrieb doppelt so viele Winkelpositionen angesteuert werden. Zu

Takt und Raumzeigerposition
1.2 3 4 5 6_7 8 9 10 11_12 1 2

1
Pl 0
0,
S| 2 et s L— T
<0 o

;041—\_\—,7

o)
_17 Il Il Il Il Il Il Il Il Il Il Il Il Il ]

10

Abb. 6.5: Halbschrittbetrieb - Raumzeigerpositionen und Bestromung
e
Uzwk )

Ny =1, UA/B/C,no =

beachten ist bei dieser Betriebsart, dass sich die resultierenden Spannungen abhingig von der An-
zahl der bestromten Phasen dndert (Bemerkung: Bei zwei bestromten Phasen ergibt sich eine resul-
tierende Spannung von U=13- Uzwk). Dies bedeutet, dass das erzeugte Drehmoment ebenfalls
eine Winkelabhéngigkeit aufweist. In Abb. 6.5 ist dies durch die unterschiedlichen Raumzeiger-
langen angedeutet.

6.2.2.4 Mikroschrittbetrieb

Werden noch kleinere Schrittwinkel gefordert, so kann einerseits konstruktiv die Polpaarzahl N,
des Motors erhoht oder, falls dies fertigungstechnisch nicht moglich ist, auf den Mikroschrittbe-
trieb iibergegangen werden.

Beim Mikroschrittbetrieb wird die Quantisierung der Eingangsspannungen kleiner. Es findet also
eine Anniherung der Phasenspannungen an den kontinuierlichen Betrieb nach GI. (6.1) statt. Die
Spannungswerte der Phasen Uy /p/c ergeben sich somit an den jeweiligen Winkelpositionen nach
der folgender Gleichung (vgl. Gl. (6.1)):

Of = U-e/% =0 {cos(@) +Jsin(@,)}
U - {cos(@,;) - /0 + cos(@,; — 120°) - e/ 120° 4 cos(@,; — 240°) - £/240°}
= Ua(@.)-¢/® + Up(@,) ¢/ + Uc(®,)-e** (6.2)
mit Q,=k-Z=k-os-N, k=0,1,...,N—1
N: Anzahl der Mikroschritte pro Polteilung
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6 Steuerungsmoglichkeiten von Hybridschrittmotoren

Um hierbei den Aufwand zu reduzieren, geben Schrittmotorhersteller gewohnlich feste Schrittzah-
len fiir den Mikroschrittbetrieb an (bis ca. 100000 Schritte pro Umdrehung).

Takt und Raumzeigerposition

1“2Il 3I| 4“5I| 6“ 7n 8I| 9“111 ’|12n1ii14n15 1i171s ﬁzﬁwzns

Noms s
@ S
a Dm()1’_,—’_'_l_'_“_\_‘—\_\_\_\—_—,_’_l_,—”

oo
o 2
o

20
S0 ﬂ
=) ik
16
Abb. 6.6: Mikroschrittbetrieb - Raumzeigerpositionen und Bestromung fiir 20 Mikroschritte pro
. U,
Polteilung (N, = 1, Up/p/cno = 1)

Die Werte fiir die Phasenspannungen werden in Tabellen abgelegt, und — z.B. iiber eine PWM-
Steuerung — erzeugt die Leistungselektronik die entsprechenden Spannungen am Schrittmotor.
Vorteilhaft beim Mikroschrittbetrieb erweisen sich auch die verbesserte Laufruhe und die geringe-
ren Gerdusche, die durch die Annidherung an den kontinuierlichen Betrieb entstehen.

6.2.3 Steuerungsarten der elektrischen GroBen

Zu den Schrittbetriebsarten soll nicht unerwiéhnt bleiben, dass neben der reinen Spannungssteue-
rung, die im Kapitel 6.2.2 betrachtet wurde, noch andere Steuerungsarten fiir die elektrischen Gro-
Ben, vor allem den Strom, iiblich sind. Die nachfolgenden Betrachtungen basieren im wesentlichen
auf [170].

Die Spannungssteuerung ist die kostengiinstigste Variante, da nur eine Konstantspannungsquelle
benotigt wird. Hinsichtlich der Dynamik des Antriebs ist man somit von dieser eingepréagten Span-
nung Uy abhéngig. Eine Verdnderung der Strom- und somit der Drehmomentdynamik ist durch die
Beschaltung mit einem ohmschen Vorwiderstand Ry moglich.

. Lpnase

= Stromanstiegszeitkonstante
R+ Ry

Ty

Uber den Vorwiderstand Ry kann auf einfache und kostengiinstige Weise die Stromdynamik
verbessert werden. Der stationdre Wert des Stromes Iy wird somit schneller erreicht (Stroman-
stiegszeitkonstante: Ty < Tp = %). Allerdings bedingt dies Stromwérmeverluste (Pyers =
I’ (R+ Ry)) und kann damit nur fiir relativ kleine Leistungen und kleine Frequenzerhohungen
verwendet werden. Eine zusitzliche Variante ist die Beschaltung mit einem zur Phasenwicklung
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6.2 Gesteuerter Betrieb

parallelen Kondensator Cp. Dieser Kondensator erzeugt wihrend des Schaltvorgangs eine kurz-
fristige Spannungserh6hung an der Wicklung und damit einen steileren Verlauf des Phasenstroms
(vgl. Abb. 6.7). Trotz der recht guten Frequenzerh6hung kann auch diese Variante nur bei klei-
nen Leistungen angewandt werden, da im Vorwiderstand Ry die bereits erwéhnten Wirmeverluste
entstehen.

21 L [
0 2
TT~u-=2.u,
Bilevel-Steuerung
_— mit R, und CP
— ol . -1
mit RV
(Zeitkonst. = ‘CV)
\Ohne RV
(Zeitkonst. = ro)
0 o o~ ‘ ‘
0 W t 0 o t

Abb. 6.7: Stromverlauf bei Beschaltung mit Abb. 6.8: Stromverlauf bei Bilevel-Betrieb
Vorwiderstand Ry und Parallelkon-
densator Cp

Eine weitere Verbesserung stellt der sogenannte Bilevel-Betrieb dar (vgl. Abb. 6.8). Dieser be-
ruht auf dem gleichen Effekt wie die Verwendung eines Parallelkondensators, indem man wih-
rend des Schaltvorgangs das Spannungsniveau erhoht (U; — U, > Up) und damit einen steileren
Stromanstieg erzielt. Allerdings wird hier eine zusitzliche Spannungsquelle verwendet, die beim
Weiterschalten zugeschaltet und nach einer auf die Motorparameter abgestimmten Zeit wieder ab-
geschaltet wird. Der Bilevel-Betrieb erlaubt eine sehr gute Frequenzerh6hung und arbeitet verlust-
arm. Fiir den zusitzlichen Schaltungsaufwand und die zweite Spannungsquelle miissen allerdings
Mehrkosten in Kauf genommen werden.

Die hochwertigste Moglichkeit zur Schrittmotorsteuerung ist die Regelung der Stréme in den Pha-
senwicklungen. Die einfachere, weil kostengiinstigere Variante ist die Chopper-Steuerung, die
vorwiegend bei bipolar angesteuerten Wicklungen verwendet wird und einer Zweipunkt-Regelung
entspricht. Wie beim Bilevel-Betrieb wird eine hohe Spannung (,,Chopperspannung”) verwendet
um die Stromanstiegszeit niedrig zu halten. Um nun den Motor thermisch nicht zu {iberlasten, wird
bei der Chopper-Steuerung nicht die Phasenspannung abgesenkt, sondern der Phasenstrom auf
einen vertriglichen Sollwert geregelt. Die Zweipunkt-Regelung schaltet abhéngig von den Strom-
grenzen I, und I, die Spannung an den Wicklungen so zu oder ab, dass der Wicklungsstrom
innerhalb dieser Grenzen bleibt (vgl. Abb. 6.9). Liegen diese Grenzwerte nahe beieinander, so
kann der Phasenstrom als anndhernd konstant angenommen werden. Diese Variante ist zwar die
teuerste der bisher erwihnten Steuerungsarten fiir den Strom, bietet aber den Vorteil, dass sehr
hohe Schaltfrequenzen moglich sind (fs bis ca. 40kHz), kaum Zusatzverluste im Leistungskreis
auftreten und die Leistungselektronik nicht verdndert werden muss.

Die Verbesserungen durch die beschriebenen Stromsteuerungen sind in der Abb. 6.10 zu sehen
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Abb. 6.9: Stromverlauf bei Chopperbetrieb Abb. 6.10: Qualitative Drehmomentkennlinie
bei den verschiedenen Stromsteuer-
arten

(vgl. [170] u.a.). Will man eine weitere Verbesserung der Schaltvorginge erzielen, so kommt nur
eine kontinuierliche Phasenstromregelung in Frage. Hierzu werden allerdings Mikroprozessoren
oder Digitale Signalprozessoren bendtigt, die wesentlich teurer sind als die bisher erwihnten Mog-
lichkeiten. Dies ist nur dann sinnvoll, wenn diese Mikroprozessoren zusitzlich zur Anbindung an
die Automatisierungsperipherie bzw. zur Bedienung bendtigt werden. Die beste Performance ist
hier der feldorientierten Stromregelung zuzuordnen, wozu allerdings der Rotorwinkel erforderlich
ist. Der Rotorwinkel muss gemessen werden (vgl. Kap. 6.3.1.3) oder kann iiber Rekonstruktion
gewonnen werden, wie in den vorigen Kapiteln gezeigt wurde.

6.2.4 Eigenschaften des Schrittmotors im Schrittbetrieb

Zuerst soll das statische Drehmomentverhalten niher beschrieben werden. Der Einfachheit hal-
ber wird ein 2-poliger Motor mit permanentmagnetisch erregtem Rotor angenommen (d.h. N, = 1).
Wird dieser Motor entsprechend bestromt, so stellt sich ein Statormagnetfeld ein, das ebenfalls
zwei Pole ausbildet. Um nun einen energetisch optimalen, d.h. stabilen Zustand zu erreichen, wer-
den sich die Magnetfelder von Rotor und Stator so ausrichten, dass jeweils ungleichnamige Pole
von Rotor und Stator gegeniiberstehen. Diese Position nennt man die magnetische Raststellung,
die nur beim unbelasteten Motor (Leerlauf) erreicht wird.

Lenkt man den Rotor iiber ein Drehmoment M7, an der Welle aus dieser Lage aus, so entsteht
im bestromten Motor zwischen Rotor und Stator ein Drehmoment Mj;; (Bem.: bei Linearmoto-
ren eine Kraft), das dieser Belastung entgegenwirkt. Abhéngig vom Reluktanzdrehmoment M,,;
und vom Rastdrehmoment Mg wird sich ein statisches Drehmoment ergeben, das einen mehr oder
weniger verzerrten sinusformigen Verlauf zwischen zwei Raststellungen aufweist (vgl. Gl. (6.3)).
Ohne Verzerrungen (M,.; = Ms = 0 Nm) ist dieser Verlauf sinusférmig und wird einen labilen Zu-
stand bei sich gegeniiberstehenden, gleichnamigen Rotor- und Statorpolen ergeben. Verzerrungen
konnen den Verlauf des statischen Drehmoments verschlechtern.

Der Winkel, um den sich der Rotor bei Steuerfrequenz fs = 0 Hz durch Belastung mit einem stati-
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schen Lastdrehmoment M, gegeniiber der magnetischen Raststellung dreht, wird statischer Last-
winkel B genannt (vgl. [53]). Berechnet man den Zusammenhang zwischen duBerem Lastdreh-
moment My, und Lastwinkel § aus den Gln. (3.36) und (3.39), so ergibt sich im statischen Fall
(Mp = Mp = 0Nm) folgender Zusammenhang:

M, (B) = Mui(B) +Ms(B) —Mp B
{\/Isyn . sin(B)J—}—{VI,el -sin(2- BZ+§4S -sin(6 - B)J—MR

~— ~— ~— (6.3)
Mszn(ﬁ) Mrel( ) MS( )
= Mu(B) — Mg

Wie man aus Gl. (6.3) leicht erkennen kann, ist das Drehmoment am Motor M}, im statischen
Betrieb sinusformig. Allerdings ergeben sich Verzerrungen durch das Reluktanzdrehmoment M,
und das Selbsthaltemoment Ms. In Abb. 6.11 sind diese Verzerrungen vernachlissigt. Das mog-
liche maximale Drehmoment nennt man Haltemoment My, und es entsteht bei einer Auslenkung
um B =90° = T bzw. y= % = 7, im unverzerrten Fall.

+MH’
Reibungsband
- 1+M
S o R
L . . ,_MR
Mikroschritt
Halbschritt
Vollschritt
_MH,
-180° -90° 0° 90° 180°

Abb. 6.11: Statische Drehmomentkennlinie eines 3-phasigen Schrittmotors (mg = 3)

Hiufig wird die Schrittauflosung vor allem im Mikroschrittbetrieb als realisierbare mechanische
Schrittauflosung angesehen. Wie in Abb. 6.11 angedeutet, ergeben sich aber bei hoheren Auflosun-
gen im Mikroschrittbetrieb Grenzen der Ausfiihrbarkeit dieser Mikroschritte bereits bei leerlaufen-
dem Motor (M, = ONm). Bei einer Bewegung aus dem Stillstand heraus muss immer zuerst die
vorhandene Haftreibung tiberwunden werden (Reibungsband), um auch eine reale Bewegung am
Motor zu erreichen. Sind die Mikroschritte zu klein gewihlt, miissen erst so viele Mikroschritte
ausgefiihrt werden, bis das Drehmoment das Reibungsband iiberschreitet. Dies fiihrt zu einer Er-
hohung des relativen Schrittwinkelfehlers (vgl. [99], [165]). Eine Reduzierung der Auflésung ist
in diesem Fall sinnvoll. Weitere Lastdrehmomente miissen natiirlich ebenfalls Beachtung finden.

Daher kann festgestellt werden, dass eine Positionierung gesichert nur mit der Genauigkeit eines
Vollschrittes moglich ist.
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6 Steuerungsmoglichkeiten von Hybridschrittmotoren

Ist ein Schritt ausgefiihrt, so kann man von einer ,,sehr steifen” Anordnung sprechen, da die Stei-
figkeit des Antriebs nur von der Steigung der Kennlinie in Abb. 6.11 abhingt:

"y . ) n Y o T T
MM(B)%MH-SIH(B)%MH-B fiir BS?)O :6, MH%Msyn

Problematisch ist allerdings der Fall, wenn durch stationére oder dynamische Vorgéinge das Halte-
moment My iiberschritten wird. In diesem Fall tritt ein quantisierter Schrittverlust oigy auf:

osy =k-Adgy -0 mit k=1,2,...

Die Quantisierung Adsy entspricht der Anzahl der Schritte g pro Polteilung. Im 2-aus-3-Vollschritt-
betrieb bei einem zweipoligen Motor (N, = 1) betrigt diese beispielsweise:

360° 360°
Adgy = ——=—> =06
sV Nr . (X/S 600
Wird die unbedingte Einhaltung der Schrittfortschaltung gefordert, so ist eine Schrittnachfiihrung
notwendig. Hierzu ist aber eine Erkennung des Schrittverlustes notwendig, die in der Regel mit
einem Winkelmesssystem realisiert wird (vgl. u.a. [83], [154] und Kap. 2.2).

Bisher wurden nur statische Verhiltnisse betrachtet. Nun sollen auch die dynamischen Vorginge
am Schrittmotor beleuchtet werden. Die Schrittwinkel oy in den Betriebsarten Voll- und Halb-
schrittbetrieb sind relativ grof3, und die Bewegung um einen Schritt wird eine entsprechende dyna-
mische Reaktion am Motor hervorrufen. Um nun die Dynamik des Rotorwinkels bei der Schritt-
fortschaltung zu erfassen, wird eine Drehmomentbilanz (vgl. Gl. (3.39)) aufgestellt:

J-AS(t) = —Mp - AS(t) + Ms— D - AS(t) —Mr, — M, (6.4)
—— ~~ 7 N
Mp My Mp

Voraussetzung fiir die Giiltigkeit dieser Gleichung ist eine Linearisierung um einen Gleichge-
wichtspunkt (Kleinsignalverhalten). Da dies eine dynamische Gleichung ist, wurde der statische
Lastwinkel B durch die Anderung des elektrischen Winkels Ad(¢) = N, - Ay(¢) um die stabile
Gleichgewichtslage ersetzt. Dies ist zulédssig, da beide Winkel auf eine Polteilung bezogen sind.
Das Motormoment wurde durch die Gleichung My (AS(t)) ~ —Mp - sin(AS(t)) = My, genihert,
die fiir kleine Winkeldnderungen linear als My (0(t)) ~ —Mpy - AO(t) notiert werden kann (vgl.
[165]). Der Einfachheit halber werden im Folgenden alle Anteile aus Reibung, Rastung und Re-
luktanz vernachlissigt (Mg = Mg = M,,; = ONm).

Aus der Drehmomentenbilanz geht hervor, dass der Schrittmotor als Einmassenschwinger geni-
hert werden kann (vgl. [26]-[29], [99], [114], [165], [170], [194] u.a.). Wird Gl. (6.4) fiir kleine
Winkeldnderungen Ay = y* —y um den Sollwinkel y* bei Leerlauf (M}, = 0 Nm) angeschrieben

J-Aj(t) = ~My - N, - Ay(r) — D- A1),

so erhiilt man im Laplace-Bereich die Ubertragungsfunktion:

Y(s) 1
F(s) = = 6.5
)= ) T T s e (6.5)
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6.2 Gesteuerter Betrieb

Die Verwendung des mechanischen Winkels 7y ist zuldssig, da sich bei den getroffenen Annahmen
(Mr =Ms = M,,; = My, = 0Nm) die Polpaarzahl aus der GI. (6.4) herauskiirzt. Hieraus ergibt
sich folgende Eigenfrequenz fiir Hybridschrittmotoren:

1 /My-N,
= 6.6
fo= 50— (6.6)
2
i<}
o
=
L1
S
=
<
3
IS
0
0 0.1 0.2 0.3 0.4
t[s]

Abb. 6.12: Simulierte Sprungantwort des Winkels auf einen Lastsprung, normiert

Da der Betrieb im Halb- und Vollschrittmodus somit Rotorschwingungen anregt, sind diese Be-
triebsarten nur fiir Anwendungen geeignet, die auf diese Schwingungen unkritisch reagieren. Eine
Verbesserungsmoglichkeit ergibt sich durch eine feinere Unterteilung der Schrittweite im Mikro-
schrittbetrieb, wodurch der Antrieb mehr Laufruhe und eine geringere Schwingungsneigung erhilt.

Nicht unerwihnt bleiben diirfen Resonanzen, die den Rotor des Schrittmotors zu Schwingungen
anregen (vgl. [29], [165], [194] u.a.). Laut [165] gibt es zwei prinzipielle Mechanismen fiir diese
Schwingungen:

1. Parametrische Anregung: Diese werden durch eine Anregung der Eigenfrequenz f, durch die
Schrittfrequenz fs ausgelost. Hierzu gehoren Schwingungen aufgrund der Schrittfortschal-
tung, des Rastdrehmoments, von mechanischen Unsymmetrien, von unsymmetrischer Be-
stromung (Offsetfehler und Amplitudenfehler) und von Stromharmonischen. Diese Schwin-
gungen treten immer als Vielfache und ganzzahlige Quotienten der Eigenfrequenz auf

(fp=k-febzw. f, = fo/kmitk=1,2,..).

2. Selbsterregte Schwingungen: Diese auch ,,negative Dampfung” genannte Erscheinung wird
durch die Rotorbewegung ausgelost und tritt nur bei unbelastetem Motor im mittleren Dreh-
zahlbereich (engl.: midrange resonances) auf. Da diese Schwingungen kaum praktische Be-
deutung haben und vorwiegend bei der recht seltenen Spannungsteuerung auftreten, soll eine
genauere Betrachtung an dieser Stelle nicht vorgenommen werden. Grundsitzlich kann aber
ihre Entstehung auf die Riickwirkung des permanentmagnetischen Rotors auf die Statorstro-
me erklért werden.
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6 Steuerungsmoglichkeiten von Hybridschrittmotoren

Um eine Resonanzanregung zu vermeiden, wird in modernen Schrittantrieben versucht, diese aktiv
zu beddmpfen bzw. zu vermeiden (vgl.[27]-[29] u.a.). In dlteren Steuerungen werden Resonanzen
dadurch vermieden, dass die bekannten Resonanzstellen ,,schnell” durchfahren oder ausgeblendet
werden, damit sich keine Dauerschwingung ausprédgen kann. Der Nachteil dieser Methode ist, dass
Drehzahlen bzw. Schrittfrequenzen nahe bei oder auf den Resonanzstellen nicht moglich sind. Fiir
genauere Ausfithrungen sei auf die Literatur verwiesen (z.B. [165] u.a.)

Zum Schluss der Betrachtungen des Schrittbetriebs soll noch der Start-Stopp-Betrieb von Schritt-
motoren kurz und vereinfacht erldutert werden. Wie bereits erwihnt, darf zu keinem Zeitpunkt das
maximale Drehmoment tiberschritten werden, damit kein Schrittverlust auftritt. Im Stillstand, d.h.
bei Schrittfrequenz fs = 0 Hz, ist dies das Haltemoment Mp. Bei Motordrehung (fs > 0 Hz) verrin-
gert sich das maximale Drehmoment des Motors abhingig von der angelegten Frequenz (vgl. Abb.
6.13) aufgrund von Verlusten in den magnetisch aktiven Eisenteilen (v.a. Statorblechpaket). Zum
Anlaufen des Motors miissen alle angreifenden Drehmomente durch das innere Motormoment M ;
tiberwunden werden. Bei hohen Beschleunigungen wird das Beschleunigungsdrehmoment Mp do-
minant. Fiir einen Anlauf muss daher nach GI. (3.39) gelten (Rast- und Ddmpfungsdrehmomente
werden vernachlissigt):

d-Qmech
dt

Die mechanische Winkelgeschwindigkeit €,,..;, wurde hier mit der Winkelgeschwindigkeit beim
Schrittbetrieb (= 27 - fs - ols) angenihert. Hierbei ist fg die Schrittfrequenz und otg ist der Schritt-
winkel in Grad. Aus GI. (6.7) kann man erkennen, dass neben der Schrittfrequenz f5 auch das
gesamte Massentriagheitsmoment J = Jyy 4+ J; und das Lastmoment My, einen Einfluss auf das An-
laufverhalten haben. Die Frequenzabhingigkeit des Motordrehmoments ist nur schwer analytisch
zu bestimmen und wird deshalb meist experimentell ermittelt und in sogenannten Betriebskennli-
nien (vgl. Abb. 6.13) angegeben. Diese motorspezifischen Kennlinien erlauben eine Bestimmung
des Anlaufvermogens des Schrittmotors mit und ohne Last (Lasttragheitsmoment und Lastdreh-
moment). Ublicherweise werden hierzu nur die Kurven 1 und 2 aus Abb. 6.13, die den unbela-
steten Motor beschreiben, angegeben. Innerhalb des Bereiches, den die Kurve 2 mit den Koor-
dinatenachsen aufspannt (Start-Stopp-Bereich), kann der Motor ohne zusitzliche Massentrigheit
(Jp = 0kgm?), aber abhiingig von einem Lastdrehmoment M, mit der jeweiligen Schrittfrequenz
fs aus dem Stillstand beschleunigt (Start) und in den Stillstand abgebremst (Stopp) werden. Hierbei
muss allerdings die jeweilige Schrittauflosung beachtet werden. Die Kurve 1 begrenzt den mogli-
chen Betriebsbereich. Der Bereich zwischen Kurve 1 und Kurve 2 kann nach einem erfolgreichen
Start innerhalb des Start-Stopp-Bereiches genutzt werden.

Wird der Motor mit einer Last beaufschlagt, so muss entsprechend dem Lasttrigheitsmoment J,
die Begrenzung des Start-Stopp-Bereiches angepasst werden, indem man die Kurve 2 parallel zur
Ordinate verschiebt. Wie in Abb. 6.13 gezeigt, erhidlt man den FuBlpunkt f39 (M = ONm) der
Kurve 3, indem aus der Kennlinie des Lasttrigheitsmomentes J;, die entsprechende Frequenz er-
mittelt wird. Die Betriebskennlinien wie in Abb. 6.13 werden dem Anwender vom Hersteller im
Datenblatt mitgeliefert (vgl. [53], [195], [196] u.a.). Weiteres zu den Begriffen und der Steuerung
der Schrittfrequenzen ist in der einschligigen Literatur (z.B. [114], [165], [170], [194]) und in der
DIN-Norm [53] zu finden.

Zusammenfassend lassen sich folgende Aussagen treffen: Schrittmotorantriebe sind kostengiinsti-
ge, einfach zu bedienende Positionierantriebe, die hohe Winkelauflosungen erreichen. Gesteuert

Muyi(fs) > Mp(fs) +Mp =J- +Mp~J-2n- fs-Os+ My (6.7)
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6.2 Gesteuerter Betrieb

M a
L
Kurve 1: Begrenzung fir
M Betriebsbereich
H 1 Kurve 2: Begrenzung fir
2 Startbereich, J, =0
3 Kurve 3: Begrenzung fir
M, Startbereich, J, > 0
0 >
1:31 f21 f11 1:S
J 4
L
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O »
fso fzo fS

Abb. 6.13: Betriebskennlinien des Schrittmotors (qualitativ)

betriebene Schrittmotoren konnen maximal mit ihrem Haltemoment My belastet werden. Bei ei-
ner Belastung wird der Motor aus seiner magnetischen Raststellung (unbelasteter Fall) ausgelenkt,
wobei der Winkel dieser Auslenkung im statischen Fall statischer Lastwinkel B genannt wird. Der
maximal mogliche Lastwinkel ergibt sich bei einer Belastung des Motors mit dem Haltemoment
My Im unverzerrten statischen Fall wird der Lastwinkel maximal zu [B] = 90° (vgl. Abb. 6.11),
was einer Winkelauslenkung in mechanischen Graden von 9WOO entspricht. Wird das Haltemoment
und damit der maximale Lastwinkel aufgrund einer Belasturrlg iberschritten, so tritt ein Schritt-
verlust auf. Das gilt auch im nichtstationédren Betrieb. Da Schrittmotoren in der Regel hohe Pol-
paarzahlen N, aufweisen, wird die Winkelauslenkung durch ein Lastdrehmoment verhéltnisméfig
klein sein, und man kann daher von einem recht steifen Antrieb sprechen. Mit steigender Dreh-
zahl bzw. steigender Schrittfrequenz zeigt sich aber eine Abhédngigkeit des maximalen moglichen

Lastdrehmoments vom gewihlten Steuerverfahren (vgl. Abb. 6.10).

Nachteilig wirken sich das Einschwingverhalten und die Resonanzen aus. Falls das maximale
Drehmoment iiberschritten wird, tritt Schrittverlust auf, der von der Steuerung nicht erkannt wird.
Diese Nachteile konnen nur durch zusitzliche Malnahmen (Resonanzunterdriickung, Schrittnach-
fiihrung, Uberdimensionierung, etc.) vermieden oder korrigiert werden. Beachtet werden muss
auch, dass die gewihlte Schrittauflosung in bestimmten Betriebsbereichen nicht erreicht werden
kann. Dies begriindet sich durch die Tatsache, dass Reibungs- oder Lastdrehmomente iiberwunden
werden miissen, was bei hohen Schrittfrequenzen oder sehr kleinen Schrittwinkeln unter Umstidn-
den nicht erreicht wird. Eine Erhohung des Schrittwinkels kann hier Abhilfe schaffen. Somit ndhert
sich die Schrittauflosung mit steigenden Lastdrehmomenten der Auflosung im Vollschrittbetrieb.

Das Verfahren zur Winkelrekonstruktion nach Kapitel 4 kann zur Erkennung von Schrittverlusten
oder des Lastwinkels verwendet werden. Eine Anwendung zur Schrittiiberwachung und Schritt-
nachfiihrung ist damit denkbar.
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6 Steuerungsmoglichkeiten von Hybridschrittmotoren

6.3 Positionsregelung mit Winkelsensor

6.3.1 Feldorientierte Stromregelung

6.3.1.1 Reglerwahl

Zur Uberleitung auf die Realisierung einer sensorlosen Regelung soll in diesem Kapitel zuerst eine
Regelung beschrieben werden, die dem industriellen Standard bei geregelten Drehstromantrieben
und Servoantrieben entspricht. Ublicherweise werden zur Winkelregelung Kaskadenregler einge-
setzt, da diese viele Vorziige aufweisen, die auch bei einer sensorlosen Regelung von Vorteil sind.
Im wesentlichen konnen hier als Vorteile aufgefiihrt werden:

e Einfache Regler:
Durch die Aufspaltung der Regelstrecke konnen einfache Regler (P, PI, PID) verwendet
werden.

¢ Einfache Inbetriebnahme:
Die Kaskadenregler konnen einzeln, beginnend mit dem innersten Regler, in Betrieb genom-
men und gegebenenfalls optimiert werden.

e StellgroBBenbegrenzung:
Die Sollwerte fiir die unterlagerten Regler konnen jeweils begrenzt werden, und somit kann
im vorliegenden Fall zum Beispiel der Motorstrom auf seinen Maximalwert eingeschrinkt
werden. Dem Stromrichter werden damit nur Stellgrofen abverlangt, auf die er ausgelegt ist,
und der Motor kann nicht tiberhitzen.

e Storgroflen werden schnell ausgeregelt:
Die auftretenden Storungen wirken sich auf iiberlagerte Regelkreise kaum aus, da der je-
weils ,,ndchstliegende” Regler diese bereits ausregelt. Dies wirkt als Linearisierung eines
nichtlinearen Ubertragungsverhaltens, wodurch die Regler linear ausgelegt werden konnen.

Zur Messung der Winkelposition werden in der Praxis hauptséchlich optische Encoder und Resol-
ver verwendet, wobei die optischen Encoder bevorzugt bei hochgenauen Anwendungen eingesetzt
werden. Der Trend hierbei geht zu optischen Absolutwertgebern, die keinen inkrementalen Win-
kelwert, sondern die tatsdchliche Lage angeben und somit eine aufwéndige Nulllagenermittlung
ersparen (vgl. [38], [135] u.a.).

Ublicherweise werden die Regler als digitale Regler ausgefiihrt. Als Stellglied fungieren meist Fre-
quenzumrichter mit Spannungszwischenkreis, die iiber Pulsweitenmodulation (PWM) angesteuert
werden (vgl. Kap. 8). Da die PWM-Frequenz und die Reglerabtastzeiten voneinander abhingen,
werden meist keine hoheren Frequenzen als ca. 25kHz verwendet, um Verluste in den Motoren
(u.a. Wirbelstromverluste), und damit eine Erwdrmung und eine Leistungsminderung, zu vermei-
den. Eine mogliche Reglerstruktur auf der Basis von [36] und [141] wird im Folgenden beschrie-
ben.
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6.3 Positionsregelung mit Winkelsensor

6.3.1.2 Regelstrecke und Entkopplung

In Gl. (3.33) wurde gezeigt, dass ein nichtlineares System vorliegt.

Reig(t)+La Lig(t) = ua(t) +Qu(t) Ly ig(t) )
Reig(t) + Ly ig(t) = ug(t) = Qur) - (La-ialr) + Po)

Eine Reglerauslegung miisste also mit Methoden der nichtlinearen Regelungstechnik erfolgen. Zur
Linearisierung dieses Systems werden folgende Substitutionen eingefiihrt:

20 = wal0)+ Q) Ly iy (1) 65
W) = ug(t) = Qult)- <Ld i (0) +\p0) '
Wenn diese Linearisierung durchgefiihrt wird und zu jedem Zeitpunkt wirksam ist, liegt ein linea-
res System vor. Nur dann darf mit der ,,echten” Laplace-Transformation gearbeitet werden, und
die Reglerbemessung kann im s-Bereich erfolgen. Die Regelstrecke des Stromreglers ergibt sich
mit Gl. (6.8) im Laplace-Bereich wie folgt:

i = R

+ sy
P D B 6.9
 — R 1+sT; "4

Aus der Literatur ([141], [36], [176], [156] u.a.) ist bekannt, dass durch die nichtlineare Vorsteue-
rung mit Gl. (6.8) eine Linearisierung und Entkopplung erreicht werden kann. Das Ubertragungs-
verhalten dieser entkoppelten Strome nach Gl. (6.9) entspricht dann einem linearen P77 -Verhalten
und kann mit einem linearen Regler geregelt werden. Voraussetzung fiir die Giiltigkeit von Gl.
(6.9) fiir die Stromregelung ist, dass die Winkelgeschwindigkeit €,; wihrend eines Abtastschrittes
anndhernd konstant bleibt und die Regelung innerhalb eines Abtastschrittes gerechnet wird. Diese
Annahmen konnen getroffen werden, da moderne digitale Regler sehr schnell arbeiten und sich
die Winkelgeschwindigkeit aufgrund der Massentréigheit des Rotors innerhalb eines Abtastschritts
kaum dndert.

Als Stellglied wird am Versuchsstand ein Spannungszwischenkreis-Frequenzumrichter verwendet.
Dieser verstérkt iiber eine Pulsweitenmodulation (PWM) die Ausgangssignale der Stromregelung
so, dass sich am Motor die entsprechenden Spannungen und Stréme einstellen. Der Umrichter
ist aus einer gesteuerten Briickenschaltung (B6) mit IGBTs aufgebaut (vgl. Abb. 6.2) und weist
aus technischen Griinden eine Totzeit Tsrg auf, um Kurzschliisse in der Leistungselektronik zu
vermeiden (vgl. Kap. 5.3.5). Durch die PWM-Steuerung wird bei der verwendeten Sternschaltung
(Bemerkung: In Abb. 6.2 ist eine Dreieckschaltung dargestellt) die halbe Zwischenkreisspannung
0.5 - Uzwk je nach Schaltzustand positiv oder negativ an der entsprechenden Phase, bezogen auf
den Sternpunkt, wirksam (vgl. [35], [176], etc.). Das Ubertragungsverhalten des Umrichters kann
somit folgendermaBlen gendhert werden (vgl. Abb. 6.14):

*
Ug, Uzwk .
FSTR(S) = Reg?er ~ > -eTSTR § (610)
Ug,q
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6 Steuerungsmoglichkeiten von Hybridschrittmotoren

6.3.1.3 Digitale Stromregelung

Es wird nun die Auslegung der Regler fiir die Strome aus Gl. (6.9) dargestellt. Beide Strome zeigen
PT-Verhalten und kénnen deshalb analog behandelt werden.

Durch die Verwendung eines Frequenzumrichters muss die jeweilige Stromregelstrecke

idg 1
Fy; =—=Vy-—- 6.11
L
mit Vi = % und Ty, = %

durch die Ubertragungsfunktion Fyrg(s) ergiinzt werden. Die Totzeit Tsrg wird hier zu einem
Abtastschritt 7y angenommen. Die reale Verzogerungszeit wird, je nach verwendeter Technik,
unter einem Abtastschritt liegen, aber bei der Berechnung eines digitalen Reglers muss als kleinste
Zeit mindestens ein Abtastschritt angesetzt werden.

Die Ubertragungsfunktionen der Strome ergibt sich also im Laplace-Bereich zu

1 Uwk —Tero-s Vu-Uzwk 1 —Ty -
Fo: =V - . . STR*S — . . A"S 6.12
Si.5TR(3) = Vi -5 tsT,, 2 ¢ 2 1+4sTy, (6.12)
und kann im digitalen z-Bereich wie folgt angegeben werden (vgl. [174]):
Hsistr(z) =V, I—d (6.13)
. 7) = . .
Si,STR MSTR" —d)
mit
Ty
Vi - U, N
Vum,sTr = M ZWR 2ZWK und d=e lig

Eine Optimierung dieser Strecke nach dem Betragsoptimum ist sinnvoll, um gutes Fithrungsver-
halten bei gleichzeitig geringem Uberschwingen zu erhalten (vgl. [176]). Die Ermittlung der Pa-
rameter des digitalen Stromreglers kann iiber Wurzelortskurven (vgl. [36], [141]) oder durch Be-
rechnung erfolgen (vgl. Digitales Betragsoptimum (DBO) in [174]). Wie im kontinuierlichen Fall
werden PI-Regler verwendet, die im z-Bereich folgende Ubertragungsfunktion aufweisen

z—d
Hp pi(2) = Vi ~— 1R (6.14)
und bei Verwendung der Parameter nach ([174])
Ty
| _A4
Vi = und dg=e ldg (6.15)

3-(1—=dg)-Vusrr

betragsoptimales Verhalten im geregelten Betrieb erzeugen. Zur Auslegung der Drehzahlregelung
darf die Stromregelung als sehr schnell angenommen werden, da die kontinuierliche Ersatziibertra-
gungsfunktion des i,-Stromreglers eine Ersatzzeitkonstante T,; < 1ms aufweist (vgl. [36], [141]).
Also gilt:

lg.d Vei
Foigals) =22 = 2 _» 6.16
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Abb. 6.14: Digitale Stromregelung

Wie in Kapitel 3.4 bereits beschrieben, ist die d-q-Transformation so ausgefiihrt, dass der Strom
in d-Richtung in gleiche Richtung wie der Rotorfluss ¥ weist und somit feldbildend wirkt (vgl.
Gl. (6.9)). Da kein Feldschwichbetrieb vorgesehen ist, soll also der Rotorfluss moglichst seinen
Wert beibehalten, was durch eine Regelung des Stromes iy auf den Sollwert i; = 0A erreicht wird.
Hierdurch wird der Reluktanzanteil an der Drehmomentbildung ausgeblendet, und es ergibt sich
aus den Gleichungen (3.37) und (6.16) folgende Beziehung:

3 o %
MMiZE-Nr-‘IIQ-lq%KM'lq (6.17)

Hierbei wird der Faktor K, als Drehmomentkonstante des Motors bezeichnet.

. \ P e
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Abb. 6.15: Fiihrungsverhalten der Stromregelung, Messung im Leerlauf (M, = 0Nm)

6.3.2 Drehzahl- bzw. Winkelgeschwindigkeitsregelung

Die Regelstrecke fiir die Winkelgeschwindigkeit ergibt sich dann aus der Bewegungsgleichung
(3.39).

Im Folgenden wird vereinfachend das Rastdrehmoment Mg vernachlissigt und das Dampfungs-
drehmoment Mp separat angeschrieben. Damit setzt sich das Lastdrehmoment My nun aus dem
Reibdrehmoment Mg und der duBleren Belastung M;, zusammen.
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| sin(.) |}
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Abb. 6.16: Strecke des Winkelgeschwindigkeitsregelkreises

Hieraus kann man die folgende Zustandsdarstellung herleiten:

%Qmech - _9'Qmech + If]—Ml:I - }'ML
(6.18)
X = A - x + b - u + b, -z

Der Einfachheit halber wird nachfolgend der Index mech bei der Winkelgeschwindigkeit unter-
driickt, d.h. Q = Q... Eine Transformation mit den Gleichungen (vgl. [36] u.a.)

Ty
®=cATa = [(AB)dt mit Be[bb,] (6.19)
0

ergibt die diskrete Zustandsdarstellung
x(k+1)=® x(k)+Ty-u(k)+I;-z(k). (6.20)
Zur Vermeidung von groBem Uberschwingen wird anstatt eines PI-Reglers im Vorwirtszweig ein

Zustandsregler mit Fiihrungsintegrator fiir die Winkelgeschwindigkeit entworfen.
Die Gleichungen fiir diesen Zustandsregler mit Fiihrungsintegrator lauten dann

(k) = —Ko-Q(k)+s(k)

(6.21)
s(k+1) = s(k)+Ks- (Q"(k) —Q(k)) ,

und man erhilt mit GI. (6.20) die diskrete Zustandsgleichung fiir den geschlossenen Winkelge-
schwindigkeitsregelkreis:

Qk+1) | _ | ®-T,Ka T, | | QK O o+ | T | M) (6.22)
s(k+1) —Ks 1 s(k) Ks 0
cI)geschl
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Q'k) — S(k+1) s(k) iy (k)
——(— _ —>f—> 7"
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Abb. 6.17: Zustandsregler mit Fithrungsintegrator fiir die Winkelgeschwindigkeit

Der diskrete Zustandsregler wird nun mit Hilfe des Polvorgabeverfahrens ausgelegt. Hierzu wird
das charakteristische Polynom der Strecke

Pepar(z) = det (21— Pgeqenr) (6.23)

mit einem Normpolynom nach dem Dampfungsoptimum (vgl. [176] u.a.)

T, T 27,
Prorm(z) = 2z <2-eTeAn - cos <T—A>> +eiﬁ (6.24)

en

verglichen. Ein Koeffizientenvergleich Py (z) = Pyorm(z) liefert dann die Reglerparameter. Uber
Niherungen fiir die Kosinusfunktion und die Exponentialfunktion (vgl. Anhang A.6.1) ergeben
sich fiir die Reglerparameter folgende vereinfachte Werte:

2J D

Ko ~ _ = (6.25)
KM'Ten KM
2J-T,

Ks ~ ——2 (6.26)
Ky -T2

Die Herleitung dieser Reglerparameter ist im Anhang A.6.1 zu finden. In Abb. 6.18 (links) ist eine
Messung eines Sollwertsprung fiir diese Reglerauslegung dargestellt.

6.3.3 Winkelregelung

Zur Auslegung einer Winkel- bzw. Positionsregelung wird zuerst die Ubertragungsfunktion des
Winkelgeschwindigkeitsregelkreises benotigt. Dieser ist nach Kapitel 6.3.2 ddmpfungsoptimal ein-
gestellt und kann nach [176] durch die zeitkontinuierliche Ersatzfunktion

@ = _ (6.27)

)= or =157,
en

dargestellt werden. Da die Ersatzzeitkonstante T, sehr viel groler als die Abtastzeit Ty ist, kann
der Winkelregler quasikontinuierlich ausgelegt werden.
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6 Steuerungsmoglichkeiten von Hybridschrittmotoren

Die Regelstrecke fiir den Winkelregelkreis ergibt sich aus der Ersatzfunktion fiir den Winkelge-
schwindigkeitsregelkreis Gl. (6.27) und dem Zusammenhang £ = % zu (vgl. Anhang A.6.2):

1 1
= = Fanls) Py () = T (6.28)

F. = .
SY(S) 14s5-To s

Zur Regelung dieser Strecke ist ein P-Regler
Q*

- =K (6.29)

Fry(s)

ausreichend, und man erhilt fiir den geschlossenen Regelkreis folgende Ubertragungsfunktion:

Y Ky

—_—— (6.30)
Y ST +s+Ky

Fey(s) =

Fordert man fiir Positioniervorginge ein Einlaufen in die Sollposition ohne Uberschwingen, so
kann durch die Vorgabe eines reellen Doppelpoles fiir Gl. (6.30) aperiodisches Verhalten erzeugt
werden. Der Reglerkoeffizient
1
K, =
a1,

erfiillt diese Forderung, da sich hier die Diskriminante des Nennerpolynoms zu Null ergibt (vgl.
Anhang A.6.2, Abb. 6.18 (rechts)).

(6.31)

Q)
e]
S
=
[$]
Q
€
a

— lIstwert — Istwert

---- Sollwert || -=--- Sollwert

0.02 0.03 0.04 0.05 0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25
t[s] t[s]

Abb. 6.18: Fithrungsverhalten der Regelung (Messungen):
Winkelgeschwindigkeit (links) und Winkel (rechts), 7,,, = 10ms, My, = ONm

6.4 Vergleich der Steuerungsmaoglichkeiten

Wie der Name bereits sagt, werden Schrittmotoren iiblicherweise im Schrittbetrieb, also gesteu-
ert, betrieben. Hierdurch lassen sich sehr gute Positionsauflosungen mit relativ geringen Kosten
erzielen, die Installation ist einfach, und die Positionsabweichungen bleiben in einem iiberschau-
baren Bereich (maximal ein Vollschritt), solange kein Schrittverlust (M > M., (fs)) und keine
Resonanzanregung auftritt.
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6.4 Vergleich der Steuerungsmdoglichkeiten

Servomotoren ihrerseits sind geregelt betriecbene Motoren. Fiir hochgenaue Anwendungen wer-
den sinuskommutierte, permanentmagnetisch erregte Synchronmotoren verwendet, deren Haupt-
unterschied zu Hybridschrittmotoren darin besteht, dass Hybridschrittmotoren wesentlich hohere
Polpaarzahlen aufweisen. Es gibt allerdings auch hochpolige Servomotoren, die in der Antriebs-
technik Torquemotoren genannt werden und vom Aufbau her den Schrittmotoren dhnlich sind. Mit
Torquemotoren lassen sich hohe Drehmomente bei gleichzeitig kleinen Drehzahlen erreichen. Ser-
voantriebe erreichen sehr hohe Drehzahl- und Positioniergenauigkeiten und eine sehr hohe Dyna-
mik. Neben hoheren Kosten ist aber auch mehr Wissen iiber die angetriebene Mechanik notwendig
um einen Servoantrieb zu optimieren, da die Regelung an die Eigenfrequenzen der angekuppelten
Mechanik angepasst werden muss. ,,Weiche” Elemente wie Riemen verschlechtern die Positions-
treue im dynamischen Betrieb, wobei aber die stationidre Genauigkeit nicht leidet. Storeinfliisse
bzw. Lastdrehmomente werden immer ausgeregelt.

Somit lasst sich die Trennung der Anwendungsbereiche von Schritt- und Servoantrieben zum einen
durch die Kosten und zum anderen durch die notwendige Genauigkeit, vor allem im Hinblick
auf Storeinfliisse, beurteilen. Schrittantriebe decken im wesentlichen den Niedrigkostenbereich
ab, wohingegen Servoantriebe in hochgenauen Applikationen zu verwenden sind.

Die Nutzung einer feldorientierten Regelung fiir den Schrittmotor ist dann interessant, wenn ver-
gleichsweise hohe Drehmomente bei hoher Positioniergenauigkeit gefordert sind. Dieser Servoan-
trieb hat gegeniiber dem Schrittmotor im gesteuerten Betrieb bei anndhernd gleichem Maximal-
drehmoment die Vorteile, dass tiber die Wahl des Winkelsensors die Positioniergenauigkeit erhoht
werden kann, Schrittverluste nicht auftreten und Resonanzen bediampft werden.
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7 Sensorlose Regelung

7.1 Einfahrung

Die bisher iiblichen Betriebsarten von Antrieben, gesteuert und geregelt (vgl. Kap. 6), werden seit
einigen Jahren durch die sogenannte ,,Sensorlose Regelung” ergéinzt. Hinsichtlich der dynamischen
und stationédren Giite bewegt sich diese neue Technik zwischen den traditionellen Steuerverfahren,
wobei die Einsatzmoglichkeiten wesentlich durch die Genauigkeit und Robustheit der jeweiligen
Technik zur Winkelrekonstruktion bzw. Winkelbeobachtung beschrinkt sind.

Schrittmotoren werden vorwiegend als kostengiinstige Positionierantriebe verwendet. Bei der Po-
sitionierung ist der Stillstand ein unabdingbarer Betriebszustand und muss beherrscht werden. Ge-
rade dieser Stillstand stellt aber bei sensorlosen Techniken das grof3te Problem dar (vgl. Kap. 2).

Es stellt sich damit die Frage, warum man von der iiblichen und kostengiinstigen Schrittsteue-
rung (vgl. Kap. 6.2.2) auf ein sensorlos geregeltes System wechseln sollte, das zudem noch einige
Schwierigkeiten aufweist. Wie in Kapitel 6.2.4 beschrieben, ergeben sich durch den Schrittbetrieb
einige negative Effekte (vor allem Resonanzanregung, Schrittverlust und Positionierungenauigkeit
infolge von Belastung), die durch eine Regelung vermindert oder gar vermieden werden konnen.
Bei der sensorlosen Regelung werden zudem die Kosten fiir die Sensorriickfithrung eingespart.
Gelingt eine sensorlose Positionsregelung auch im Stillstandsfall, so kann dies bei bestimmten
Anwendungsfillen durchaus eine Alternative fiir den Schrittbetrieb darstellen.

In diesem Kapitel wird das Winkel-Rekonstruktionsverfahren aus Kapitel 4 zur sensorlosen Positi-
onsregelung eines Hybridschrittmotors fiir kleine Drehzahlen und den Stillstand verwendet. Prin-
zipbedingte und motorspezifische Anderungen an der Regelung werden erliutert und die erzielten
Ergebnisse vorgestellt. Da bereits in den Kapiteln 4 und 5 Einschrinkungen der Rekonstruktion
festgestellt wurden, werden hier deren Auswirkungen auf den sensorlos geregelten Betrieb unter-
sucht.

7.2 Regelung ohne Winkelsensor

7.2.1 Grundsatzliches

Bevor auf die Regelung niher eingegangen wird, sollen noch einige grundsétzliche Gedanken zur
sensorlosen Regelung vorangestellt werden. Diese betreffen im wesentlichen die gewéhlte Regel-
kreisstruktur einer Kaskadenregelung mit feldorientierter Stromregelung, wie sie bereit in Kapitel
6.3 vorgestellt wurde. Die Kaskadenregelung wurde deshalb gewihlt, da sie einerseits die derzeit
verbreitetste Methode zur Regelung elektrischer Antriebe ist und andererseits die Inbetriebnahme
vereinfacht (vgl. Kap. 6.3.1.1).

Das Winkel-Rekonstruktionsverfahren nach Kapitel 4 verwendet ein Trigerspannungssignal U IS c()

90



7.2 Regelung ohne Winkelsensor

zur Ermittlung des Rotorwinkels eines Motors. Dieses Tragersignal und die daraus resultierenden
Strome werden zur Regelung (speziell Stromregelung) und Bewegungssteuerung des Motors nicht
unmittelbar benotigt und wirken somit storend. Es muss deshalb fiir die Regelung sichergestellt
werden, dass das Triagerstromsignal 7157 c(9(1),t) keinen negativen Einfluss auf die Regelung hat.

Weiterhin ist zu beachten, dass prinzipbedingt nicht beliebige Drehzahlédnderungen in der sensor-
losen Regelung zugelassen werden konnen. Grund hierfiir sind die Bandbreiten der Filter und die
Nyquistfrequenz (vgl. Kap. 4), die in der Rekonstruktion drehzahlabhéngige Frequenzen beschrin-
ken, und somit auch die Rekonstruktion entsprechend begrenzen.

Zu 16sen ist auch das Problem der Drehzahlermittlung aus dem rekonstruierten Winkelsignal. Wie
im Kapitel 5 bei Rekonstruktionen am Motor festgestellt wurde, treten noch zusétzliche Frequen-
zen auf, die eine Drehzahlermittlung iiber Differentiation erschweren. Die Drehzahlermittlung
muss entsprechend gestaltet werden und soll die Reglerbandbreite nach Moglichkeit nur wenig
beeinflussen.

Bei allen MaBnahmen zum Erreichen einer sensorlosen Regelung muss immer auf Echtzeitfdhig-
keit geachtet werden.

7.2.2 Winkelgeschwindigkeitsermittiung

Neben der Drehzahl- bzw. Winkelgeschwindigkeitsregelung benotigt nach Gl. (6.8) auch die Ent-
kopplung der feldorientierten Stromregelung einen Messwert fiir die Winkelgeschwindigkeit €2,
Bisher (vgl. Kap. 4) wurde aber nur der Rotorwinkel 'y rekonstruiert.

Wie bereits im Kapitel 7.2.1 erwihnt, ist die Ermittlung der Winkelgeschwindigkeit aus einem
Winkelsignal prinzipiell iiber eine Differentiation méoglich.

d

-Qmech - E Y

Allerdings bedingt die Differentiation (zeitdiskreter Fall: Differenzenquotient) eine Verstirkung
hochfrequenter Anteile des Winkelsignals. In der Praxis treten fast immer, z.B. durch thermisches
Rauschen der Bauteile, hochfrequente Anteile im Winkelsignal auf. Im vorliegenden Fall sind
neben dem Rauschen auch noch Ortsfrequenzen im Winkelsignal vorhanden (vgl. Kap. 5.3). Eine
entsprechende Filterung der Winkelgeschwindigkeit und des Winkels ist also erforderlich. Um eine
Differentiation zu vermeiden, wurde im ersten Ansatz eine in [119] vorgestellte Methode gewihlt.
Vorteilhaft ist hierbei, dass sich der geglittete Winkel Y, ¢ liber Integration aus der geglitteten
Winkelgeschwindigkeit €, ¢ ergibt, und dadurch eine Differentiation vermieden wird.

Wie in Abb. (7.1) zu erkennen ist, besteht dieses Filter aus dem mechanischen Streckenmodell fiir
die Winkelgeschwindigkeit und den Winkel, das iiber Riickkopplungen erweitert wird. Stellt man
die Ubertragungsfunktion dieses Filters auf, ergibt sich ein Tiefpassfilter 2. Ordnung (PT>-Filter)
fiir den Eingangswert (hier 7, ):

Yrek K 1

Yeekgt  J-s+Ky-s+Kp i.s2+&.s+1
K1 K

Fpra(s) =

(7.1)

Idealerweise soll das Filter dimpfungsoptimales Verhalten aufweisen. Uber einen Koeffizienten-
vergleich zwischen einem ddmpfungsoptimalen Nenner-Normpolynom (vgl. [176] u.a.) und dem
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7 Sensorlose Regelung
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Abb. 7.1: Drehzahlermittlung und Winkelgléttung

Nennerpolynom aus Gl. (7.1) sind die entsprechenden Pole festgelegt.

J K 1
P+ 2 st l=o T2

K1 K 2 ers'52+TerS's+l

Ein Koeffizientenvergleich liefert die Faktoren K; und K5:

J 1 2-J
iff — z .]lgS > Igi ::-i:z—
X ke 2 (72)
ﬁ = Tors — Ky= Tors

Dieses Filter wurde urspriinglich in [119] zur Auswertung von Drehgebersignalen verwendet, um
Drehzahl- und Beschleunigungswerte aus dem Winkelsignal zu erhalten. Da sich jeweils die Dreh-
zahl und die Beschleunigung aus Ableitungen des Winkels ergeben, ist die Winkelbeschleunigung
in diesem Filter ein dem ersten Integratoreingang proportionaler Wert.

Amplitude [dB]
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Abb. 7.2: Dynamik des Winkelfilters bei T,y = 2 - Ty, = 0.5

Im Bode-Diagramm dieses Filters in Abb. 7.2 ist erkennbar, dass diese dimpfungsoptimale Ausle-
gung eine einfache Anpassung der 3dB-Grenzfrequenz des Filters an die jeweiligen Erfordernisse
iber die Ersatzzeitkonstante 7,,; ermoglicht.
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7.2 Regelung ohne Winkelsensor

7.2.3 Entkopplung zur Feldorientierung der Strome

Um die Kaskadenregelung (vgl. Kap. 6.3) realisieren zu konnen, sollte das Drehmomentverhalten
moglichst genau bekannt sein. Gutes Drehmomentverhalten bei niedrigen Drehzahlen verspricht
hier die feldorientierte Stromregelung nach Kapitel 6.3.1. Da durch die Abweichungen nach Ka-
pitel 5 einige Korrekturmafnahmen erforderlich sind, wird eine sowohl zeitlich genaue wie auch
winkelgenaue Feldorientierung vermutlich nicht moglich sein.

Zu beachten ist hierbei auch die Tatsache, dass in Kapitel 5 die Winkelrekonstruktion nur als ,,Be-
obachter” fungierte und damit dynamische Vorgéinge beim SchlieBen des sensorlosen Regelkrei-
ses noch nicht Beachtung fanden. Es wird nachfolgend versucht, einerseits die Feldorientierung
moglichst genau zu realisieren (Kap. 7.2.4) und andererseits einen moglichst guten Betrieb des
sensorlosen Reglers zu erreichen (Kap. 7.2.5).

Die feldorientierte Stromregelung beruht einerseits auf der Transformation der messbaren statorfes-
ten Strome in die entsprechenden rotorfesten Strome und andererseits auf der Entkopplung (vgl.
Kap. 6.3.1.3). Diese beiden Umwandlungen ergeben laut Kapitel 6.3.1.2 lineare Stromstrecken
(PT;-Strecken, vgl. Gl. (6.9) bzw. Gl. (6.11) ), die sowohl die Verwendung von linearen PI-Reglern
als auch die unabhédngige Regelung des feldbildenden Stromes i; und des drehmomentbildenden
Stromes i, erlauben. Die Entkopplung beruht im wesentlichen auf der Umwandlung der virtuellen
Spannungen uj; und uy nach GI. (6.8) in die realen feldorientierten Spannungen.

ug (1) = uy(r) = Qei(1)Lgig(t) R (7.3)
uq(t) = u:](t) + Q(t) - (Lgiqt) +W¥o) = u;(l‘) + Q(t)Lygig(t) +u;(t)

Hierzu sind neben den Streckenparametern (L4, L, und ‘i’o) die elektrische Winkelgeschwindigkeit
Q,(t) und, laut Kapitel 3.4, der elektrische Winkel 0(¢) fiir die Feldorientierung notwendig. Laut
[156] ist diese Entkopplung in der Praxis meist nur unzureichend gegeben. Ursache hierfiir sind
ungenaue oder schwankende Parameter und ein ungenauer Messwert der Winkelgeschwindigkeit
Q.;. Wie bereits erwihnt, wird dieser Fall auch bei der sensorlosen Regelung auftreten. Die Ent-
kopplung beruht auf der Linearisierung der Stromgleichung (3.33). Diese Linearisierung unterliegt
einigen Bedingungen, die beachtet werden miissen und in Kapitel 6.3.1.2 nédher beschrieben sind.

Aufgrund der in Kapitel 5 gewonnenen Ergebnisse kann man schlussfolgern, dass die winkel-
abhingigen Fehler im rekonstruierten Winkelsignal Schwingungen im rekonstruierten Winkelge-
schwindigkeitssignal erzeugen werden, wenn sich der Rotor dreht. Wie in Kapitel 7.2.2 dargestellt,
konnen durch Filterung diese Schwingungen reduziert werden. Abhingig von der Ersatzzeitkon-
stanten 7,,; wird aber die mogliche Dynamik der Rekonstruktion verringert. Es hat sich gezeigt,
dass die Verwendung eines stark ,,verrauschten” Winkelgeschwindigkeitssignals €2,.; zur Instabi-
litdat der Stromregelkreise beitragt, und andererseits ein gefilterter Wert die mogliche Reglerdyna-
mik verschlechtert. Um das zu vermeiden, wurde die Entkopplung nicht vollstindig durchgefiihrt.
Sowohl in der Simulation als auch am Versuchsstand haben sich keine groen Einschriankungen
beziiglich der Regelgiite im betreffenden Drehzahlbereich ergeben, wenn man die Entkopplung
vereinfacht (vgl. Abb. 7.3) und zudem schnelle PI-Stromregler verwendet. Dies ist unter anderem
auch deshalb moglich, weil die ermittelten Induktivititen sehr klein sind und deshalb die Strom-
verkopplungen kaum Einfluss auf die Regelung haben.

Um aber der drehzahlabhingigen induzierten Gegenspannung u;(¢) Rechnung zu tragen, wird die-
se weiterhin entkoppelt. Da die induzierte Gegenspannung keine Verkopplung mit den Stromen im
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Abb. 7.3: Entkopplung und Vereinfachung

rotorfesten Koordinatensystem aufweist, wird die Stabilitidt kaum beeinflusst. Aus GI. (7.3) ergibt
sich dann:

o ¥
—~

ug(t) = u(t) ~ (7.4)
1) = 3(0) + Q1) B = w3 (0) + ()

Dies vereinfacht zudem die Einstellung der Regler, da die Drehfeldinduktivititen L; und L, zur
Regelung nicht ermittelt werden miissen.

7.2.4 Regelkonzept A: Exakte Feldorientierung
7.2.4.1 Grundgedanke und Stromregelung

Im ersten Ansatz wurde natiirlich versucht, dem theoretischen Fall der Feldorientierung moglichst
nahe zu kommen. Die Einstellung der Korrekturwerte (vgl. Bild 7.4) fiir den rekonstruierten Win-
kel ,.x wurde so gewihlt, dass ein moglichst kleiner Fehler zwischen rekonstruiertem und ge-
messenem Rotorwinkel entsteht. Es wurden deshalb zwei Korrekturgroen gewihlt, damit eine
unabhiéngige Korrektur fiir den Winkelregler (KorrekturgroBe Ky) und die Feldorientierung (Kor-
rekturgroe Krp) moglich ist. Der im Kapitel 5 ermittelte Winkelfehler Ay kann hier nur als An-
haltspunkt dienen, da sich durch die Wahl der jeweiligen Regler und das Schlieen der Regelkreise
ein davon abweichender Winkelfehler einstellt. Im vorliegenden Fall wurde fiir die beiden Korrek-
turgroBen ein Wert (Offset) von Ky = Krp = —0.01 rad als bestes Ergebnis bei einer Regelkreis-
Ersatzzeitkonstanten 7,,, = 20 ms ermittelt.

Ansonsten fanden die am Versuchsstand optimierten PI-Stromregler fiir die jeweiligen Achsen
(Bem.: d- und g-Achse) Verwendung.

7.2.4.2 Drehzahl- und Winkelregelung

Es zeigte sich sowohl in der Simulation als auch in der Praxis, dass die Winkelgeschwindigkeits-
berechnung mit dem Filter nach Abb. 7.1 nicht die beste Losung darstellt. Wesentlich giinstigere
Ergebnisse zeigten sich bei Verwendung eines Winkelgeschwindigkeitssignals, dass sich durch
Differentiation aus dem geglitteten Winkelsignal . o/ aus Kapitel 7.2.2 mit nachfolgender PT;-
Gliattung (Zeitkonstante T = 8ms) ergab. Dieses Reglerkonzept ist in Abb. 7.4 dargestellt.
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Abb. 7.4: Reglerstruktur fiir die sensorlose Regelung
Die Reglerstruktur aus den Kapiteln 6.3.2 und 6.3.3 wurde iibernommen, wobei im Leerlauf bei

einer Ersatzzeitkonstante des Winkelgeschwindigkeitsregelkreises von T,, = 20ms nachfolgende
Ergebnisse erzielt wurden:

R e F R 1
0.8y o)
Zos
= 0.6} ko)
<
2 0.4 3 0
— 0. g L
2 [
=
0.2 a
O _
a 05
0 - == Sollwert
— lIstwert
0 1 2 4 5 6 0 1 2 4 5 6

3 3
t[s] t[s]

Abb. 7.5: Regelkonzept A: Sprungantwort im Leerlauf (M ~ ONm)

In den Versuchsergebnissen aus den Abbn. 7.6, 7.7, 7.8 und 7.9 zeigt sich immer etwa der gleiche
Winkelfehler von Ay = —0.01 % im Stillstand bei dieser Wahl der KorrekturgroBen Ky und Kro
(vgl. jeweils die Bilder rechts in den Zeitbereichen t < 1s und ¢t > 7). Kleine Abweichungen von
diesem Fehlerwert ergeben sich durch die Initialisierungs- und Rundungsfehler nach Kapitel 5.2.2
und durch positionsabhéngige Fehler nach Kapitel 5.3. Es erscheint daher praktikabler und schnel-
ler, den Sollwert des Winkelreglers um den bekannten stationdren Winkelfehler zu korrigieren,
anstatt durch Iteration die richtigen Korrekturwerte fiir den rekonstruierten Winkel zu finden.

7.2.4.3 Lastverhalten

Leider liel sich am Versuchsstand mit diesem Reglerkonzept kein stabiler Betrieb bei Belastung
erzielen. Dynamische Vorginge innerhalb der Regelkreise brachten den Regler immer in einen in-
stabilen Zustand, der nur durch einen Neustart zu beheben war. Diese Instabilitét trat schon bei
verhdltnisméBig kleinen Belastungen auf. Aufgrund der Komplexitit des Zusammenwirkens von
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Abb. 7.6: Regelkonzept A: Positionieren mit ;.. = +1 % im Leerlauf (M, =~ ONm)
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Abb. 7.7: Regelkonzept A: Positionieren mit .., = —1 % im Leerlauf (M, =~ ONm)

Regelung und Rekonstruktion ist es sehr schwierig bis unmoglich, eine definitive Fehlerursache
zu finden. Vermutlich erzeugen Harmonische im Stromsignal Schwingungen im Rekonstruktions-
signal, die sich iiber die Regelkreise, vor allem die feldorientierte Stromregelung, verstidrken und
damit die gesamte Regelung destabilisieren.

Die Simulation zeigte sich hier stabiler, wobei natiirlich nicht alle Fehlereffekte nach Kapitel 5
beriicksichtigt wurden oder werden konnten. In Abb. 7.10 werden verschiedene Belastungsfille
gezeigt. Im Gegensatz zum praktischen Versuch zeigt sich hier, dass dieses Regelkonzept stabil bis
zum Nenndrehmoment arbeitet und somit keinen prinzipiellen Fehler aufweist.

In der Simulation konnte dieses Verfahren vom Stillstand bis zu einem Drehmoment von M;, ~
1.16 Nm stabil betrieben werden. Im Gegensatz zum realen Regelkreis wurden in der Simulation
keine Begrenzungen fiir den Stromrichter oder die Regler verwendet. Der mogliche Drehzahlbe-
reich entspricht in etwa dem in den Messungen ermittelten Bereich.

Erkennbar ist auch, dass der stationidre Regelfehler bei Belastung relativ klein ist. Hierzu muss
bemerkt werden, dass in dieser Simulation keine Kompensation des Rekonstruktionsfehlers Ay
aufgrund der Belastung vorgenommen wurde (vgl. Kap. 5.5.3). Als Kompensationsma3nahmen
wurden fiir die KorrekturgroBen Ky und Kro feste Werte verwendet, und der Regelfehler im unbe-
lasteten Stillstand als zusétzlicher Sollwert aufgeschaltet.
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Abb. 7.8: Regelkonzept A: Positionieren mit Q,,,,c, = +3 % im Leerlauf (M}, ~ ONm)
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Abb. 7.9: Regelkonzept A: Positionieren mit €., = —3 % im Leerlauf (M1, ~ ONm)

7.2.4.4 Grenzen

Bei diesem Konzept zur trigerfrequenzbasierten sensorlosen Regelung gelten natiirlich auch die
bereits in Kapitel 5 festgestellten Einschriankungen.

Abhiingig von der Triigerfrequenz f und der Abtastfrequenz f nihert sich das Seitenband der
Amplitudenmodulation entweder der Nyquistfrequenz % fa oder der Grundfrequenz des Steuersi-
gnals fjr bzw. dessen Oberschwingungen k - fj;. Der Oberschwingungsanteil der Steuerfrequenz
hingt natiirlich einerseits von Effekten im Motor an sich (Rastung, Sattigung, etc.), und anderer-
seits vom Frequenzumrichter (vgl. Kap. 5.3) und der dueren Belastung ab.

Im vorliegenden Fall zeigte sich eine Grenze von ecnmax = £3 % fiir die Winkelgeschwin-
digkeit, was einer Drehzahl von ca. +28.6min~! entspricht. Bei Drehmomentinderungen ist dies
ebenfalls eine Grenze, da hier die Reglerdynamik eine gewisse lastabhiingige (zeitliches Verhal-
ten!) Beschleunigung zulésst, bis ein ,,Abfangen” der Stdrung eintritt. Diese Beschleunigung fiihrt

unweigerlich zu Winkelgeschwindigkeiten, die obigen Wert aber nicht iiberschreiten diirfen, um
einen sicheren Betrieb aufrecht zu erhalten.
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v [rad], Ml_a [Nm]
vy [rad], MLa [Nm]

t[s] t[s]

Abb. 7.10: Simulation Regelkonzept A: Winkelverlauf bei sinusformiger, rampenformiger und
sprungformiger Belastung

7.2.5 Regelkonzept B: Drehzahlabhangige Korrektur
7.2.5.1 Grundgedanke und Stromregelung

Das Lastverhalten von Konzept A erwies sich als ungeeignet fiir den verwendeten Versuchsauf-
bau. Es hat sich gezeigt, dass unterschiedliche Winkelgeschwindigkeiten unterschiedliche Kor-
rekturwerte fiir den rekonstruierten Winkel der Feldorientierung bendtigen, um ein annehmbares
Lastverhalten zu erhalten. Das entspricht den Erkenntnissen aus Kapitel 5. Durch Messung und
iterative Verbesserung wurde folgende Korrekturfunktion fiir den verwendeten Versuchsaufbau

gefunden:

.02
Kro(t) = 02—5 -Q*(t) —0.04rad; Ky=O0rad

Zu beachten ist, dass sich dann die Transformation nach Gl. (3.6) wie folgt ergibt:

i‘lR<> 1) = j’lS(t) o~ Mrekg(t) | o= jKy(t)

= @) +j-il(t) (7.5)
= IR(r) Lo YO ()

Da der Wert von Krp und der Rekonstruktionsfehler Ay nicht identisch sind, ergeben sich durch
diese Transformation nicht die exakten feldorientierten Strome. Diese Abweichung wird durch das
Zeichen < ausgedriickt. Das bedeutet wiederum, dass das Reluktanzdrehmoment M,,; nicht, wie in
Kapitel 6.3.1.3 vorausgesetzt, Null ist, und damit eine nichtlineare Drehzahlregelstrecke vorliegt.
Diese ,,Feldverstirkung” (i; > 0A) bewirkt aber eine Stabilisierung des Reglerverhaltens. Dieser
Sachverhalt wurde auch in [69] festgestellt.

Die Auswirkungen dieser Nichtlinearitit werden im folgenden Kapitel gezeigt, wobei wiederum
die am Versuchsstand optimierten PI-Stromregler fiir die jeweilige Achse Verwendung fanden.

7.2.5.2 Drehzahl- und Winkelregelung

Die Ermittlung der Winkelgeschwindigkeit erfolgte analog zu Kapitel 7.2.4.2. Somit gilt auch fiir
dieses Regelkonzept die Struktur aus Abb. 7.4.

98



7.2 Regelung ohne Winkelsensor

In den Abbn. 7.11 bis 7.15 sind einige Messergebnisse zu Positioniervorgidngen im Leerlauf (d.h.
M;, = 0Nm) bei verschiedenen Winkelgeschwindigkeiten Q,,,..;, dargestellt.

1 -------- =" SO”Wert
— lIstwert
'
'

1

0.8} § 05
o}
5 0.6y -
® Lo
— [%2]
=04 5
.‘%
02} £ -05
0 ------
6 015 1 115 é 25 - 6 0‘.5 1 115 é 25
t[s] t[s]
Abb. 7.11: Regelkonzept B: Sprungantwort im Leerlauf (M7 ~ O Nm)
5F z
ol
— 3 5
g g
= g

=== Sollwert
— lIstwert
1 2 3 4 5 6 7
t[s] t[s]

Abb. 7.12: Regelkonzept B: Positionieren mit .., = +1 % im Leerlauf (M;, ~ ONm)

Fiir diese Messungen wurden, auBBer der Korrekturfunktion Kr laut Kapitel 7.2.5.1, keine weite-
ren MafBnahmen zur Kompensation von Fehlern angewandt. Alle drehzahl- und winkelabhiingigen
Fehler aus Kapitel 5 sind damit entsprechend wirksam.

Es fillt auf, dass beim Einlaufen des Winkelistwerts in den Sollwert ein transienter Ubergang, eine
Art ,Nachregeln”, stattfindet. Dieser Effekt begriindet sich in der Abhingigkeit der Korrektur-
funktion Krp vom Winkelgeschwindigkeitssollwert Q*. Dieser Sollwert weist aber ein zeitliches
Verhalten aufgrund der Filterungen in der Rekonstruktion (u.a. Einschwingzeit) auf. Hierdurch ist
der zur Stromregelung verwendete Korrigierte, rekonstruierte Winkelistwert (Yyex, o + Kro(Q7))
immer zum realen Istwert 7y zeitlich versetzt. Bei schnellen Positioniervorgingen ist es moglich,
dass die Filter in der Rekonstruktion und Korrektur dem realen Verlauf nicht schnell genug folgen
konnen. Schwingt die Regelung schneller ein als die Korrekturfunktion, wird der Winkel zuerst auf
einen vorldufigen Endwert geregelt. Abhédngig von der Dynamik der Rekonstruktion, der Korrektur
und der Regler, wird der richtige Endwert erst spiter erreicht.

Eine Optimierung dieses transienten Vorgangs wurde im Rahmen dieser Arbeit nicht durchgefiihrt.
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Abb. 7.13: Regelkonzept B: Positionieren mit .., = —1 % im Leerlauf (M;, =~ ONm)
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Abb. 7.14: Regelkonzept B: Positionieren mit .., = +3 % im Leerlauf (M;, =~ ONm)

Dies erfordert aufgrund der Einbindung der Rekonstruktion und Korrektur in den Regelkreis eine
Betrachtung des Gesamtverhaltens des Systems und ist daher sehr aufwindig.

7.2.5.3 Lastverhalten

Das Lastverhalten dieses Regelkonzeptes zeigt eine deutliche Verbesserung am Versuchsstand ge-
geniiber Konzept A (vgl. Kap. 7.2.4). Vor allem ist ein stabiler Betrieb bei Belastung der Motor-
welle mit dem angekuppelten Servomotor moglich.

Das stationdre Lastverhalten (M}, ~ konst.) ist vergleichbar mit dem Verhalten bei Regelung mit
einem Sensor, da zum Beispiel im Stillstand (€2,,e.;, = 0 %) ein stationdres Lastdrehmoment M;,
bis zu 160% des Nenndrehmomentes M), erreicht werden konnte.

Das dynamische Verhalten des sensorlos geregelten Systems ist natiirlich abhéngig vom dynami-
schen Verhalten der Rekonstruktion. Begrenzend wirkt hier das Zusammenspiel des dufleren Last-
drehmomentes M7, an der Motorwelle mit der Winkelgeschwindigkeit Q,,.., des Motors. Nach GI.
(3.39) ist das vom Motor aufzubringende innere Motordrehmoment Mj;; abhéngig vom gesamten
Lastmoment M; und dem Beschleunigungsdrehmoment Mp. Das Beschleunigungsdrehmoment
wiederum ist proportional zur Winkelbeschleunigung %. Wird der geregelte Motor nun mit ei-
nem duflerem Lastdrehmoment My, beaufschlagt, bewirkt das eine Beschleunigung der Welle in
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Abb. 7.15: Regelkonzept B: Positionieren mit Q,,.c;, = —3 % im Leerlauf (M}, ~ ONm)

Wirkungsrichtung dieses Drehmoments und damit ein Beschleunigungsdrehmoment Mp. Die Kas-
kadenregelung wirkt dieser Beschleunigung entgegen, wobei die hierbei maximal erreichte Win-
kelgeschwindigkeit der Motorwelle vom Betrag und der zeitlichen Anderung (%) des wirksamen
duBeren Lastdrehmoment M;, und der Reglereinstellung (Reglerdynamik) abhéngt. Uberschreitet
die Winkelgeschwindigkeit €,,,..;, des Motors die Grenzen fiir stabilen Betrieb des Rekonstrukti-
onsverfahrens, die im wesentlichen durch die Filterbandbreite Afpp, /> im Rekonstruktionsverfah-

ren und die Hohe des Anregungssignals U¢ bestimmt werden (vgl. Kap. 4 und 5), geht die sen-
sorlose Regelung in einen instabilen Betriebszustand iiber. Vor allem beim Betrieb der sensorlosen
Regelung in der Nihe dieser Drehzahlgrenzen ist auch noch die Einschrinkung der Drehmoment-
dynamik durch drehzahlabhingige Drehmomente wie das Ddmpfungdrehmoment Mp zu beachten.
An dieser Stelle sollte erwdhnt werden, dass Eigenfrequenzen im geregelten System ebenfalls Pro-
bleme verursachen konnen, wenn diese Frequenzen in der Nihe der Trigerfrequenz f- liegen bzw.
in der Bandbreite der Auswertefilter Afpp, /2 liegen (vgl. Kap. 4.4).

Zur Ermittlung des Lastverhaltens von Regelkonzept B wurden verschiedene Messungen durchge-
fiihrt, wovon einige représentative Ergebnisse im Folgenden dargestellt sind.

Zuerst wurde das Verhalten auf Anderungen des #uBeren Drehmomentes untersucht. Hierzu wur-
den mit dem Belastungs-Servomotor (vgl. Kap. 8) rechteckformige, rampenférmige und sinusfor-
mige Lastprofile erzeugt. Bei einem Lastsprung wie in Abb. 7.16 (links) ist erkennbar, dass der
Winkelistwert Yy des Rotors relativ schwach geddmpft in einen stationdren Endwert einschwingt.
Dieses transiente Verhalten ist bei schnellen Drehmomentinderungen erkennbar und auf die Wir-
kung des Drehmomentes auf die Rekonstruktion und damit auch auf die Regelung zuriickzufiihren
(vgl. Kap. 5.4). Bei schnellen Drehmomenténderungen zeigt sich zudem verstérkt der Einfluss der
Einschwingzeit der Rekonstruktionsfilter. Die Regelung schwingt entsprechend der Einstellung der
einzelnen Reglerkaskaden ein, wobei hier auf eine moglichst stabile Auslegung fiir diesen Fall zu
achten ist. Die Ursache fiir dieses schwach gedampfte Einschwingen ist in der Korrekturfunktion
Kro zu suchen. Wie in Kapitel 7.2.5.1 bereits erwihnt, erzeugt diese Wahl einer Korrekturfunk-
tion keine exakte Feldorientierung der Strome und damit ist die Stromregelstrecke nichtlinear.
Eine leichte Abweichung des in der Signalverarbeitung verwendeten Winkelistwertes ist in der
Praxis nicht ungewohnlich, da auch bei Regelung mit Sensor durch Messungenauigkeiten (Auf-
losung, Signalverarbeitung, etc.) Abweichungen vom realen Winkel auftreten (vgl. [156]). Die
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7 Sensorlose Regelung

Verwendung eines Winkelsignals fiir die Feldorientierung, dass eine konstante Abweichung zum
Rotorwinkelsignal aufweist, zeigte in der Simulation zwar abweichendes Verhalten der Regelung
bei einem Lastsprung, eine Schwingungsneigung wurde aber nicht festgestellt. Weiterhin ist die
Korrekturfunktion Krp vom Winkelgeschwindigkeitssollwert Q7 . abhingig, womit eine weitere
Nichtlinearitét in den Stromregelkreis eingeht. Die Schwingung des Winkelistwertes bei schneller
Belastungsinderung lisst sich auf die Uberlagerung dieser beiden Effekte zuriickfiihren, wobei die
Abhingigkeit vom Winkelgeschwindigkeitssollwert hier den stirkeren Einfluss ausiibt.
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Abb. 7.16: Lastsprung und sinusformiger Lastverlauf im Stillstand (€2,,,0c;, = 0 %)

Vergleichbares Verhalten ist bei einem Lastverlauf mit einer Sinushalbwelle, wie in Abb. 7.16
(rechts), erkennbar. Der Rotorwinkel Y schwingt relativ stark, solange der Lastverlauf nicht kon-
stant ist, und schwingt auf einen Endwert ein, sobald die Belastung konstant wird.

Um diese Schwingungen zu vermeiden, ist eine langsamere Belastungsidnderung anzustreben, die
der Winkelrekonstruktion - und damit der sensorlosen Regelung - mehr Zeit fiir den Einschwing-
vorgang belésst. Eine Moglichkeit bietet eine rampenformige Lastanderung, wie in Abb. 7.17 ge-
zeigt. Obwohl das dullere Lastdrehmoment M}, einen hoheren Wert erreicht als in den vorherigen

Profilen, ist der Winkelverlauf nicht so stark schwingungsbehaftet.
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Abb. 7.17: Lastrampe (My, = 0 — 0.7 Nm) im Stillstand (,,,.c;, = 0 %)

Da sich in der Praxis schnell dndernde Belastungen und Lastspriinge nicht immer vermeiden las-
sen, muss bei einer Anwendung dieses Verfahrens mit diesen Schwingungen gerechnet werden.
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7.2 Regelung ohne Winkelsensor

Nun stellt sich aber noch die Frage, welches Verhalten diese sensorlose Regelung nach Konzept
B bei konstanter Belastung (My, = konst.) zeigt. Um diese Frage zu kldren, wurden verschie-
dene Winkelprofile (Positionieren, Reversieren) bei konstanten duBeren Lastdrehmomenten My,
untersucht. Die Abbn. 7.18 bis 7.20 zeigen hier einige reprisentative Messungen bei einer Winkel-
geschwindigkeit im mittleren Bereich der fiir das Verfahren moglichen Drehzahlen.

Bei hoheren Drehzahlen bzw. Winkelgeschwindigkeiten innerhalb der Stabilititsgrenzen ergeben
sich vergleichbare Ergebnisse mit dem Unterschied, dass der Fehler Ay entsprechend der Winkel-
geschwindigkeit hoher oder niedriger ausfillt. Dies begriindet sich in der Uberlagerung der ver-

schiedenen Fehlerarten der Rekonstruktion (vgl. Kap. 5), wie zum Beispiel dem Drehzahlfehler
und dem Drehmomentfehler.

S Sollwert

v [rad]

t[s] t[s]

Abb. 7.18: Positionieren und Reversieren mit |Q,.c;| = 1 % unter Belastung
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Abb. 7.19: Rekonstruktionsfehler beim Positionieren mit .., = 1 % unter Belastung
(links: My, = @; rechts: My, = My)

Festzustellen ist, dass sich bei konstanter Belastung dhnliche Ergebnisse fiir die Positionierung
ergeben wie im unbelasteten Fall (vgl. Kap. 7.2.4.2). Allerdings ist im Stillstand ein drehmoment-
abhiéngiger Fehler vorhanden, der aufgrund des Drehmomentfehlers im Rekonstruktionsverfahren
(vgl. Kap. 5.4) nicht ausgeregelt wird. Da keine Kompensation von drehmomentbedingten Re-
konstruktionsfehlern oder Initialisierungsfehlern vorgenommen wurde (vgl. Kap. 7.2.5.1), ist der
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7 Sensorlose Regelung

Startwinkel y(z = Os) entsprechend des jeweiligen Drehmoments verschoben. Dies gilt auch fiir
alle vorangegangenen Messungen zu Kapitel 7.2.5.3.

Auffillig ist in den Abbn. 7.18 bis 7.20 auch eine periodische Schwingung im Winkelsignal und
im Fehlersignal. Diese Schwingung begriindet sich auf den Einfluss des Belastungsservomotors,
da dessen Pole Rastdrehmomente erzeugen, die sich als Rekonstruktionsfehler niederschlagen und
im Fehlersignal Ay(z) deutlich erkennbar sind (Drehmomentfehler der Rekonstruktion, vgl. Kap.
5.4).

Im Fall der Positionierung wird nur eine positive Winkelgeschwindigkeit Q gezeigt, da sich bei
Umbkehr der Drehrichtung analoge Ergebnisse einstellen. Grundsitzlich ist festzustellen, dass sich
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0
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Abb. 7.20: Rekonstruktionsfehler beim Reversieren mit |Qecn| = 1 % unter Belastung
(links: My, = @; rechts: M, = My)

durch die Belastung des Motors mit einem dufleren Lastdrehmoment My, eine Abweichung im
Winkel ergibt, die stationidr vom Betrag des Lastdrehmoments und dynamisch von der zeitlichen
Anderung der Last d%L" abhingt. Um diesen Fehler zwischen Soll- und Istwert des Rotorwin-
kels (Positionierfehler) zu minimieren, ist eine Kompensation notwendig, die allerdings von den
jeweiligen Motorparametern und dem verwendeten Regler (Struktur und Dynamik) abhingt. Im

Rahmen dieser Arbeit wurde diese Untersuchung nicht durchgefiihrt.

7.2.5.4 Grenzen

Die Grenzen dieses Regelkonzeptes sind natiirlich abhéingig von der jeweiligen Regelstrecke, das
heiflt vom Motor und der angekuppelten Belastung. Alle nachfolgend dargestellten Ergebnisse
beziehen sich nur auf den verwendeten Versuchsaufbau (vgl. Kap. 8) und konnen bei anderen
Konfigurationen davon abweichen.

Wie in Kapitel 7.2.4.4 ergab sich auch hier fiir die Winkelgeschwindigkeit eine Grenze bei einer fiir
den Motor verhéltnismifig kleinen Drehzahl. Als Obergrenze konnte im Leerlauf (My, = ONm)
Qmech max = 4.7% (n ~ 44.8 min~") erreicht werden (vgl. Abb. 7.21), wobei diese Begrenzung
durch die Bandbreite der Filter in der Rekonstruktion entsteht.

Bei sehr kleinen Winkelgeschwindigkeiten begrenzen Schwingungen im Rekonstruktionssignal
den sensorlosen Betrieb. Ursache hierfiir sind einerseits Stromharmonische aufgrund von positi-
onsabhingigen Fehlern (vgl. Kap. 5.3) und andererseits drehmomentabhéngige Fehler aufgrund
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7.2 Regelung ohne Winkelsensor

der Polteilung (Rastung) des Belastungs-Servomotors (vgl. Kap. 7.2.5.3). Beide Fehlerarten zei-
gen entsprechende Wirkungen auf die Rekonstruktion und damit die sensorlose Regelung. Bei sehr
kleinen Winkelgeschwindigkeiten €2 (d.h. % = Q. i1st klein) werden diese Ortsfrequenzen nicht
so stark durch die Rekonstruktionsfilter (vgl. Kap. 4.4 und 7.2.2) und die Regelung beddmpft wie
bei hoheren Winkelgeschwindigkeiten (d.h. % ist grof}). Das wirkt sich auf die erzielbaren Ge-
nauigkeiten von Winkelposition und Winkelgeschwindigkeit der Regelung aus und héngt natiirlich
von Hohe und Frequenz dieser Ortsfrequenzen, und damit den verwendeten Geriten (Motor, Bela-
stung), ab. Die Regelung folgt der fehlerhaften rekonstruierten Position und ist damit entsprechend
ungenau (Bemerkung: Signal-Rausch-Verhiltnis nimmt ab). Zur Verbesserung wire eine Adapti-
on der Regelung und der entsprechenden Filter denkbar, was aber die Reglerdynamik bei kleinen
Winkelgeschwindigkeiten verschlechtert.

1
0.8
3 My
3
= 04 1
1My
2
0.2 ]
O 1 1 1 1 1 1 1 1 Iv
0 1 2 3 4 5

(@) [rad/s]

mech

Abb. 7.21: Regelkonzept B: Stationidre My ,-Q,,..;-Betriebsgrenzkennlinie

Die Grenzen der Winkelgeschwindigkeit sind zudem abhingig von der jeweiligen dufleren Be-
lastung Mp,. Diese Abhingigkeit im stationdren Betrieb zeigt das gemessene Lastdrehmoment-
Winkelgeschwindigkeits-Verhalten in Abb. 7.21. Diese Betriebskennlinie stellt die ermittelte Gren-
ze des moglichen Betriebs dar. Aufgrund der erreichbaren Lastdrehmomente iiber dem Nenndreh-
moment My sind die Winkelgeschwindigkeiten €,,.., zwischen 0.5 % und 2.5 % wohl am besten
fiir den sensorlosen Betrieb mit diesen Geriten (vgl. Kap. 8) geeignet. Im Stillstand konnte das du-
Bere Lastdrehmoment M}, bis nahe an das Kippdrehmoment (&~ 0.915 Nm) erhoht werden. In Abb.
7.21 ist dieses Drehmomentverhalten im Stillstand durch eine Linie bei Q,,.., = 0 % gekennzeich-
net, die vom Lastdrehmoment M}, = O Nm bis zu diesem erzielten Maximalwert My, ~ 0.915Nm
reicht. Einschrinkend ist zu beachten, dass hierbei die Belastung nur sehr langsam erhoht wurde.
Bei schnellen Lastinderungen kann nur ein der zeitlichen Anderung der Last d]g—f“ entsprechender
kleinerer Wert erreicht werden.

Begrenzend fiir das Betriebsverhalten des sensorlosen Regelungsverfahrens wirkt neben den be-
reits erwihnten Bandbreiten der Filter in der Winkelrekonstruktion auch das maximal erreichbare
innere Motordrehmoment M};;. Je hoher die Winkelgeschwindigkeit €2,,,.., des Motors wird, desto
hoher werden auch konstruktionsbedingte Lastdrehmomentanteile (vgl. Gl. (3.39)) wie das dreh-
zahlabhingige Ddmpfungsdrehmoment Mp. Auch das Reibdrehmoment Mz muss nicht konstant
sein, sondern kann auch eine drehzahlabhingige Komponente beinhalten. Aulerdem bendtigt der
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Motor Drehmoment, um zu beschleunigen (Beschleunigungsdrehmoment Mp) und um z. B. die
Rastdrehmomente des Belastungs-Servomotors zu iiberwinden. Bei den kleinen Winkelgeschwin-
digkeiten wirkt natiirlich wieder der Einfluss von Ortsfrequenzen auf die Rekonstruktion begren-
zend. Das Zusammenspiel all dieser Einfliisse begrenzt den Bereich fiir einen stabilen Betrieb der
sensorlosen Regelung. Die jeweiligen Einfliisse gehen flieBend ineinander iiber, und je nach du-
Berem Lastdrehmoment M, und Winkelgeschwindigkeit €,,.., ist jeweils ein anderer Einfluss
dominant.

SchlieBlich stellt sich noch die Frage nach der Positioniergenauigkeit. Grundsétzlich ist diese Fra-
ge nicht allgemeingiiltig zu beantworten, da viele Einfliisse auf die Rekonstruktion wirken (vgl.
Kap. 5). Im Stillstand wird die Positioniergenauigkeit im wesentlichen von der resultierenden Pha-
senlage der Filter (vgl. Abbn. 4.8 und 4.9, Kap. 5.2) in diesem Arbeitspunkt (Sollposition), vom
gesamten positionsabhdngigen Fehler (vgl. 5.3) in diesem Arbeitspunkt und der duBeren Belastung
(vgl. Kap. 5.4) bestimmt. Das heif3t, je nach Arbeitspunkt, Gerdten (Motor, Regelung, Frequenzum-
richter, etc.) und duBlerer Belastung wird der Fehler unterschiedlich ausfallen. Zur Angabe eines
Positionierfehlers miissen damit immer alle Einflussfaktoren betrachtet werden.

Fiir die betrachtete sensorlose Regelung nach Regelkonzept B ohne Fehlerkompensation kann die
erreichbare Genauigkeit der Positionierung im unbelasteten Zustand (Leerlauf) aus den Abbn. 7.12
bis 7.15 entnommen werden. Sie variiert, abhidngig von der jeweiligen Winkelposition des Ro-
tors, im Bereich von etwa 0...5.5- 1073 rad ausgehend vom Fehler im Nullpunkt. Der Fehler im
Nullpunkt wiederum ist abhédngig von der Phasenlage der Rekonstruktionsfilter und dem Lastdreh-
moment My, bei der Initialisierung der Winkelnulllage. Dieser positionsabhingigen Genauigkeit
iberlagert sich noch eine Abweichung durch die dulere Belastung M7 ,, wie sie zum Beispiel in
Abb. 7.17 dargestellt ist. Bei Rotorbewegung addiert sich noch der drehzahlabhéngige Fehler nach
Kapitel 5.2.

7.3 Vergleich mit sensorbasierter Regelung

Eine sensorlose Regelung bietet in gewissen Anwendungen Vorteile. Es werden Kosten (Installa-
tion, Kabel, Messsystem) gespart, und in rauen Umgebungen erhoht sich die Robustheit, da das
eingesparte, hiufig optische Messsystem am anfiélligsten ist.

Wie in den vorangegangenen Kapiteln gezeigt wurde, ergeben sich bei der gezeigten Methode
auch einige Nachteile. In Abb. 7.22 sind je ein Sollwertsprung (Winkel) und ein Lastsprung (recht-
eckformiger Verlauf) eines mit Sensorriickfithrung geregelten Motors dargestellt. Der Vergleich
mit entsprechenden Messungen (z.B. Abb. 7.11 und Abb. 7.16) zeigt, dass eine sensorlose Rege-
lung Einschriankungen bei der Dynamik und beim Lastverhalten nach sich zieht. Vergleichbare Er-
gebnisse zeigen sich im Reversierbetrieb. Das Messergebnis mit Sensorriickfithrung in Abb. 7.23
weicht weniger vom Sollwertverlauf bei Nennbelastung ab als die sensorlose Regelung in Abb.
7.18. Am auffilligsten ist hier der Fehler aufgrund der Belastung, da dieser einen permanenten
Offset im Winkel bei der sensorlosen Regelung ergibt.

Verbesserungsmoglichkeiten wurden in Kapitel 5.5 gezeigt, sind aber immer abhéngig vom Motor,
dem Frequenzumrichter und dem Lastverlauf. Wichtig ist auch die Feststellung, dass das vorge-
stellte Verfahren nur in einem eingeschriankten Drehzahlbereich um den Stillstand funktioniert.
Bei hoheren Drehzahlen kann auf ein anderes Verfahren, zum Beispiel eine EMK-basierte Metho-
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7.3 Vergleich mit sensorbasierter Regelung
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Abb. 7.22: Regelung mit Sensor: Sprungantworten bei Fithrungsgrofen- und Lastmomentsprung
bei angekuppeltem Servomotor (7, = 10ms)

de wie in [141], umgeschaltet werden. Hierzu wird aber eine Umschaltstrategie notig, wie sie unter
anderem in [180] beschrieben ist.
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Abb. 7.23: Regelung mit Sensor: Positionierfehler beim Reversieren mit |Q,c;| = 1 %
und My, = My, (links: Winkelprofil; rechts: Positionierfehler)

Neben den bereits festgestellten Einschrinkungen beziiglich der zuldssigen Bereiche fiir Drehzahl
und Belastungsmoment sind noch zwei weitere Nachteile fiir trigerfrequenzbasierte Verfahren an-
zufiihren: Wirkungsgrad und Gerdusche.

Das Tréagersignal (vgl. Kap. 4.2.2 und 4.2.3) wird zur Winkelrekonstruktion genutzt und muss zu-
sdtzlich zum Steuersignal aufgebracht werden. Der Wirkungsgrad eines Motors definiert sich aus
dem Quotienten der mechanischen Leistung an der Motorwelle mit der elektrischen Scheinleistung
S an den Motorklemmen. Das Trigersignal wird als elektrische Leistung in den Motor eingespeist,
soll aber moglichst keinen Einfluss auf das Drehmoment haben und verschlechtert somit defini-
tionsgemil den Wirkungsgrad des Motors. Diese zusitzlich erforderliche elektrische Scheinleis-
tung errechnet sich niherungsweise (Annahmen: hohe Trigerfrequenz f, kleiner Widerstand R,
vgl. Kap. 4.2.2) wie folgt

Sc=3-Ucess-Icess ~ oc (Li+L1o)
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7 Sensorlose Regelung

und ist von den Motorparametern (L;, Ly und R), der Tridgerkreisfrequenz ®c = 27 - fc und der
Tragerspannungsamplitude Ue abhingig.

Inwiefern die Tragerscheinleistung allerdings wirklich einen Nachteil darstellt, hingt von der Leis-
tung ab, die fiir ein gleichwertiges Winkelmesssystem notwendig wire.

Bei der Verwendung einer Triigerfrequenz f unterhalb von etwa 10kHz wird das Trigersignal
aufgrund magnetischer Effekte im Motor (Magnetostriktion) horbar sein, und mit steigender Tré-

gerstromamplitude Ic wird der jeweilige Ton lauter. Da sich nach Kapitel 4.4.2 bestimmte tech-
nische Beschriinkungen der Triigerfrequenz f bei Verwendung eines PWM-Umrichters ergeben,
werden die triagerfrequenzgenerierten Gerdusche nicht oder nur schwer zu vermeiden sein. Eine
Erhohung der Schaltfrequenzen der PWM-Umrichter zur Vermeidung dieser horbaren Gerdusche
ist derzeit aus technischen Griinden nicht sinnvoll, da hierdurch im Motor frequenzabhiingige Ei-
senverluste verstarkt werden. Fiir Anwendungen, die sich dauerhaft im Horbereich von Personen
befinden, sind tragerfrequenzbasierte Verfahren somit nur bedingt geeignet.
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8 Versuchsaufbau

8.1 Einflihrung

Zur Verifizierung der dargestellten Methoden in der Praxis wurde ein Versuchsstand (vgl. Abb. 8.1)
aufgebaut. Die entsprechenden GroBen und Parameter sind tabellarisch in Kapitel 8.3 aufgefiihrt.

ADbD. 8.1: Gesamter Versuchsaufbau

8.2 Motoren und Steuerung

8.2.1 Motorsatz und Drehgeber

Die Versuche wurden mit einem Hybridschrittmotor VRDM 397/50 LHA von Berger Lahr durch-
gefiihrt, der laut Datenblittern (vgl. [195], [196]) bei Dreieckschaltung ein Haltedrehmoment von
1.7 Nm aufweist. Am Versuchsstand wurde der Schrittmotor (Abb. 8.2 Mitte) in Sternschaltung
betrieben, wodurch sich die Belastbarkeit entsprechend verringert.

Zur Simulation des Lastverhaltens diente ein Servoantrieb (AC-Servomotor M506K, Abb. 8.2
links, und Servoregler SCE 905) der Firma BAUTZ. Laut Datenblitter (vgl. [14], [15]) erreicht
er ein Stillstandsdrehmoment von 6.9 Nm bei einer Stromreglerbandbreite von 1500 Hz. Der Ser-
voantrieb wurde strom- bzw. drehmomentgeregelt betrieben, wobei der Drehmomentsollwert als
Analogwert von der Schrittmotorsteuerung vorgegeben wurde. Aufgrund der hohen Regelkreis-
bandbreite der Stromregelung konnten somit annidhernd beliebige bis hin zu sprungférmigen Dreh-
momentinderungen am Servomotor erzielt werden. Diese Drehmomente dienten als Lastdrehmo-
mente fiir den angekuppelten Hybridschrittmotor.
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8 Versuchsautbau

Abb. 8.2: Motorsatz mit Drehgeber

Den Motorsatz komplettiert ein inkrementaler Drehgeber des Typs ROD 486 der Firma Heiden-
hain mit 3600 Strichen pro Umdrehung (vgl. [72]). Die Sinus-Kosinus-Signale des Drehgebers
(Abb. 8.2 rechts) werden in der Steuerung 4Con 1024-fach interpoliert und daraus ein inkrementa-
ler, d.h. relativ zu einer initialisierten Nullposition, Winkelwert und die Drehzahl des Motorsatzes
ermittelt. Die Drehgebersignale dienten zur Validierung der Ergebnisse der verschiedenen Steuer-,
Regel- und Rekonstruktionsverfahren.

An beweglichen Motorbocken waren die Motoren und der Drehgeber annédhernd zentrisch zuein-
ander befestigt und iiber Metallbalgkupplungen miteinander verkuppelt. Die Kupplungen wurden
so gewihlt, dass die Steifigkeiten und somit die Eigenfrequenzen moglichst hoch liegen (berechne-
te Eigenfrequenzen: Hybridschrittmotor-Servomotor: 1325.75 Hz; Hybridschrittmotor-Drehgeber:
4044.26 Hz).

8.2.2 Steuerung

Fiir die Untersuchung neuer Steuerungs- oder Regelungsverfahren ist es zweckméBig, einen einfa-
chen Zugriff auf alle relevanten Grofen und Parameter in der verwendeten Hard- und Software zu
haben. Die Steuerung 4Con, die am Lehrstuhl fiir Feingerdtebau und Mikrotechnik der TU Miin-
chen zur hochgenauen Regelung von Lineardirektantrieben entwickelt wurde (vgl. [36]), stellte
diese Moglichkeit zur Verfiigung, da iiber ein Programm in der Hochsprache C ein Zugriff auf
alle Eingidnge (Drehgeber- und Strommesssignale), Ausginge (PWM- und Analogausgédnge) und
Zwischenwerte moglich ist.

Zudem war bereits eine Bedienoberfldche zur Steuerung, Visualisierung und Online-Messung vor-
handen, die eine schnelle Uberpriifung und Messung erméglichte.

Auf der Hardwareseite besteht dieses Steuerungssystem aus einem Dreiphasen-IGBT-Frequenz-
umrichter, dessen Zwischenkreisgleichspannung iiber ein Schaltnetzgerit (vgl. [210]) bereitgestellt
wird. Der Umrichter wird iiber einen Digitalen Signalprozessor (SHARC-DSP ADSP-21061 KS-
200, 32-Bit floating point, feock = SOMHz, vgl. [11]) gesteuert. Die Erfassung der Strommesswer-
te erfolgt an Shuntwiderstdnden iiber ein Oversampling-Verfahren und 1-Bit-X -A-Wandlung, was
eine effektive Auflosung von etwa 12Bit bei einem Messbereich von 10A erlaubt (vgl. [37]). Die
Rechenleistung des DSP ermoglicht eine Abtastfrequenz von f4 = 20kH? fiir alle notwendigen
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8.3 Parameter

Operationen. Alle Regelkreise und die Rekonstruktion werden mit dieser Abtastfrequenz betrie-

ben.

8.3 Parameter

Bei Messungen am Motor VDRM 397/50 LHA von Berger Lahr bzw. aus den Datenbléttern (vgl.
[195], [196]) wurden fiir Sternschaltung folgende Motorparameter ermittelt:

Ohmscher Widerstand R:

Drehfeldinduktivitiiten:
d-Richtung L;:
g-Richtung L:

Zwischenkreisspannung Uz k:
Haltestrom /g:
Permanentmagnetischer Rotorfluss Wy:

Déampfungskonstante D:

Massentrigheitsmomente:
Rotor Jr:
Drehgeber Jpg:
Kupplung  Jky:
Gesamt Jges:

Drehmomente:
Haltedrehmoment My:
Kippdrehmoment Mk:
Nenndrehmoment My:
Reibdrehmoment Mg:
Rastdrehmoment M g

Polpaarzahl N,:

0.45Q

2.85mH

2.75mH

40.0VDC

5.8 A (It. Datenblatt, A-Schaltung)
6.1-1073Vs

4.0-1073 Nms
' rad

110.00- 10~ kgm?
1.45-10 ®kgm?®
10.30- 10 % kgm?
121.75- 10 kgm?

1.7 Nm (It. Datenblatt, A-Schaltung)
0.915Nm
0.5667Nm

40.0-1073Nm

10.0-10 3Nm

50
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9 Zusammenfassung

In dieser Arbeit wurde ein Verfahren vorgestellt, das geeignet erscheint, einen Hybridschrittmotor
bzw. einen hochpoligen Synchron-Servomotor sensorlos positionsgeregelt zu betreiben. Sensorlos
bedeutet in diesem Fall, dass ein Messsystem fiir den Rotorwinkel nicht benétigt wird, da dieser
iber ein Rekonstruktionsverfahren aus dem Stromsignal gewonnen wird. Einschrinkend wurde in
Kauf genommen, dass das Verfahren nur fiir kleine Drehzahlen und den Stillstand funktionieren
muss, da fiir hohere Drehzahlen bereits Losungen vorliegen (u.a. [141]).

Nach einer Einleitung in das Thema im ersten Kapitel wird im zweiten Kapitel der Stand der Tech-
nik bei der sensorlosen Regelung dargestellt. Aufgrund der Feststellung, dass die meisten Verfah-
ren entweder auf der Auswertung der EMK oder der Auswertung von Reluktanzeffekten beruhen,
wird eine genauere Aufteilung vorgenommen. Neben der einfachen Schrittwinkelerkennung beim
Schrittmotor wurden in den letzten Jahren verschiedene Methoden zur Winkelrekonstruktion ent-
wickelt und verbessert. Hierzu zidhlen die Auswertung der EMK, nichtlineare Verfahren, wie zum
Beispiel Kalman-Filter, sowie die Auswertung der Reluktanz (magnetischer Widerstand) und Ver-
fahren der kiinstlichen Intelligenz zur Ermittlung des Rotorwinkels. Diese verschiedenen Moglich-
keiten zur sensorlosen Regelung werden anhand von Literaturbeispielen erlidutert. Alle Verfahren
werden abschlieend miteinander verglichen und anhand der Eignung fiir eine Positionsregelung
bewertet.

Die Herleitung eines Modells fiir einen Hybridschrittmotor wird in Kapitel 3 durchgefiihrt. Der
Hybridschrittmotor wird als hochpoliger Synchron-Schenkelpolmotor betrachtet, da diese Annah-
me in vorangegangenen Arbeiten bewiesen wurde. Ausgehend von der Spannungsdifferentialglei-
chung eines dreiphasigen Synchronmotors werden die Strom- und Flussgleichungen in statorfesten
und rotorfesten (feldorientierten) Koordinaten berechnet. Die mechanische Bewegungsgleichung
fiir den Rotor vervollstindigt das Motormodell, das am Kapitelende in Form eines Wirkungsplans
(Signalflussplans) graphisch dargestellt wird.

Das vierte Kapitel beschreibt das Verfahren zur Winkelrekonstruktion, ausgehend vom Motormo-
dell aus Kapitel 3. Aus der Anregung des Motors mit einem Spannungsraumzeiger wird der statio-
nire Stromraumzeiger ermittelt. In diesem Stromraumzeiger ist eine Abhingigkeit vom mechani-
schen Rotorwinkel erkennbar, wenn sich die Reluktanz und damit die Induktivitit des Motors mit
dem Rotorwinkel dndert. Ein Spannungsraumzeiger fester Frequenz und Amplitude bewirkt bei
einem winkelabhingigen Induktivititsverlauf eine Amplitudenmodulation des Stromes und wird
hier zur Rekonstruktion genutzt. Um eine Entkopplung der Rekonstruktion von den drehmoment-
erzeugenden Steuerstromen zu erzielen, wird ein zusitzliches, hochfrequentes Trigersignal ver-
wendet. Der nun aus Steuer- und Trédgersignal bestehende Stromraumzeiger wird errechnet und
das Demodulationsverfahren sowie die Winkelrekonstruktion werden schrittweise beschrieben.
AbschlieBend erfolgt eine Untersuchung der Trigerfrequenz und der im Verfahren verwendeten
Filter beziiglich geeigneter Einstellungen fiir das Verfahren.

Da sich am Versuchsaufbau Abweichungen des rekonstruierten Winkels vom realen Rotorwinkel
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bei verschiedenen Betriebsbedingungen gezeigt haben, werden diese Abweichungen im Kapitel 5
untersucht und Kompensationsmoglichkeiten aufgezeigt. Es zeigte sich, dass die Rekonstruktions-
fehler in drei Gruppen aufgeteilt werden konnen: drehzahlabhédngige Fehler, positionsabhingige
Fehler und drehmomentabhiéngige Fehler. Diese Fehlergruppen werden auf ihre Ursachen hin ana-
lysiert und Moglichkeiten zur Kompensation werden dargestellt und diskutiert.

Zur Uberleitung auf die sensorlose Regelung sind im sechsten Kapitel die verschiedenen Moglich-
keiten, einen Schrittmotor zu betreiben, beschrieben. Neben der klassischen Schrittfortschaltung
im Vollschritt-, Halbschritt- und Mikroschrittbetrieb und deren verschiedenen Realisierungen und
Problemen, wird hier die Herleitung der Reglerparameter einer PI-Kaskadenregelung fiir einen
Synchronmotor gezeigt.

Die Ergebnisse, welche sich mit der Verwendung der Winkelrekonstruktion nach Kapitel 4 in ei-
ner sensorlosen Regelung erzielen lassen, sind in Kapitel 7 dargestellt. Nach der Beschreibung von
Modifikationen an der Regelung und zusétzlichen Filtern werden zwei verschiedene Regelkonzep-
te erldutert und untersucht. Hierbei zeigte sich, dass eine duflere Belastung mit einem Drehmoment
an der Motorwelle nur dann moglich ist, wenn eine geeignete Korrektur- bzw. Kompensationsfunk-
tion fiir den rekonstruierten Winkel gewihlt wird. Die Ergebnisse beider Konzepte sind anhand von
Messungen dargestellt und werden erlautert. Anhand dieser Ergebnisse werden die Grenzen fiir das
jeweilige Konzept bestimmt und abschlieBend mit der Regelung mit Messriickfiihrung verglichen.

Im Kapitel 8 wird schlieBlich noch der verwendete Versuchsaufbau beschrieben.

Zum Ende dieser Arbeit ldsst sich folgender Schluss ziehen: Das Ziel dieser Arbeit, ein Verfahren
zu entwickeln, das eine Positionsregelung im Stillstand und bei kleinen Drehzahlen ermdoglicht,
wurde erreicht. Das Verfahren ermoglicht es, einen Hybridschrittmotor mit einem Standardrege-
lungsverfahren, wie der PI-Kaskadenregelung, sensorlos positionszuregeln. Zwingend notwendig
ist hierzu, dass die Reluktanz des Motors eine Abhingigkeit vom doppelten elektrischen Winkel
aufweist. AuBerdem kommt dem Strommesssystem eine zentrale Bedeutung zu, da alle Informa-
tionen aus dem Stromsignal gewonnen werden. Das vorgestellte reluktanzbasierte Verfahren zur
Winkelrekonstruktion ist weitgehend unabhiingig von Motorparametern, variiert aber in Abhiingig-
keit von verschiedenen Betriebszustinden des Motors in der Genauigkeit. Bei einer Verwendung
des Rekonstruktionsverfahrens fiir eine sensorlose Winkelregelung ergibt sich der Positionierfehler
ebenfalls in Abhingigkeit von diesen Rekonstruktionsfehlern. Beispielsweise zeigt der rekonstru-
ierte Winkel eine Abhingigkeit vom Lastdrehmoment an der Motorwelle, wodurch sich bei einer
sensorlosen Winkelregelung ein drehmomentabhingiger Positionierfehler einstellt. Bei einer Re-
gelung hingt der Regelfehler immer von der Genauigkeit der verwendeten Signale ab. Wird also
anstatt des drehmomentabhéngigen Rekonstruktionssignals der Messwert eines drehmomentunab-
hingigen Winkelsensors in der Regelung verwendet, wird sich die Positioniergenauigkeit durch
ein Lastdrehmoment nicht @ndern. Beim Schrittbetrieb stellt sich ebenfalls eine drehmomentab-
hingige Abweichung des Rotorwinkels vom Winkel im unbelasteten Fall ein. Diese Lastwinkel
genannte Abweichung ist allerdings nicht wie bei einer Regelung abhiingig von der Genauigkeit
des verwendeten Istwerts, sondern ergibt sich durch das Drehmomentverhalten des Motors.

Eine Verbesserung der Genauigkeit des Rekonstruktionsverfahrens kann durch ein Konzept zur
Kompensation der Fehler erzielt werden. Diese Kompensation ist aber abhingig von den Betriebs-
zustdnden und den verwendeten Geridten und kann nur mit Hilfe der zur Verfiigung stehenden
Strom- und Rekonstruktionssignale erfolgen. Die Verwendung von fehlerhaften, rekonstruierten
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9 Zusammenfassung

Signalen zur Kompensation der Rekonstruktionsfehler ergibt eine Riickkopplung iiber den Motor
oder die Regelung auf die Kompensation, die eine Optimierung der Kompensation und der Re-
gelung erschwert. Positionsabhingige Rekonstruktionsfehler konnen auch durch Verbesserungen
bzw. Optimierung der Gerite reduziert werden. Auf die Winkelrekonstruktion optimierte Reluk-
tanzverldufe im Motor und Frequenzumrichter, die weniger Oberschwingungen im Strom erzeu-
gen, konnen beispielsweise eine wesentliche Verbesserung bewirken.

Obwohl das Verfahren Rekonstruktionsfehler aufweist, kann der Rotorwinkel des Hybridschritt-
motors fiir Drehzahlen bis etwa 40min~! gut rekonstruiert werden. Eine Anwendung zur Erken-
nung von Schrittfehlern bei einem gesteuerten Hybridschrittmotor ist ebenso moglich wie eine
sensorlose Winkelregelung innerhalb der festgestellten Grenzen. Das Verfahren zur Winkelrekon-
struktion ist prinzipiell fiir alle Drehfeldmotoren geeignet, die eine Abhingigkeit der Reluktanz
vom doppelten elektrischen Winkel aufweisen. Es funktioniert vom Stillstand bis hin zu einer
Drehzahl, die von den Bandbreiten der Filter im Rekonstruktionsverfahren vorgegeben wird. Wenn
erforderlich, kann bei hoheren Drehzahlen auf ein Verfahren zur EMK-Auswertung iibergegangen
werden, wie dies in Kapitel 2 beschrieben ist.

Weiteres Verbesserungspotential steckt noch in der Genauigkeit der Rekonstruktion bzw. der Po-
sitionierung bei der sensorlosen Regelung iiber Kompensationsmethoden und in der Verwendung
anderer Modulationsverfahren zur Auswertung der winkelabhiingigen Reluktanz.
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A Anhang

A.1 Herleitung der stationaren Raumzeigergleichung des
Statorstromes (Kapitel 4.2.1)

Als stationirer Fall wird nachfolgend der Zustand bezeichnet, bei dem sich der Motor mit kon-
stanter Drehzahl bewegt und alle Ausgleichsvorginge (Transiente) aufgrund von Anderungen in
Amplitude oder Frequenz der statorfesten Spannungen abgeklungen sind.

Um die Ermittlung der Statorstrome zu vereinfachen, werden die Berechnungen in rotorfesten Ko-
ordinaten durchgefiihrt, da hier keine rdumlichen Abhéngigkeiten vom elektrischen Winkel 8(7)
beriicksichtigt werden miissen.

Nach Kapitel 3.6.2 ergibt sich die Spannungsdifferentialgleichung in rotorfesten Koordinaten zu

_, - d - S
Uf(6) = R-I(6) + 1 (0) + - Q1) - P1(0), (A1)

woraus sich nach Kap. 3.6.3 die Stromdifferentialgleichungen der Achsen errechnen lassen:

Reig(t)+ Ly Lig(t) = ug(t) +Qu(t) Ly ig(t)

Reig(0) 4 Ly fig(t) = g(0) = Qa(0)- (La-ial0) + o) -

Zur Herleitung der stationdren Stromgleichungen miissen alle zeitlichen Ableitungen aus Gl. (A.2)
verschwinden, was bedeutet, dass alle Strome konstant sind:

d d. .
Sialt) = S iat) =0

Das gilt allerdings nur, wenn die zugehorigen Anregungsfunktionen des Differentialgleichungs-
systems Gl. (A.2) ebenfalls konstant sind. Somit ist zu ermitteln, fiir welche Bedingungen die
verbleibenden zeitvarianten GroBen (ug(t), ugy(t) und €,(¢)) konstant werden.

Fiir den stationiren Betrieb werden folgende Annahmen getroffen:

1. Leerlauf, d.h. M;, = ONm

2. Reibung, Rastung und Dampfung werden vernachlissigt,
d.h. MR = MS = MD =0Nm

3. Konstante Parameter R, ‘f’o und Ly,

4. Konstante Drehzahlen bzw. Winkelgeschwindigkeiten (Synchronismus):

Q1 = —d‘f,ﬁ’) = —d(pf,’t(t) = Oy = konst.
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A Anhang

5. Konstante Spannungsamplitude: EM = konst.

Aus diesen Festlegungen ergibt sich folgender Steuerwinkel

Gy (t) =Op -1+ Qer 0,

und der stationdre Spannungsraumzeiger im statorfesten Koordinatensystem kann wie folgt ange-
schrieben werden:

51 (t) — ?M . ej¢el(t) —= ﬁM . ej (QM't‘F%],O)
= E]M.COS(EM.I_}—(pel’O)J_'_j.yM. Sin(aM't_'_(Pel,O)J (A3)
E(X(t) EB(Z‘)

Zur Begriffskldrung sei angemerkt, dass dieser Fall, mathematisch gesehen, nur im rotorfesten d-
g-Koordinatensystem stationir (d.h. % =0) ist.
Aus Gl. (A.2) ergeben sich nach obigen Bedingungen im stationéren Fall die Gleichungen:

= 1 — ~ =

i = 5 [tha+ Qe Ly - ig] (A.4)
= 1 _ = = T

b= o [uq—Q.el- (Ld-zd+‘Po>] (A.5)

Bei einer Synchronmaschine entspricht dies dem synchronen Betrieb, da sich der Motor mit der

synchronen Drehzahl nyy, = 6(;\',% [min~!] dreht. Es treten keine transienten Vorginge auf.

Auflosen des Gleichungssystems (A.4) (A.5) nach den GroBen iy und fq ergibt:

_ = _ =2 =~
- I/td-R—I—Q.el-Lq'zuq—.Q.el'Lq-\P()
R*+ Q- Ly L,

< —ﬁq-R—Fﬁel-Ld-ﬁd—}—ﬁel-R-(I\lo
R*+ Q) Ly-L,

Werden diese Gleichungen ins a-f-Koordinatensystem mit den Gleichungen (3.7) bzw. (3.8) und
den Substitutionen (3.21) und (3.22) transformiert, und setzt man die statorfesten Spannungen
und ug aus Gl. (A.3) ein, so ergeben sich die statorfesten Strome im Synchronismus. Werden diese
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A.2 Herleitung des Stromraumzeigers bei Anregung mit zwei Signalen (Kapitel 4.2.3)

Strome mit Hilfe der Gl. (3.3) als Raumzeiger notiert, erhédlt man den stationdren Stromraumzeiger:

I, (0(),t) = T 5 A2 Uy - e @utt@ep)
Oy - (<§L1> - <§L2> )+R2
Oy = L _ _
i - 0 (230 -0u1—0u0)

) 3N 3V, (A6)
®F - <§L1> —<§Lz> +R?
3.3
R—j- oy (L —ZL =
{ J - Om (2 L) 2)} .j-eﬁ(l)"i’o-dﬂ(t)
2 2 dt
O - 1) - (2n) | <R —
2 2 0.

Bei dieser Berechnung wurden die Streukomponenten Ls und M vernachldssigt. Zum Nachweis
der Korrektheit obiger Gleichung wurde diese in die Spannungsdifferentialgleichung Gl. (3.25)
eingesetzt, und es ergab sich hieraus der Spannungsraumzeiger der Anregung nach Gl. (A.3). Tran-
siente Vorgidnge wurden vernachléssigt. Die Berechnungen wurden mit der Mathematiksoftware
MAPLE V durchgefiihrt.

A.2 Herleitung des Stromraumzeigers bei Anregung mit zwei
Signalen (Kapitel 4.2.3)

Zur Berechnung des Stromes bei Anregung mit einem Steuer- und einem Trédgersignal werden
folgende Annahmen getroffen:

1. Leerlauf, d.h. M;, = ONm

2. Reibung, Rastung und Dampfung werden vernachlissigt,
d.h. MR = MS = MD =0Nm

3. Konstante Parameter R, ‘f’o und Ly, bzw. Ly,

4. Konstante Drehzahlen bzw. Winkelgeschwindigkeiten (Synchronismus):
ﬁel = %Et) = ﬁmech -N, = 0y = konst.
5. Konstante Trigerkreisfrequenz: ®¢ = konst.

6. Triagerkreisfrequenz ist viel grofer als die Steuerkreisfrequenz:
Oc >> Oy = Qy

7. Trigergenerierte Reaktanzen sind viel groBer als die Resistanz und die steuerfrequenzgene-
rierten Reaktanzen:
oc-Lyp>>R und Wc-Lyp>>0y-Lip= Qel'Ll/z
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8. Der Tréger erzeugt keine Drehmomente am Rotor, d.h. es darf fiir das Trégersignal gesetzt
werden: 99 & O(t)

9. Konstante Spannungsamplituden: EM = konst ., ﬁc = konst.

Fiir die Strome im rotorfesten Koordinatensystem erhélt man nach Gl. (3.33) folgendes Strom-
Differentialgleichungssystem:
Reig(t)+La Lig(t) = ua(t) +Qer-Ly-ig(t)

~ A7
Reign) + Ly Liglt) = uglt) Q- (La-ialt) + %) (A7)

Der Motor wird mit einer frequenz- und amplitudenkonstanten Steuerspannung und einer frequenz-
und amplitudenkonstanten Trigerspannung angeregt.

U,(6)= Ou-e/™' +0c-e/%! (A8)

Motor-Steuersignal ~ Trigersignal

Bei der Annahme einer konstanten Drehzahl Q,;(¢) = Q. = Oy ergibt sich mit Gl. (A.34) fiir
einen Steuerwinkel @, () = @y, - ¢ folgende Gleichung fiir den elektrischen Winkel:

(1) =Gy (t) —Pp=0p -1 — B, (A.9)

Der Anfangswinkel des Steuerwinkels wurde hierbei vernachldssigt (¢.; 0 = O rad). Eine Transfor-
mation in rotorfeste Koordinaten nach den GlIn. (3.6) und (3.7) ergibt die stationédren rotorfesten
Spannungen.

iy (t) = Up-sin(B) +Uc-sin((@¢c — Op) 1 — B)

Der stationdre Fall kann hier deshalb angenommen werden, da der Trédger laut Annahmen keinen
Einfluss auf den Rotor und damit die Drehzahl haben soll, und die Drehzahl als konstant voraus-
gesetzt wurde.

Das verkoppelte Differentialgleichungssystem aus Gl. (A.7) mit den Anregungsfunktionen aus Gl.
(A.10) ist fiir den stationdren Fall im rotorfesten Koordinatensystem 16sbar. Um die gesuchten Lo-
sungen im statorfesten Koordinatensystem zu erhalten, ersetzt man die Parameter L;/, nach den
Gln. (3.21) und (3.22), bildet aus den Losungen einen Stromraumzeiger im rotorfesten Koordina-
tensystem und transformiert diesen iiber GI. (3.6) in einen Raumzeiger im statorfesten Koordina-
tensystem.

Die Losung der Differentialgleichungen, die Substitutionen und Transformation wurden mit der
Mathematiksoftware MAPLE V durchgefiihrt. Der Ubersichtlichkeit halber werden die Zwischen-
schritte dieser Rechnungen aber nicht angegeben, da die entsprechenden Gleichungen teils sehr
umfangreich sind. Setzt man fiir B die Gl. (A.9) ein, so ergibt sich schlieBlich folgender Strom-
raumzeiger im statorfesten Koordinatensystem:

Ty () =T, (t)-e 0 j{ (1) = Upt - cos(B) + Ue-cos(@c—@u)t=B) (5 1o

=S =S
7 7 7 7S
L (f):\ Iy (B(2), 1) T I o(9(2),1) ot I} 7rans (1) . (A.11)
Steuerstr(;rg Gl. (A.6) Trﬁg;r;trom transienter Arlggleichsstrom
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A.2 Herleitung des Stromraumzeigers bei Anregung mit zwei Signalen (Kapitel 4.2.3)

Durch die zusitzliche Anregung mit einem hochfrequenten Tréigersignal addieren sich zum Strom-
raumzeiger nach Gl. (A.6) (vgl. Kapitel A.1) ein Trigerstromraumzeiger IISC(t) und ein Strom-
raumzeiger fiir die transienten Uberginge ¥, (f). Der Stromraumzeiger I3, (1) zeigt ge-
dampftes Verhalten und verschwindet im stationdren Betrieb (t — o0). Aus diesem Grund und aus

Griinden der Ubersichtlichkeit wird er im Folgenden vernachlissigt.
Der stationidre Raumzeiger des Trigerstroms setzt sich aus mehreren Teilen zusammen

=N _ZI+ZQ+Z3+Z4

Lic(t) = ;

Ny

mit folgenden Zihlertermen und Nennerterm:

.7 3 _ _ — _ _ J— —
Zy = —j Uc-(%Ll) -((J)M—O)c—i-.Q.el)z-(—(0M+0)C+Qel)-e]mct
zr = +jUc (3L2)" @y —Bc+Qu)? (~Bu + B + Qur) - €/ 001
Zs = —jUc (3L1) (3L2) @y —®c+Qu) (—®p +Bc + Qo)

. (%Ll PECC Y ejaa)

Zs = R3.5C.ej5ct
—j R-Uc- [%Ll A~ By + B+ Qoy) - 79! + 3 Ly - (@ — B + D) -ef(ﬁ—@cf)}
+R'5C‘[ (3L1)%- (@ — B¢ + Q)2 - /!
+(3L2)* @y — B¢ + Qut) - (B + B¢ + Qo) - €7
+2'(%L1)'(%LZ)'(EM—ECJrﬁez)'(EM—EC)'ej(Z&ECt)}

Nio= R2R G (L) - GLo)) + @w - @) (GL)P+ (L))
+(BL1Y = GL2)?) @y — B+ )+ (~By + B+ )’

Sind die Bedingungen
wc >> ﬁelzmM und EC%Ll/Z >>R
erfiillt, kann hieraus der Trigerstromraumzeiger wie folgt genéhert werden:

S _‘].EC <%L1 e/.@Ct_F%Lzej(Z‘s(t)—ﬁct))

oc (CL)P = (L)) (12

Uberpriift man diese Losung mit Hilfe der Mathematiksoftware MAPLE V, indem die Losung fiir
den Stromraumzeiger in die Spannungsdifferentialgleichung GI. (3.25) eingesetzt wird, so erhilt
man den Spannungsraumzeiger nach Gl. (A.8).
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A.3 Herleitung eines digitalen Bessel-Bandpassfilters (Kapitel 4.4)

Die Auslegung der digitalen Bandpassfilter fiir die Eingangsfilter (Kap. 4.3.3) und die Filter in
Kapitel 4.3.4.2 wurde nach [184] durchgefiihrt.

Aufgrund der Kriterien in Kapitel 4.4 wurde ein digitales Bessel-Bandpassfilter 2. Ordnung ge-
wihlt. Grundlage fiir die Auslegung ist ein Bessel-Prototyp-Tiefpass:

G(7* _Gpptap-T ap-z - . « x
()= 3 mit @, =2.a%,=06712 b}, =0.2564
boy + b2 bz B . _
a3, = agp b5, =0.086

Uber eine Frequenztransformation fiir digitale Filter erhilt man aus dem Tiefpass das entsprechen-
de Filter. Die Tiefpass-Bandpass-Transformation erfolgt tiber die Zwischengrofen

_op. 0 _x.Af _ . fo\ _
ki =2m 7 ky=m 7, k = cot(kp) - tan 7, = cot(ky)
_costk) 5 4.k _ k-1
d_cos(kz) o=2d' =1 P

mit der Abtastfrequenz f4 , der Mittenfrequenz fy und der Bandbreite Af. Der Faktor k ergibt sich
zu cot(kz), da laut [184] fiir die Grenzfrequenz f, des Prototyp-Tiefpasses immer gilt: fx = 4- f;
Hieraus erhilt man iiber die Tiefpass-Bandpass-Transformationsgleichung (vgl. [184])

—2_2dk. -1, k-1
RT3 SR =
k—1 72_2-d-k_zf1+1

k+1°° 7 k+1
die Ubertragungsfunktion des gewiinschten Bessel-Bandpassfilters 2. Ordnung

_apta T vay 7z Hazz P tag-t

Gz ") =
( ) bo+b1'Z_l+b2'Z_2+b3'Z_3+b4'Z_4

(A.13)

mit den Koeffizienten

% * * 2
Ay —ap-ptay-p

byy —biy p+by-p
a = _0-2‘“62‘“72‘“72'P+2‘?§2‘P
by —biy-p+by-p
* * 2 * * 2 * 2 * * 2
4 = 2ap-ptagp-o”—ap—ap-o —012'P2+2'022'P+022'0
byy —biy-p+by-p
a = 0,_2‘062‘174'“724'“72'1’—22‘“32
) by, — bl p+by-p
* 2 % . *
a = P —ap pPtay

béz—sz‘P‘FbEz‘PZ
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A.4 Erlauterung zu den Fehlern durch die Filterung (Kapitel 5.2.3)

b = _0,2‘1982— 12— Tz‘P‘f‘z‘szz‘P
by, —biy-p+by-p

2-’962-p+b62-02—b72—b72-02—b’{z-p2+2-b§z-p+b§z-02

by =

’ by —bia-p+b5-p°
by = 0. =2 b Pt b+ b p—2-b

" by — by p+b5 - p°

by = biy - > — by p+ b5

by, — bl p+byy-pt

A.4 Erlauterung zu den Fehlern durch die Filterung (Kapitel 5.2.3)

Aus der Literatur ([78], [183] u.a.) ist bekannt, dass die Filterung eines sinusformigen Signals ei-
ne frequenzabhingige Veridnderung des gefilterten Signals im Vergleich zum Eingangssignal in der
Phasenlage und der Amplitude bewirkt. Hier nun soll die Filterung eines Raumzeigers zuerst allge-
mein und spater am konkreten Beispiel eines Stromraumzeigers mathematisch dargestellt werden,
um Rekonstruktionsfehler durch die Filterung beschreiben zu konnen.

Da alle Fehlerbetrachtungen im Zeitbereich erfolgen, muss auch die Wirkung der Filter im Zeit-
bereich beschrieben werden. Es ist also eine Transformation dieser Ubertragungsfunktion in den
Zeitbereich notwendig. Eine Filterung stellt im Zeitbereich eine Faltung des Eingangssignals X (¢)
mit der Impulsantwort des Filters G(¢) dar (u.a. [78]). Bei zeitdiskreten Systemen errechnet sich
das Ausgangsignal wie folgt:

I
Xpi(ITy) = Y, G((I— k) Ty) - X (kTy)
=0

Die Faltung im Zeitbereich entspricht im z- und im Laplace-Bereich einer Multiplikation (vgl.
[152], [176] v.a.):

Xpin(2) = Z{G(1) «X(1)} = G(z) - X(z)  Xpus(s) = L{G(1) +X (1)} = G(5) - X(s)  (A.14)

Dies soll im Folgenden ausgenutzt werden, indem die Filteriibertragungsfunktion zuerst in den
Laplace-Bereich transformiert und mit den ebenfalls in den Laplace-Bereich transformierten Ein-
gangssignalen multipliziert wird. Die Transformation wurde mit Hilfe der ,,Bilinear-Transforma-
tion” durchgefiihrt, die eine gute Nidherung der Transformation vom z- in den Laplace-Bereich

darstellt:
B 1405 Ty s

— a2 7 A.15
1-05-Ty-s ( )

Z

Im Rekonstruktionsverfahren fiir den Winkel nach Kapitel 4 werden Bessel-Bandpassfilter ver-
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wendet, die im Kapitel A.3 hergeleitet werden. Notiert man die Filteriibertragungsfunktion aus Gl.
(A.13) in Summenform, so ergibt sich diese im Laplace-Bereich wie folgt:

4 4
Zak-z_k 71 Zai-sk
G —1 _k:() _k:() A16
)= o Gl = (A16)
¥ st ¥ s
k=0 k=0

Die Filterkoeffizienten a; und bj werden nicht explizit angeschrieben, da dies keine relevante In-
formation erbringt. Der Hochindex s dieser Koeffizienten bedeutet, dass diese Koeffizienten im
Laplace-Bereich gelten.

Um nun die Wirkung der Filterung auf einen Raumzeiger zu erhalten, wird nachfolgend ein Raum-
zeiger f(f einer beliebigen GroB3e einer Filterung unterworfen. Fiir die nachfolgende Berechnung
werden der Einfachheit halber die Amplitude und die Kreisfrequenz als konstant angenommen. Fiir
die Fehlerbetrachtung ist diese Annahme zulissig, da das Verfahren auf der Auswertung stationirer

Stromraumzeiger basiert. Die relevanten Frequenzen und Amplituden im Stromsignal sind daher
anndhernd konstant oder sie dndern sich nur verhiltnisméBig langsam, da ein stationdrer Triger-
spannungsraumzeiger verwendet wird (vgl. Kap. 4.2.3) und die Betriebsbereiche fiir die Drehzahl
und die Beschleunigung bei diesem Rekonstruktionsverfahren eingeschrinkt sind (vgl. Kap. 4.2.3
und Kap. 4.4). Ein Raumzeiger ist eine mathematische Beschreibung mehrerer, gleichartiger und
zueinander in einer festen Beziehung stehender Einzelsignale (vgl. Kap. 3.3), und er kann in seine
Komponenten aufgespalten werden. Die Betrachtung im statorfesten a--Koordinatensystem fiihrt
zur Aufspaltung in o-B-Komponenten:

=S = — =<
X, (1)=X-e/ =X (cos(®1) + j sin(®r)) = Xa(r) + jXp(1) (A17)
Die Transformation in den Laplace-Bereich ergibt:

S = ()
Xo(s) = >

R B xXg(s) =X 55—
5?4+ P (s) 40
Nach GI. (A.14) ergeben sich die gefilterten Signale durch eine Multiplikation der Signale im

Laplace-Bereich mit der entsprechenden Filteriibertragungsfunktion:

4
Z ai . Sk+1
k=0

=)

(A.18)

foapls) = G(5)-Tale) = X ;
Zbi-sk+2+622bi-sk
k=0 , 0 (A.19)
B E-Zai-sk
xpap(s) = G(s)-Xp(s) = X =0 :

"4 4
s k+2 |, =2 sk
Zbk's —I—O) Zbk's

k=0 k=0

Eine Transformation in den Zeitbereich fiihrt zu den Gleichungen:

Xo,8P(®,1) = %-(Afl(a)-cos(az)—A;(a)-sm(m))Jr Frrans(®,1)
Xppp(@,1) = ﬁ-(A’](E)-sin(ﬁt)—kA’z(@)-cos(@t))—k Frrans(®,1)
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A.4 Erlauterung zu den Fehlern durch die Filterung (Kapitel 5.2.3)

mit den Substitutionen
4 4
®) =Y dy 0,  A®@ =Y dy " und N@ be ok
k=0 k=0

Die transienten Anteile fr,q,s(®,7) werden nicht weiter angeschrieben, da sie nur bei Anderung
der Eingangsignale bzw. des Eingangsraumzeigers in Amplitude oder Kreisfrequenz auftreten und
im stationdren Fall verschwinden.

Die Umformungen (u.a. [34])

A-sin(0t+ @) = ZAk-sin(Et—i—(pk) und  A-cos(@r+@) = ZAk-cos(ﬁt—Hpk)
k=0 k=0

ergeben fiir n = 2 und gleicher Frequenz ® fiir die Amplitude und die Phasen die Terme:

Ay -sin(@) +A; - sin(@2)
Ap-cos(@1)+As - cos(¢2)

A:\/A%—I—A%-{-Z-A]-Az-COS((pz—(m) tan((p):
Die Raumzeigerkomponenten im stationédren Fall ergeben sich damit zu

XQ’BP(E,I) = 'ABP(E) -COS(EZ‘ + (po(G))
XB,BP(E-/I) = X 'ABP(E) . sin(@t + (po(G)) ,

NEa )]

(A.20)

und der Ausgangsraumzeiger im stationdren Fall (transiente Anteile gehen gegen Null) kann wie
folgt notiert werden

X5p(@.1) =X - App(®) - ¢/ @ H9570) = X¥5(1) . Agp(®) - €/ 957 (@) (A.21)
mit ()2 ()2 o
ABP(E) — \/(Al((o)]\),((__o'_)(AQ((o)) und (PBP(E) — arctan (ﬁ%g;g) )

App(®) und @pp(®) entsprechen dem Amplitudengang und dem Phasengang des Filters. Trigt
man diese je in ein Diagramm iiber der Frequenz auf, so erhidlt man das Bode-Diagramm.

Das Ergebnis aus Gl. (A.21) ldsst sich wie folgt interpretieren: Wird ein stationdrer komplexer
Raumzeiger, dessen feste Winkelgeschwindigkeit @ durch die zeitlich konstante Kreisfrequenz Q
der erregenden Grofle, z.B. eines Stromes, gegeben ist, also ® = Q gilt, gefiltert, so multiplizieren
sich in komplexer Schreibweise die Amplituden, und es addiert sich der konstante Phasenwinkel
des Filters an der Frequenz ® zum linear von der Zeit abhingigen Drehwinkel des Raumzeigers.

Sind, wie in Gl. (4.17), mehrere (Kreis-)Frequenzen wirksam, d.h. der Stromraumzeiger besteht
aus einer Summe verschiedenfrequenter Strome, so folgt aus den Gleichungen (4.17), (A.6) und

(A.12):
s =\

0.0 +1 0.0
(0).0) +T1,(8(0).1)

~ll

@)1 =

Ll

~ Il,IMP()_'_IlREL( )
@) f<w<S ) —aw1) f(@vm) (A.22)

Jr{l,CJMP( )+11CRE
f(oc) f(20(t

(®
T
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Im stationiren Betrieb gilt fiir den elektrischen Winkel die Beziehung 9(¢) = @yt + 99, da im

Synchronismus die Winkelgeschwindigkeit des Rotors in elektrischen Graden gleich der Kreisfre-

quenz der anregenden elektrischen Grofen ist (€2,; = ®y7). Wird obige Beziehungen in den Strom-
=5 _

raumzeiger der Steuerung 7} ;,(9(¢),t) eingesetzt, so entfillt die Abhéingigkeit der Stromraumzei-

gerkomponenten der Reluktanz und der induzierten Gegenspannung vom Winkel 0(¢) (vgl. Gl.

=S 58 =0
(4.6)). Die Zusammenfassung der Steuerstromkomponenten Iy jyp(t), I} g (t) und I ;(¢) ergibt

dann einen stationdren Steuerstrom mit der Amplitude 1 1,1 und der Kreisfrequenz ®y,. Da in die-
sem Kapitel nur die Filterung von Frequenzen betrachtet wird, werden die Startwinkel @,; o und
Vo vernachlassigt.

Mit der GI. (4.10) kann Gl. (A.22) somit wie folgt angeschrieben werden:

I5(0(0),0) =Trpr- /" — joIp- /O — . Iy ¢/ (ZOMI=0c)

Abhingig von der jeweiligen Frequenz wird jeder dieser Strome dem Ampituden- und dem Pha-
sengang unterworfen:

Tep(3(1),1) =~ ?I,M . i Ot . Agp(@y) - e/ 08r(Om)
—jIp-el®ct . Agp(®¢) . ¢J-08P(0C) (A.23)
—j-Iy- el @ou—0c)t App(2®y — @c) . @) 08P(20)—0¢)

Sind noch weitere Frequenzen im jeweiligen Signal vorhanden, so sind diese analog zu behandeln.

A.5 Herleitung des Fehlers durch die Regelung (Kapitel 5.2.5)

Um die Berechnung des Fehlers durch die Einbindung des Rekonstruktionsverfahrens in eine Re-
gelung zu vereinfachen, soll nachfolgend die Stromregelung im kontinuierlichen Laplace-Bereich
nach Abb. A.1 betrachtet werden. Dies entspricht einer guten Niherung der Verhiltnisse im zeit-
diskreten z-Bereich nach Kapitel 6.3.1.3. Die Ubertragungsfunktion des Stromrichters entspricht

C,d/q(S)
*

v
L6, = ) | 0ul®) =] ief),

FR(S) FSTR(S) FSid/q(S)

Abb. A.1: Stromregelkreis kontinuierlich

einem Totzeitglied. Bei einer im Vergleich zu den Zeitkonstanten 7/, der Stromstreckeniibertra-
gungsfunktionen Fy;q/,(s) sehr kleinen Totzeit 7; = Ty des Stromrichters kann das Totzeitglied als
PTi-Funktion genihert werden (vgl. [174], [177]):

Vsrr

Forr(s) = Verp-e $T g 228
sTr(S) = VsTR TsT,

fir T, =Ty < Ty, (A.24)
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A.5 Herleitung des Fehlers durch die Regelung (Kapitel 5.2.5)

Die Ubertragungsfunktion der gesamten Strecke des Stromregelkreises ergibt sich somit zu:

Vsrr Vm Vs

. = A25
L+sT 1+5Ty,  (1+5Ty,) - (145Th) (A.25)

Fs(s) = Fsrr(s) 'FSid/q(S) =

Zur Berechnung der Verdnderung der Trédgeranteile im Strom durch die Stromregelung wird das
Ubertragungsverhalten bei einer Auslegung nach dem Betragsoptimum (BO) betrachtet. Im zeit-
kontinuierlichen Fall ergibt sich fiir den PI-Regler folgende Ubertragungsfunktion:

1+sT, Ir=1,
RICE] S /"d/q (A.26)

STk VR_VS 2-T;

FR(S) =Vg-

Das Ubertragungsverhalten des Regelkreises nach Abb. A.1 errechnet sich wie folgt:

ug/q(s) = tpra)q(s) +cq4(s)
= FR(5) (£34(5) = F(5)  ttayq(s) ) +Tic.asqs)
FR(s) 1 _ (A.27)
<:>ud/q(s) - 1+FR(S)FS( ) d/q(s)+1+FR( ) F(S) 'MC,d/CI(S
Fﬁﬁmg St;r;ng

Setzt man in Gl. (A.27) die Gln. (A.26) und (A.25) ein, so erhilt man:

(1+s-T,)-(1+s-Td/q) (st
iy (s
Vs-(2-52- T2 +2-5-T,+1) d/q

Fiihrung Storung

2-T+s-(1+s-Tp)
2-52- T2 425 T, +1

: ﬁqd/q(s) (A28)

~

ud/q(s) =

~”

Laut dieser Gleichung kann das Einprédgen einer Triagerspannung als Storgro3e aufgefasst werden.
Der Stromraumzeiger bei Anregung mit dem Trigersignal als Storgrofle soll nun im statorfesten
Koordinatensystem ermittelt werden. Es sollen fiir den Motor stationdre Verhiltnisse gelten, d.h.
die Strome iy4(s) und i,(s) sollen konstante Werte aufweisen, wobei der feldbildende Strom laut
Reglerauslegung in Kapitel 6.3.1.3 auf den Wert i;(s) = 0A geregelt wird.

Hierzu wird zuerst der entsprechende Triagerspannungsraumzeiger (Kreisfrequenz ®c und Ampli-

tude ﬁc sind konstant)

—R =S . = L

Uy c(t)=Uyclt) e 70 =Uc- /00 =t (1) + juc,q(1)
in den Laplace-Bereich transformiert:

_ = cos(Dg) - s+ sin(V
ficas) = D~ < O)S T (e ( O)ﬁ 2
e

_ = sin(9g) -5 — cos( 0) - (@c — Q)
—Up- )
uC,q(s) C S2+ ((DC Qel)Z

Die Annahme stationdrer Verhiltnisse bedingt auch eine stationére elektrische Winkelgeschwin-
digkeit Q,; = konst., was fiir den elektrischen Winkel bedeutet:

O(t) =0(t) = Qo1 -1+
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Setzt man die Anregungsspannungen Zc 4(s) und %ic 4(s) in Gl. (A.28) ein, ergeben sich die Span-
nungen uy(s) und u,(s). Da die Gleichungen in statorfesten Koordinaten gesucht sind, werden
die Spannungen mit Hilfe von Gl. (3.8) transformiert. Hieraus kann wiederum ein Raumzeiger
gebildet werden:

() =T i) 2 YT e (9 = @c) - (Ti (R = Oc) +7) (A.29)
Vs (ZE(Qel_wC)+l+])'(ZTI(Qel_(‘)C)_1+])

Der erste Term dieser Raumzeigergleichung entspricht der Steuergré3e in Abhédngigkeit vom Strom-
sollwert iy Der zweite Term ist nun der resultierende Trdgerspannungsraumzeiger im geregelten
Betrieb. Da alle GroBen als stationidr angenommen wurden, wurde der transiente Term unterdriickt.
Ebenfalls vernachlissigt wurden Steuerfrequenzanteile, die iiber die iiberlagerten Regelkreise als
Sollwerte dem Stromregelkreis zugefiihrt werden, da diese als sehr klein angesehen werden und
deshalb kaum einen nennenswerten Einfluss haben werden.

Wenn man den Raumzeiger so anschreibt, dass die Abhingigkeit des neuen Raumzeigers vom
Trigerspannungsraumzeiger erkennbar wird, ergibt sich:

Y

=S g z =S _jn
U1 (l’) e Vis.lq.e](ﬂO‘}’g) _|_ U]’C(t)'A'(AE+€ ]2)
1 o iaux =S .
— . l; . e] (1(}0‘|‘2) + l]1 C(t) 'ARegler . e](pRegler (A30)
VS NS 7 >
Steuer;;;nnung Tréger;;;lnnung

mit den Substitutionen:

ARegler = A-yJA:+1 ORegler = arctan(ALZ)

2'Tt'(-Q'el_aC)

A = — — — —
ZTE(Qez—ooc)z—lzn(ﬂez—wcm
21 Qo — )+ 27; (Qor — Oc) + 1

Ay = T(Qu—0c) 2T} (Qu—oc)?+1)

Die Werte fiir Agegrer und Qpegrer €rgeben sich aus der Uberlagerung zweier gleichfrequenter, aber
phasenverschobener Schwingungen (u.a. [34], [127]). Die Berechnung erfolgt analog zur Berech-
nung von Dampfung und Phasenverschiebung im Kapitel A.4.

A.6 Herleitung der Reglerkoeffizienten (Kapitel 6.3)

A.6.1 Winkelgeschwindigkeitsregler (Kapitel 6.3.2)

Die diskrete Zustandsgleichung fiir den geschlossenen Winkelgeschwindigkeitsregelkreis ist fiir
den Hybridschrittmotor mit Winkelgeschwindigkeitszustandsregler laut Kapitel 6.3.2:

Qk+1) | _ | ®-Tuko T, | | Q&) O Vg | T | wo
s(k+1) —Ks 1 s(k) Ks 0
cI)geschl
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A.6 Herleitung der Reglerkoeftizienten (Kapitel 6.3)

Der diskrete Zustandsregler wird mit Hilfe des Polvorgabeverfahrens ausgelegt. Hierzu wird das
charakteristische Polynom des geschlossenen Winkelgeschwindigkeitsregelkreis Pep,-(z) mit ei-
nem Normpolynom Py, (z) verglichen.

Aus der obigen Zustandsgleichung errechnet sich folgendes charakteristische Polynom:

)

Die Zustandsregelung soll dimpfungsoptimal ausgelegt werden. Das entsprechende Normpoly-
nom nach dem Dampfungsoptimum (vgl. [176] u.a.) ist zeitkontinuierlich wie folgt anzusetzen:

z 0
Z

®-T,Kqg T,
K 1

Popar(z) = det (21— Pgpgepr) = det (

= 2-7(1+®-T,Kq) +®+T,(Ks—Kq)

PNorm(S):%Te27152+TenS+l = <S+i(l+]‘)> : (S—Fi(l—j))

= (s—s1) . (s —52)

Um das Normpolynom im zeitdiskreten Bereich verwenden zu konnen, kann iiber die Abbildungs-
vorschrift fiir die Wurzeln s; und s, (vgl. [25], [36], [106], [141] u.a.)

2p=e12 T

das zugehorige Normpolynom zeitdiskret formuliert werden:

T T 2T
Prom(z) = (Z_esl TA) ‘ <Z—€SZTA> =72—z (2-6T?n - Ccos (T—A>> +€7712

en

Ein Koeffizientenvergleich
Pchar(z) = PNorm (Z)
liefert dann die Reglerparameter:

_ e T cos (I ~ 21 D
Ko = F—u<l+d>—2 e Ten c0s<T;>> N T Ky T K
_ 1 A T a0 2JT,
Hierbei wurden nach [34] nachfolgende Vereinfachungen getroffen:
1 1 1
e"zl+ﬂx:l+x cos(x)zl—axzzl—ixz

A.6.2 Winkelregler (Kapitel 6.3.3)

Die Ubertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises ergibt sich aus den Gln. (6.28) und
(6.29).

Y Fry(s) Fsy(s) Ky
Foy(s) = - = . =73
Y 1+FRY(S) FSY(S) s Ten+S+Ky
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A Anhang

Fiir Positioniervorginge wird oft ein Einlaufen in die Sollposition ohne Uberschwingen gefordert.
Durch die Vorgabe eines reellen Doppelpoles kann dieses aperiodische Verhalten erzeugt werden,
indem die Diskriminante des Nennerpolynoms zu Null gesetzt wird:

Nennerpolynom: s> T+ s+ Ky, = 0

14 /12—4-T,, - K,y

Pole: = S12 = T

Reeller Doppelpol: = /12—-4-T,,-Ky = 0

Hieraus ergibt sich der Reglerkoeffizient Ky zu:

A.7 Drehmomentgleichung im stationaren Zustand und Lastwinkel

Nach Kapitel 3.7 ergibt sich die Gleichung des inneren Motordrehmoments aus den statorfesten

Raumzeigern wie folgt:
3 oG
MMizi-N,-S{‘Pf I} (A31)
In Kapitel A.1 wurde fiir den stationédren Fall die Stromraumzeigergleichung (A.6) hergeleitet.
Setzt man diesen stationédren Stromraumzeiger in obige Drehmomentgleichung ein, so erhidlt man
fiir den Stillstandsfall (Q,; = @y = 0s~1) folgende Gleichung fiir das stationire innere Motordreh-

moment:

= o~ _ =2 _
- 3 Uy-¥-sin(®) 3 Uy 3Ly -sin(29)
Ms(®) = - 3 - L Fosin®) 3 Oweale: (A32)
Synchrondre}::noment My Reluktanzdre‘hrmoment M

Der Lastwinkel zeigt an, um welchen (elektrischen) Winkel sich der Motor aus der Winkelposi-
tion bei Leerlauf ¢@,; (Belastung M; = 0Nm) auslenkt. Nach GI. (3.39) spielen hier noch weite-
re Drehmomentanteile eine Rolle. Im Stillstand verschwindet das Beschleunigungsdrehmoment
(Mp = ONm), und die stationdre Gleichung kann wie folgt angeschrieben werden:

. My + Mg = (MLa+MR+MD) (A33)
Motordrehmoment My, Lastdrehn;:)ment My

Bei einer Vernachlidssigung des Rastdrehmoments Mg miissen laut Gl. (A.33) das Lastdrehmo-
ment My, und das innere Motordrehmoment M,;; bei Stillstand gleich grofl sein. Der stationire
elektrische Winkel des Motors ¥ stellt sich nach Gl. (A.32) entsprechend dem Lastdrehmoment
M ein. Bei Leerlauf wird der elektrische Winkel des Motor dem Winkel @,; entsprechen, der z.B.
im Schrittbetrieb durch den Spannungsraumzeiger U IS vorgegeben wird (9 = §,,). Bei einem Last-
drehmoment an der Welle (M}, # 0 Nm) werden sich diese beiden Winkel allerdings voneinander
um einen vom Lastdrehmoment abhéngigen Wert unterscheiden. Das ist der Lastwinkel 3. Der
statische bzw. stationire Lastwinkel B ergibt sich somit aus folgender Gleichung (vgl. [114]):

B=9,-0 (A.34)
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A.7 Drehmomentgleichung im stationidren Zustand und Lastwinkel

Bei einem Steuerwinkel @,; = Orad ergibt sich dann aus Gl. (A.32) das stationdre Motordrehmo-

ment in Abhédngigkeit vom Lastwinkel.

_ EM - sin(P) N

Myi(B) = % -N;

R

B/\

Abb. A.2: Last-, Steuer- und elektrischer Winkel

QY

(A.35)
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