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PM Permanentmagnet bzw. permanentmagnetisch

PWM Pulsweiten-Modulation

TTL Transistor-to-Transistor Logic

u.a. unter anderem oder und andere

∆ Dreieckschaltung
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1 Einleitung

Schrittmotoren werden in einer Vielzahl von Anwendungen im Privat-, Büro- 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 für den Erfolg der Schrittmotoren ist ihre einfache Ansteuerung. Bei Vorgabe einer
bestimmten Schrittauflösung ist es relativ einfach, einen Schrittmotor über die Puls-Richtung-
Schnittstelle zu positionieren, wobei keine umfassenden Vorkenntnisse erforderlich sind (vgl. Kap.
6.2). Über Unterteilungen der Schritte (Halb-, Mikroschrittbetrieb) lassen sich Schrittwinkelauflö-
sungen erreichen, die für viele Positionieranwendungen durchaus ausreichen. Da dies zudem mit
geringem Hardwareaufwand realisierbar ist, sind Schrittmotoren eine kostengünstige und robuste
Alternative zu Servoantrieben.
Die derzeit größte Verbreitung haben Hybridschrittmotoren, da sie das beste Verhältnis 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, für die beabsichtigten
Untersuchungen den Hybridschrittmotor zu wählen.
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 Statorströme 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 beschäftigen sich dann
mit dem entwickelten Rekonstruktionsverfahren, den dabei auftretenden Fehlern und deren Mini-
mierung. Zum Vergleich werden im Kapitel 6 übliche Steuerverfahren und eine Positionsregelung
vorgestellt, hergeleitet und abschließend verglichen. Eine auf Kapitel 4 basierende sensorlose Re-
gelung stellt Kapitel 7 vor. Nach einer Erläuterung der auftretenden Probleme und der notwendigen
Veränderungen 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 mögliche Anwendungsbereiche dieser sensorlosen
Technik.
Beide Steuerverfahren, Regelung und Steuerung, weisen Vor- und Nachteile auf und werden je
nach Verwendungszweck ausgewählt. Grundsätzlich spricht gegen den gesteuerten Betrieb (Schritt-
betrieb), dass Resonanzfrequenzen auftreten und speziell beim Schrittmotor Schrittverlust und
damit eine Abweichung von der Sollposition möglich ist (vgl. Kap. 6.2.4). Gegen die Regelung
sprechen der höhere Aufwand an Kosten, Inbetriebnahme und Bauraum, die Abhängigkeit der
Steifigkeit des Antriebs von der angekuppelten Mechanik und, aufgrund der empfindlichen opti-
schen Drehgeber, die geringere Robustheit gegenüber rauen Umgebungsbedingungen. Allerdings
werden im geregelten Betrieb Pendelungen und Resonanzen bedämpft, und Abweichungen einer
Positionsregelung bewegen sich nur im Bereich der Messungenauigkeit der verwendeten Sensorik.
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Erwähnt werden sollte auch die Verbesserung des Wirkungsgrades vor allem im Teillastbetrieb, da
eine Regelung der Stromversorgung nur annähernd soviel Energie abverlangt, wie tatsächlich 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.
Wünschenswert ist ein Antrieb, der die Nachteile beider Steuerverfahren möglichst ausspart. Ei-
ne Möglichkeit ist die Substitution des Winkelsensors durch ein anderes „Messverfahren” für den
Winkel. Werden hierzu nur Messwerte von Motorstrom, Motorspannung und Zwischenkreisspan-
nung des Umrichters verwendet, spricht man von einer „(winkel-)sensorlosen Regelung”. Da häu-
fig nur von sensorloser Regelung gesprochen wird, ist dies leicht missverständlich, da im Antrieb
immer noch Sensoren für Strom und/oder Spannung verwendet werden.
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2 Stand der Technik

2.1 Einführung

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 angeführt, die bei permanent-
magnetisch erregten Synchronmotoren bzw. Hybridschrittmotoren Anwendung finden (vgl. Kap.
3) oder finden können.
Grundsätzlich beruhen alle sensorlosen Verfahren auf der Auswertung von Messwerten der elek-
trischen Spannungen und Ströme eines Motors, um ein dem Winkel proportionales Signal zu er-
mitteln. Je nach Genauigkeit und Güte kann dieses Winkelsignal dann zur Kommutierung, Schritt-
nachführung oder Regelung verwendet werden.
Hierbei werden im wesentlichen zwei Eigenschaften von Elektromotoren ausgenutzt:� Induzierte Gegenspannung des Motors (= elektromotorische Kraft, kurz EMK)� Konstruktionsbedingte, winkelabhängige Schwankungen des Magnetfelds

Diese sensorischen Eigenschaften der Elektromotoren sind direkt oder indirekt über die Spannun-
gen und Ströme 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 Trägerverfahren unterteilt. Einige Methoden zur
sensorlosen Schritterkennung werden diesen Methoden vorangestellt, da diese als eine Art „Vor-
stufe” zur sensorlosen Regelung eines Schrittmotors gelten können. Zudem werden noch kurz
sensorlose Verfahren, die auf Künstlicher Intelligenz (Künstlichen Neuronalen Netzen und Fuzzy
Logic) beruhen, vorgestellt. Abschließend erfolgt ein Vergleich und eine Bewertung der Eignung
zur sensorlosen Positionsregelung eines Hybridschrittmotors.

2.2 Schrittwinkelerkennung

Üblicherweise werden Schrittmotoren im Schrittbetrieb, also gesteuert, betrieben (vgl. Kap. 6.2).
Ein wesentlicher Nachteil des Schrittbetriebs ist der Schrittverlust bei einer Überschreitung des
Maximaldrehmoments durch die äußere Belastung. Soll ein Schrittverlust ausgeschlossen werden,
wird dies durch eine sogenannte Schrittnachführung („Closed-Loop-Betrieb”) vermieden, die über
eine Winkelmessung einen Schrittverlust erkennt und die verlorenen Schritte nachführt (vgl. [83],
[154] u.a.). Weitere Möglichkeiten, Schrittverlust zu vermeiden, sind der geregelte Betrieb ([30],
[105], [164], [167], [223] u.a.) und Verfahren zur Überlasterkennung (z.B. [171]).
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Sensorlose Schrittwinkelerkennungen ermöglichen eine Einsparung des Winkelsensors und der da-
mit verbundenen Nachteile (Kosten, zusätzlicher Bauraum und Hardware, etc.). Ursprünglich zur
Ermittlung der Kommutierungszeitpunkte für 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 erhältlich.
Die dem Autor bekannten Verfahren beruhen auf der Auswertung von Nulldurchgängen 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 Möglichkeiten, 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 können aber auch an Messabgriffen Spannungen gemessen und ausgewertet
werden, um hieraus den Rotorwinkel zu ermitteln. Ein vergleichbares Verfahren ist in [212] für
Drehstrommotoren beschrieben.
Diese Kommutierungshilfen bzw. Verfahren zur Schrittwinkelerkennung oder Drehzahlerkennung
(vgl. [100] u.a.) sind eine Vorstufe zur sensorlosen Regelung und zeigen schon einen möglichen
Weg der Rotorwinkelrekonstruktion auf, nämlich die Auswertung der EMK.

2.3 Winkelrekonstruktion über Beobachter und nichtlineare

Konzepte

Der „klassische” Weg, unbekannte Systemgrößen zu rekonstruieren, sind Beobachter, die auf Grund-
lage von mathematischen Systemmodellen Schätzgrößen von unbekannten Systemgrößen errech-
nen. Für Drehfeldmaschinen sind sehr gute Modelle vorhanden, die auch für verschiedene Beob-
achterkonzepte, unter anderem auch zur sensorlosen Regelung, genutzt werden. Einige wichtige
Methoden sollen auf Basis mehrerer Veröffentlichungen (vgl. [13], [17], [56], [81], [87], [142],
[149], [179], [190] u.a.) kurz vorgestellt und verglichen werden.
Sehr einfache Modelle für Drehfeldmotoren sind die sogenannten Spannungs- und Strommodel-
le, die auf den jeweiligen Differentialgleichungen basieren. Zur Drehzahl- und damit Winkeler-
mittlung kann über eine Integration der entsprechenden Spannung der Flussraumzeiger bzw. der
Flussvektor ermittelt werden (vgl. z.B. [85], [86], [198]). Diese Modelle sind für alle Betriebs-
bereiche gültig und somit auch für 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 verfälschen. 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 für den Stillstandsfall geeignet ist, aber ein Beweis hier-
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für ist dem Autor speziell für Synchronmotoren nicht bekannt. Zur Vermeidung dieser Integration
werden dann beispielsweise PLL-Verfahren (PLL: Phase-Locked-Loop) verwendet (z.B. [147]),
die zudem eine Korrektur über Referenzkurven im Rückführzweig erlauben.
Das Kalman-Filter beruht auf dem Vergleich der Ausgangs- bzw. Messgrößen des Systems mit den
entsprechenden Größen eines Modells. Eine Korrektur erfolgt über eine gewichtete Rückführung
der Fehler aus diesem Vergleich. Messrauschen und Modellungenauigkeiten werden über Kova-
rianz und Prädiktion bei der Korrektur beachtet, was die Genauigkeit des Beobachters steigert.
Nachteilig bei dieser Vorgehensweise wirkt sich aus, dass die Rückführkoeffizienten des Kalman-
Filters bei jedem Abtastschritt neu berechnet werden müssen, 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 für das Kalman-Filter und führt 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 ausgeführt. Diese beherrschen bisher den Stillstand nicht. Schnelles Reversie-
ren ist aber in der Regel möglich. Speziell für den Hybridschrittmotor ist hier die Arbeit [141] zu
erwähnen. In [81] wird gezeigt, dass die Drehzahl und damit der Winkel bei Stillstand nicht be-
obachtbar ist, was die obigen Untersuchungen stützt und somit eine Anwendung zur Winkel- bzw.
Positionsregelung ausschließt. Als weiterer Nachteil ist die Empfindlichkeit gegenüber ungenauen
oder sich ändernden Parametern zu erwähnen, was natürlich die Beobachterergebnisse beeinflusst
und bei sensorloser Regelung, vor allem bei kleinen Drehzahlen, bis zur Instabilität führen 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 für 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. Für einfachere Anwendungen reduzierter Genauigkeit werden auch reduzierte
Beobachter verwendet (vgl. [67], [189], [200] u.a.). Auch hier ist für den Hybridschrittmotor die
Arbeit [141] zu erwähnen. Wie beim Kalman-Filter gewinnen ungenaue und sich ändernde Para-
meter sowie Rauschen bei abnehmenden Drehzahlen zunehmend an Bedeutung und verfälschen
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 Größen bereits erwähnter 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 Instabilität 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 schließt 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 über die Ausgangsfehler korrigiert wird (vgl.
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[173], [190]). Nur sind in diesem Fall die Rückführkoeffizienten nicht konstant oder werden kon-
tinuierlich adaptiert, sondern schalten zwischen zu ermittelnden Werten. Als Schaltfunktion kann
die schaltende Eigenschaft des PWM-Umrichters genutzt werden. Beobachterinstabilitäten, vor al-
lem beim geschätzten Drehzahlwert, bedingen eine Verwendung des entsprechenden Sollwerts für
die drehzahladaptiven Rückführkoeffizienten und die Regelung ([190]). Entsprechende adaptive
Sliding-Mode-Konzepte, wie zum Beispiel in [43], ermöglichen auch Positionsregelungen mit ho-
hen Lasten. Der Stillstandsfall ist aber aus den bekannten Gründen auch hier nicht, oder nur durch
Erweiterungen, möglich.
Auf dem Gebiet der sensorlosen Regelung sind sehr viele verschiedene Verfahren für unterschied-
liche Motoren und Anwendungen beschrieben. Neben den bereits erwähnten Beobachtern sind
natürlich 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 überzeugender Beweis für eine sensorlose Positionsrege-
lung mit Beobachtern erbracht, die auch den Stillstandsfall beherrscht.
Kombiniert oder ergänzt 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 für 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 Positionsauflö-
sung (z.B. Stromnulldurchgangserkennung) oder der Nichtbeherrschung kleiner Drehzahlen und
des Stillstandes (v.a. Beobachterverfahren) nicht zur sensorlosen Positionsregelung. Für Beobach-
terverfahren werden hier zum Beispiel elektrische Winkelgeschwindigkeiten von etwa Ωel;min �
2 : : :8 rad

s (z.B. [141]) als Untergrenze für einen stabilen, sensorlos geregelten Betrieb angegeben.
Um nun einen stabilen Betrieb im Stillstand zu erreichen, ist die Auswertung einer Größe anzustre-
ben, die eine feste Beziehung zwischen einer elektrisch messbaren Größe und dem Rotorwinkel
aufweist. Wie in den Kapiteln 3 und 4 später näher beschrieben wird, läßt sich bei vielen Dreh-
feldmaschinen eine Abhängigkeit zwischen dem elektrischen Rotorwinkel ϑ und der Induktivität
feststellen. Ursache hierfür ist ein rotorlageabhängiger magnetischer Widerstand (Reluktanz), der
sich bei Spannungsanregung im Strom und damit auch in der Induktivität widerspiegelt (vgl. Kap.
5.3.2). Die Reluktanz ändert sich nach Gl. (5.10) mit den magnetischen Eigenschaften und der
Geometrie der vom magnetischen Fluss durchsetzten Medien. Ändern sich also zum Beispiel bei
Sättigung die magnetischen Eigenschaften des magnetisch aktiven Eisens der Drehfeldmaschine
oder variiert der Luftspalt, so wird sich die Reluktanz und damit die Induktivität ändern. Wichtig ist
allerdings, dass diese Reluktanzvariation eine vom Rotorwinkel abhängige Änderung aufweist, um
hieraus den Winkel ermitteln zu können. 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 Abhängigkeit
der Induktivität L vom doppelten elektrischen Winkel 2ϑ gegeben. Aber auch Asynchronmotoren
zeigen diese Effekte. Ursache hiervon ist vor allem die Nutung von Stator und Rotor, in wel-

6



2.4 Auswertung von Reluktanzeffekten

che die Wicklungen eingebracht werden. Beim Hybridschrittmotor, beim Reluktanzmotor und bei
Synchron-Schenkelpolmotoren ist allerdings vorwiegend die ausgeprägte Zahnung von Rotor und
Stator dafür verantwortlich.
Die Berechnung des Rotorwinkels anhand der Reluktanzänderungen über den Rotorwinkel ist
auf verschiedenen Wegen möglich. Eine Methode besteht in der Einprägung von Spannungs-
oder Stromsprüngen 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 Induktivität aber vom Rotorwinkel abhängt,
kann hieraus der elektrische Rotorwinkel ϑ gewonnen werden. Bekannt ist hier die sogenannte
INFORM-Methode (vgl. [161], [178]-[182]). Da die Abhängigkeit vom doppelten elektrischen
Winkel keine eindeutige Bestimmung der Lage der Stator- und Rotorpole zueinander ergibt, wird
diese durch eine Variation der Sprunghöhe bestimmt, indem der Motor durch einen Sprung in die
Sättigung gebracht wird. Hieraus kann auf die entsprechende Pollage geschlossen werden. Man
erhält schließlich Signale, die eine kosinusförmige Abhängigkeit vom elektrischen Winkel aufwei-
sen, der durch entsprechende Transformationen und zum Beispiel Arkustangensbildung gewonnen
werden kann. Einflüsse der EMK werden durch entsprechende Kombination der Signale entfernt.
Eine Variation hierzu ist die Auswertung der Zwischenkreisspannung des Umrichters, in der sich
die Sprünge ebenfalls abbilden. Ähnliche Verfahren mit Sprunganregung wurden unter anderen
auch von [23], [129] und [139] vorgestellt. Alle diese Verfahren zeigen gutes Lastverhalten, wobei
aber teils Verbesserungsmaßnahmen notwendig sind (vgl. [139]), eine Positionsauflösung von ei-
nigen elektrischen Graden (ca. 2Æ : : :5Æel:), und sie funktionieren im sensorlos drehzahlgeregelten
Fall für kleine Drehzahlen und im Stillstand.
Wesentlich beliebter als die Sprunganregung ist allerdings die Anregung mit kosinusförmigen Si-
gnalen. Hierbei wird entweder ein Stromsollwert (vgl. [44], [103]) oder eine Drehspannung hö-
herer Frequenz (ca. 300 : : :1000Hz), in der Literatur wird diese oft als Hochfrequenz bezeichnet,
dem Motor eingeprägt. Diese Signale sollten so geartet sein, dass sie den Betrieb des Motors
nicht oder kaum stören (u.a. auch Anregung nur des feldbildenden Stromes id bei [44]) und auf
einfache Art von den Steuersignalen für den Betrieb des Motors getrennt werden können. Die
„Hochfrequenz”-Anregung mit Drehspannungen entspricht einem Trägerfrequenzverfahren bzw.
einer Amplitudenmodulation, bei der der Strom durch die positionsabhängige Induktivität modu-
liert wird. Die Ermittlung des Rotorwinkels erfolgt meist über die Extraktion des Trägerstrom-
signals durch Filter, die Separierung der winkelabhängigen Signalanteile über Transformationen
und die eigentliche Winkelberechnung. Die Winkelberechnung aus den dann vorhandenen Sinus-
und Kosinussignalen des elektrischen Winkels wird entweder über Arkustangensbildung (vgl. [65],
[104], [209]-[203] u.a.), über Zeitmessung zwischen den Signumfunktionen (vgl. [47], [48] u.a.),
mit Hilfe von Tabellen (z.B. [126]) oder über PLL-Strukturen (PLL: Phase-Locked-Loop) (vgl.
[6]-[5], [18], [33]-[31], [49], [52]-[50], [70], [82]-[81], [92]-[90] u.a.) durchgeführt. Diese Verfah-
ren ermöglichen eine sensorlose Drehzahl- und Positionsregelung für kleine Drehzahlen und den
Stillstand bei ausreichender Genauigkeit von einigen elektrischen Graden. Dass diese Verfahren
auch auf Hybridschrittmotoren angewandt werden können, zeigte sich bei theoretischen und prak-
tischen Untersuchungen am Lehrstuhl für Feingerätebau und Mikrotechnik (vgl. [117], [162]).
Weitere Möglichkeiten der Rotorwinkelermittlung aufgrund von Reluktanzeffekten beruhen auf
der Auswertung von Koeffizienten der Induktivitätsmatrix (vgl. Gl. (3.16)) über die statorfesten
Ströme (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 stoßweisen Trägereinprägung (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 sättigungsbasierte Induktivitätsänderung im Trägerstrom vorhanden ist. Bei Mes-
sungen an Versuchsanlagen hat sich aber gezeigt, dass weitere positionsabhängige Harmonische
im Strom zu finden sind und diese für die Winkelbestimmung entsprechend entfernt werden müs-
sen (z.B. [6], [31], [51], [82], [209], [206] u.a.). Diese unerwünschten 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 stationär wie auch dynamisch ermittelbar. Allerdings
muss noch erwähnt werden, dass sich auch Einschränkungen bezüglich der Dynamik ergeben,
da die Filter und die PLL-Strukturen Einschwingvorgängen unterworfen sind (z.B. [32]), die die
Genauigkeit entsprechend beeinflussen.

2.5 Verfahren der Künstlichen Intelligenz

Der nichtlineare Charakter von Drehstrommotoren führt zwangsläufig auch zur Verwendung nicht-
linearer Methoden wie Neuronalen Netzen, Fuzzy Logic und genetischen Algorithmen. Die Ver-
wendung von künstlicher Intelligenz ist bei den sensorlosen Regelungen noch nicht so stark ver-
treten wie die bereits erwähnten Methoden zur Beobachtung oder Reluktanzauswertung, aber in
[179] wird diesen Methoden für die Zukunft eine zunehmende Bedeutung beigemessen.
Die Verwendung verschiedener nichtlinearer Methoden und Neuronaler Netze wird zum Beispiel
in [17] im Überblick dargestellt, wobei rekursive künstliche Neuronale Netze die besten Ergebnis-
se zeigten. Einige Beispiele für 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. Häufig 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 Überblick über ver-
schiedene Methoden ist zum Beispiel auch in [218] zu finden. Diese Methoden ermöglichen einen
sensorlos drehzahl- oder gar lagegeregelten Betrieb der entsprechenden Motoren. Als praktische
Anwendungsbeispiele seien hier die Regelung einer Windkraftanlage über ein PLL-Verfahren (vgl.
[55]) oder die sensorlose Drehzahlregelung von Festplattenlaufwerken über EMK-Auswertung
(vgl. [1]) erwähnt.
Es bleibt festzustellen, dass es einerseits recht einfache Verfahren gibt, die allerdings nur grobe
Auflösungen erlauben (z.B. Stromnulldurchgangdetektion) und andererseits Verfahren entwickelt
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2.6 Vergleich

wurden, die zwar genauer arbeiten, aber auf einen bestimmten Drehzahlbereich eingeschränkt
sind. Diese Einschränkung ist jeweils prinzipbedingt. Bei Beobachterverfahren funktionieren klei-
ne Drehzahlen und der Stillstand vor allem deshalb nicht, da bei abnehmender Drehzahl das
Signal-Rausch-Verhältnis der Fehlerfunktionen zunehmend schlechter wird und dies bis zur In-
stabilität führen kann. Gleiches gilt für ungenaue oder schwankende Parameter. Die Auswertung
von Reluktanz- und Sättigungseffekten wiederum ist meist dahingehend beschränkt, 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 Bandbreitenbeschrän-
kungen bedingt.
Neben den bereits erwähnten Methoden zur sensorlosen Winkelermittlung finden sich zum Bei-
spiel auch Methoden, die zusätzliche Spannungsabgriffe (z.B. [212]) oder veränderte 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
benötigt wird.
Zwar funktionieren fast alle beschriebenen Methoden innerhalb des jeweils stabilen Drehzahl-
betriebsbereichs mit angegebenen Genauigkeiten zwischen 2Æ und 10Æel: bis zu annehmbaren
Drehmomenten der Motoren, aber häufig müssen diese Werte durch aufwendige Korrekturen oder
Modellerweiterungen erkauft werden. Laut Expertenmeinung (vgl. [179]) bieten hier Methoden
der Künstlichen Intelligenz in der Zukunft eine Verbesserungsmöglichkeit.
Im Falle des Hybridschrittmotors muss ein Verfahren gefunden werden, dass die typische Anwen-
dung dieses Motortyps als Positionierantrieb gewährleistet. Einfache und damit meist ungenaue
Methoden zur Winkelermittlung bringen keine Verbesserung, und Beobachtermethoden schließen
eine dauerhafte Positionierung aus. Somit muss auf die Auswertung der Reluktanz übergegangen
werden. Die ausgeprägte Zahnung von Hybridschrittmotoren dürfte sich hierbei sehr positiv auf
die Auswertemöglichkeiten auswirken.
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3 Modellbildung

3.1 Einführung

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

3.2 Allgemeines

In der Regelungstechnik ist es wichtig, ein möglichst exaktes mathematisches Modell der Regel-
strecke zu haben. Dieses ermöglicht 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
für die meisten Elektromotoren zur Verfügung. 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 für diese Motoren
Maschinenmodelle.
In verschiedenen Veröffentlichungen ([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-
möglichen und eine der Gleichstromnebenschlussmaschine (GNM) ähnliche Steuerung der Größen
Fluss und Strom erlauben. Diese Transformationen und der Begriff der Feldorientierung werden
im Folgenden auf Basis der Raumzeigertheorie formuliert. Anschließend werden die Gleichungen
für den Fluss und den Strom sowie die Bewegungsgleichung eines Hybridschrittmotors hergeleitet.
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3.3 Raumzeiger

PM (axial magnetisiert)

Rotorschalen
mit Feinzahnung

Wicklung

Stator
mit Feinzahnung

Welle
amagnetisch

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

3.3 Raumzeiger

Die mathematische Beschreibung einer mehrsträngigen elektrischen Maschine liefert für jeden
Strang eine Gleichung für die jeweilige Systemgröße X , die sowohl die zeitliche als auch die
räumliche Abhängigkeit beinhaltet. Da bei einer 3-strängigen, symmetrisch aufgebauten Dreh-
feldwicklung die Stränge jeweils um 120Æ bzw. 2π

3 zueinander räumlich 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, kosinusförmigen
Speisung des Wicklungssystems ermöglicht eine komplexe Darstellung dieser Beziehungen als
Raumzeiger, der folgendermaßen definiert wird (vgl. [122], [176] u.a.):

Definition: ~X(t) = 2

3
� 3

∑
n=1

XLn(t) � e j 2π
3 �(n�1) (3.1)= 2

3
�nXL1(t) � e j 0+XL2(t) � e j 2π

3 +XL3(t) � e j 4π
3

o
mit

X 2 fI;U;Ψg
Die beispielhafte Betrachtung der Statorspannung ergibt dann folgende Raumzeigerberechnung,
wobei der Winkel ϕel der Winkel der elektrischen Größe bezogen auf den Strang 1 ist:

UL1(t) = bUL1(t) � cos(ϕel(t))
UL2(t) = bUL2(t) � cos(ϕel(t)� 2π

3 )
UL3(t) = bUL3(t) � cos(ϕel(t)� 4π

3 )
Bei symmetrischer Speisung (vgl. [122], [176] u.a.) gilt:

3

∑
n=1

ULn(t) = 0

11



3 Modellbildung

d.h. bU(t) = bUL1(t) = bUL2(t) = bUL3(t)
Bei Verwendung der Substitution cos(x) = 1

2 �(e j x+e� j x) erhält man folgenden Spannungs-Raum-
zeiger: ~U(t) = 2

3
�nUL1(t) � e j0+UL2(t) � e j 2π

3 +UL3(t) � e j 4π
3

o= bU(t) � e j ϕel(t) (3.2)

In diesem Beispiel wird deutlich, dass der Faktor 2
3 dazu dient, den Amplitudenwert des Raumzei-

gers (hier bU) dem Amplitudenwert der Eingangsgrößen gleich zu machen. Möglich ist allerdings
auch, den Amplitudenwert des Raumzeigers als den Effektivwert der Eingangsamplituden festzu-
legen (Faktor 1

3 , vgl. [122]).

3.4 Koordinatensysteme und Feldorientierung

Aus regelungstechnischer Sicht sollte das Ziel einer Modellbildung sein, ein einfaches Regelungs-
konzept daraus herleiten zu können. Gewünscht ist hier ein Modell, das eine Beeinflussung von
Drehmoment und Drehzahl ähnlich einfach wie bei der Gleichstromnebenschlussmaschine (GNM)
über Ankerstrom und Statorfluss erlaubt.
Dreiphasige Drehstromwicklungen sind heute der Stand der Technik für Motoren und Generatoren
mittlerer bis großer Leistung. Bei Kleinmaschinen sind eher Ein- oder Zweiphasenwicklungen ver-
breitet, aber auch Mehrphasenwicklungen sind, insbesondere bei Schrittmotoren, durchaus nicht
unüblich. Der untersuchte Hybridschrittmotor (vgl. Kap. 8) ist mit einer Dreiphasenwicklung aus-
geführt, wodurch die Modellbildung analog zu Drehfeldmaschinen höherer Leistung erfolgen kann
(vgl. [2], [3], [105], [141]).
Die durchgängige mathematische Beschreibung eines Elektromotors mit 3 Phasen ist recht un-
übersichtlich, da hier immer die räumlichen Beziehungen der 3 Wicklungsstränge 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 imaginäre Komponente aufspaltet.

Definition α-β-Transformation (Clarke-Transformation) :~X(t) = ~XS(t)= 2
3 �nXL1(t) � e j 0+XL2(t) � e j 2π

3 +XL3(t) � e j 4π
3

o= xα(t)+ j � xβ(t) (3.3)

Hieraus kann man auch eine vektorielle Form dieser Transformation herleiten.

Hintransformation:  
xα

xβ

!(t) = 1 0 0

0 1p
3
� 1p

3

! �0B� XL1

XL2

XL3

1CA (t) (3.4)
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b

aU
L1

L3

L2
U

U

U1

S

jel(t)

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

Rücktransformation: 0B� XL1

XL2

XL3

1CA(t) = 1

2

0B� 2 0�1 �p3�1
p

3

1CA � xα

xβ

!(t) (3.5)

mit
X 2 fI;U;Ψg bzw. x 2 fi;u;ψg

Diese Zweiachstransformation erbringt zwar den Vorteil, dass die festen räumlichen Beziehungen
zwischen den Phasen orthogonal sind, aber da ja Drehfeldmaschinen betrachtet werden, rotiert der
Feldvektor und somit rotieren auch die Systemgrößen (Strom, Spannung und magnetischer Fluss)
mit der jeweiligen Winkelgeschwindigkeit. Bei der Synchronmaschine bedeutet dies, dass eine
Abhängigkeit von der Drehzahl bzw. von der Rotorposition vorliegt. Diese soll nun durch eine
weitere Transformation entfernt werden.
Hierzu transformiert man die Drehfeldgrößen des α-β-Systems in ein allgemeines Koordinatensy-
stem, das mit einer beliebigen Winkelgeschwindigkeit rotiert. Grundsätzlich kann nun eine Ori-
entierung an einer geeigneten Größe, z.B. dem Rotor- oder dem Statorfluss, erfolgen. Bei einer
Synchronmaschine wie dem Hybridschrittmotor bietet sich die Orientierung am Rotorfluss an, da
die Rotorpole räumlich konstant bleiben. Die Achsen dieses neuen, mit der Winkelgeschwindig-

keit Ωel(t) = dϑ(t)
dt 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 Ströme ergibt und somit der Strom in
d-Richtung (feldbildend) und der Strom in q-Richtung (drehmomentbildend) separat voneinander
gesteuert werden können.
Im Folgenden soll gelten, dass der Rotorfluss bzw. die d-Achse mit der statorfesten α-Achse den
elektrischen Winkel ϑ bildet. Der Winkel ϑ unterscheidet sich im stationären Fall (Überstriche!)
vom Winkel der elektrischen Größen ϕel durch einen Anteil β, der zum Beispiel durch äußere
Belastung des Motors entsteht (Lastwinkel, vgl. Kap. A.7):

ϑ = ϕel�β
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3 Modellbildung

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

b

a

q

d

J(t)

Y 0

Abb. 3.3: Rotorfestes Koordinatensystem~XR(t) = ~XS(t) � e� jϑ(t)= xd(t)+ j � xq(t) (3.6)

Hieraus kann man auch eine vektorielle Form dieser Transformation herleiten.

Hintransformation:  
xd

xq

!(t) = cos(ϑ(t)) sin(ϑ(t))�sin(ϑ(t)) cos(ϑ(t)) ! � xα

xβ

!(t) (3.7)

Rücktransformation: 
xα

xβ

!(t) = cos(ϑ(t)) �sin(ϑ(t))
sin(ϑ(t)) cos(ϑ(t)) ! � xd

xq

!(t) (3.8)

mit
X 2 fI;U;Ψg bzw. x 2 fi;u;ψg

3.5 Fluss

3.5.1 Strangflüsse

Die Herleitung der Strangflüsse ψL1, ψL2 und ψL3 aus den Maxwell’schen Gleichungen wird in
verschiedenen Quellen ([113], [122], [133], [134] u.a.) gezeigt und soll hier nicht explizit ausge-
führt 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 Änderung der Reluktanz (= magnetischer
Widerstand) maßgebend sind. Die vektorielle Flussgleichung kann somit wie folgt notiert werden:0B� ψL1

ψL2

ψL3

1CA(ϑ(t); t) = hLS
H +LS

R(ϑ(t))+LS
σ

i �0B� iL1

iL2

iL3

1CA(t)+Ψ0(ϑ(t)) (3.9)
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3.5 Fluss

Die Hauptinduktivitätsmatrix LS
H beinhaltet nur die Induktivitätskomponenten, die der jeweilige

Strang erzeugt, und hat somit nur Elemente in der Hauptdiagonalen. Sie können bei symmetri-
schem Wicklungsaufbau in jedem Strang als annähernd gleich angesehen werden:

LS
H =0B� L1 0 0

0 L1 0

0 0 L1

1CA (3.10)

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 winkelabhängige Änderung
des magnetischen Widerstands (Reluktanz) im Motor hervorrufen. Je nach Stellung der Zähne von

N

N

SS

N

N

SS

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

Stator und Rotor zueinander ändert sich der magnetische Widerstand zwischen einem Minimalwert
(Koinzidenz der Zähne zueinander) und einem Maximalwert (Opposition der Zähne zueinander)
und zwar mit der räumlichen Frequenz des zweifachen elektrischen Rotorwinkels 2ϑ (vgl. [113],
[114], [133] u.a.). Dieser Effekt kann sich zudem durch Sättigung an den Zahnflanken verstär-
ken. Da sich die Bedingungen des magnetischen Kreises in den elektrischen Strömen des Motors
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Abb. 3.5: Stranginduktivität: Vergleich Messung-Modellierung
LStrang(ϑ(t)) = L1 +L2 � cos(2ϑ(t))
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3 Modellbildung

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

Der Reluktanzeffekt wirkt sich nicht nur innerhalb eines Statorstranges aus, sondern er beein-
flusst auch die anderen Wicklungsstränge. Somit beinhaltet die Matrix der Reluktanzinduktivität
LS

R(ϑ(t)) auch Verkopplungen und wird wie folgt angeschrieben

LS
R(ϑ(t)) =0B� lr11 lr12 lr13

lr21 lr22 lr23

lr31 lr32 lr33

1CA ; (3.11)

mit den Koeffizienten

lr11 = L2 cos(2ϑ(t)+a0) lr12 = lr21 = �1
2 L1 + lr33

lr22 = L2 cos(2ϑ(t)+a1) lr13 = lr31 = �1
2 L1 + lr22

lr33 = L2 cos(2ϑ(t)+a2) lr23 = lr32 = �1
2 L1 + lr11

und den räumlichen Winkeln

a0 = 0 a1 = 2π

3
a2 = 4π

3
:

Bei [113] wird keine induktive Kopplung der Stränge über die Streuung angegeben und damit die
Streukoppelinduktivität Mσ vernachlässigt. Diese Verkopplung kann aber nach [114] bei verteilten
Wicklungen auftreten und wird somit berücksichtigt, wodurch sich folgende Streuinduktivitäts-
Matrix ergibt:

LS
σ =0B� Lσ Mσ Mσ

Mσ Lσ Mσ

Mσ Mσ Lσ

1CA (3.12)

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

Ψ0(ϑ(t)) = bΨ0 �0B� cos(ϑ(t))
cos(ϑ(t)�a1)
cos(ϑ(t)�a2) 1CA (3.13)

3.5.2 Fluss im α-β-Koordinatensystem

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

1(t) = 2
3 �nIL1(t) � e j 0+ IL2(t) � e j 2π

3 + IL3(t) � e j 4π
3

o= bI(t) � e j�ϕel(t) = bI(t) � e j (ϑ(t)+β(t)) (3.14)
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3.5 Fluss

folgenden statorfesten Flussraumzeiger (zeitliche und räumliche Abhängigkeiten der Strangflüsse
sind der Übersichtlichkeit halber nicht angegeben):~ΨS

1(ϑ(t); t) = 2

3
�nΨS

L1 � e j 0 +ΨS
L2 � e j 2π

3 +ΨS
L3 � e j 4π

3

o
(3.15)= (3

2
L1 +Lσ�Mσ) �~I S

1 (t)+ 3

2
L2 � e j 2ϑ(t) �~I S�

1 (t)+ bΨ0 � e j ϑ(t)= ψα(ϑ(t); t)+ j �ψβ(ϑ(t); t)
Mit Hilfe der Transformationen~I S

1 = iα + j � iβ~I S�
1 = iα� j � iβ

e j�nϑ = cos(nϑ)+ j � sin(nϑ) mit n 2 f1;2g ;
kann der Raumzeiger ~ΨS

1(ϑ(t); t) in die vektorielle Form 
ψα

ψβ

!(ϑ(t); t) = l11 l12

l21 l22

! � iα
iβ

!(t)+ bΨ0 � cos(ϑ(t))
sin(ϑ(t)) ! (3.16)

mit den Matrixkoeffizienten

l11 = (3
2 L1 +Lσ�Mσ)+ 3

2 �L2 � cos(2ϑ(t))
l12 = l21 = 3

2 �L2 � sin(2ϑ(t))
l22 = (3

2 L1 +Lσ�Mσ)� 3
2 �L2 � cos(2ϑ(t)) (3.17)

umgewandelt werden.

3.5.3 Fluss im d-q-Koordinatensystem

Über die Transformationen (Gl. 3.6)~X R
1 (t) = ~X S

1 (t) � e� j ϑ(t)~X R�
1 (t) = ~X S�

1 (t) � e j 2ϑ(t) � e� j ϑ(t)
mit X 2 fI; U; Ψg (3.18)

ergibt sich die rotorfeste (= feldorientierte) Raumzeigergleichung~ΨR
1 (t) = ~ΨS

1(ϑ(t); t) � e� j ϑ(t) (3.19)= (3

2
L1 +Lσ�Mσ) �~I R

1 (t)+ 3

2
L2 �~I R�

1 (t)+ bΨ0= ψd(t)+ j �ψq(t) ;
und in Vektorschreibweise 

ψd

ψq

!(t) = Ld 0

0 Lq

! 
id
iq

!(t)+ bΨ0 � 1

0

!
(3.20)
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3 Modellbildung

mit den Substitutionen

Ld = 3

2
(L1 +L2)+Lσ�Mσ (3.21)

Lq = 3

2
(L1�L2)+Lσ�Mσ : (3.22)

In Gl. (3.20) ist die Orientierung am Rotorfluss dadurch erkennbar, dass nur der Fluss in d-Richtung
den PM-Rotorfluss bΨ0 enthält. 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 Induktivitätsmatrix in Gl. (3.20) nur noch Elemente in der Hauptdiagonalen enthält.

3.6 Spannungs- und Stromgleichungen

3.6.1 Spannungsgleichungen der Stränge

Im vorherigen Kapitel wurde in Gl. (3.14) von einer symmetrischen Stromspeisung ausgegan-
gen. Üblicherweise werden in modernen Servoantrieben aber keine Frequenzumrichter mit Stro-
meinprägung (I-Umrichter), sondern Frequenzumrichter mit Spannungszwischenkreis und somit
Spannungseinprägung (U-Umrichter, engl. VSI: Voltage Source Inverter) verwendet, da diese nicht
speziell an den jeweiligen Motor angepasst werden müssen. Für die Berechnungen im Kapitel 3.5
war die Annahme der Stromeinprägung praktikabel, der reale Stromverlauf soll aber nun bei Span-
nungseinprägung ermittelt werden.
Bei symmetrischer Speisung der Drehstromwicklung ergeben sich somit folgende Strangspannun-
gen (vgl. Kap. 3.3)

UL1(t) = bUM(t) � cos(ϕel(t))
UL2(t) = bUM(t) � cos(ϕel(t)� 2π

3 )
UL3(t) = bUM(t) � cos(ϕel(t)� 4π

3 ) ; (3.23)

wobei bUM(t) der Amplitudenwert der Spannung und ϕel(t) der Steuerwinkel ist.
Die Beziehung ϕel(t) = ωM � t +ϕel;0 ist nur im stationären Fall (d.h. ωM(t) = ωM = konstant)

gültig, da allgemein gilt: ωM(t) = d ϕel(t)
dt ) ϕel(t) = R

ωM(t)dt. In der stationären Beziehung
für den Steuerwinkel ist ωM eine konstante Speisefrequenz und ϕel;0 ist ein Anfangswinkel.
Über die Raumzeigertransformation Gl. (3.1) ergibt sich folgender Spannungsraumzeiger:~U S

1 (t) = bUM(t) � e j ϕel(t) (3.24)

Nachfolgend wird der Anfangswinkel zu ϕel;0 = 0 rad angenommen und nicht mehr explizit ange-
schrieben.
Um nun eine Stromgleichung im statorfesten α-β-Koordinatensystem zu erhalten, müsste die Span-
nungsdifferentialgleichung ~U S

1 (t) = R �~I S
1 (ϑ(t); t)+ d

dt
~ΨS

1 (ϑ(t); t) (3.25)

gelöst werden. Dies ist nicht trivial, da hier durch die Verkopplung der Flüsse die Berechnung der
transienten Einschwingvorgänge sehr umfangreich wird. Aus diesem Grund wird später nur die
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3.6 Spannungs- und Stromgleichungen

stationäre Lösung dieser Differentialgleichung gesucht (vgl. Kap. 4).
Zur Ermittlung der stationären Lösung ist die Herleitung der Stromgleichungen über die rotorfe-
sten Beziehungen am praktikabelsten. Im d-q-System sind nämlich bei stationärem Betrieb alle
Größen konstant und somit lassen sich die Stromgleichungen ins α-β-Koordinatensystem leicht
zurückrechnen.

3.6.2 Spannungsgleichungen, rotorfest

Der Weg zur Berechnung des rotorfesten Statorstromes führt über die Spannungsdifferentialglei-
chung (3.25). Bei Anwendung der Transformation~X S

1 = ~X R
1 � e j ϑ X 2 fU; I;Ψg (3.26)

und der Produktregel der Differentialrechnung erhält man folgende Gleichung:~U R
1 (t)e j ϑ(t) = R �~I R

1 (t) � e j ϑ(t)+ d

dt

�~ΨR
1 (t) � e j ϑ(t)� (3.27)= R �~I R

1 (t) � e j ϑ(t)+ e j ϑ(t) � d

dt
~ΨR

1 (t)+ j �~ΨR
1 (t) � e j ϑ(t) � d

dt
ϑ(t)

Mit der elektrischen Winkelgeschwindigkeit des Rotors

Ωel(t) = d

dt
ϑ(t) = Ωmech(t) �Nr (3.28)

ergibt sich bei Kürzung des Drehoperators e j ϑ(t) die rotorfeste Spannungsgleichung:~U R
1 (t) = R �~I R

1 (t)+ d

dt
~ΨR

1 (t)+ j �Ωel(t) �~ΨR
1 (t) (3.29)

Durch die Aufspaltung der Raumzeigergleichung (3.29) in die komplexe Schreibweise~X R
1 = xd + j � xq mit X 2 fU; I;Ψg und x 2 fu; i;ψg (3.30)

erhält man über Gl. (3.20) den Spannungsvektor: 
ud

uq

!(t) = R � id

iq

!(t)+ d
dt

 
ψd

ψq

!(t)+ 0 �Ωel(t)
Ωel(t) 0

! � ψd

ψq

!(t)= R � id

iq

!(t)+ Ld 0

0 Lq

! � d
dt

 
id

iq

!(t)+ d

dt

 bΨ0

0

!| {z }=0 (bΨ0=konst: !)+ Ωel(t) � 0 �Lq

Ld 0

! � id

iq

!(t) + Ωel(t) � 0bΨ0

! (3.31)
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3 Modellbildung

Zusammengefasst dargestellt erhält man: 
ud

uq

!(t) = " 
R 0

0 R

!+Ωel(t) � 0 �Lq

Ld 0

!# � id

iq

!(t)
(3.32)+ Ld 0

0 Lq

! � d

dt

 
id

iq

!(t) + Ωel(t) � 0bΨ0

!
3.6.3 Stromgleichungen

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

R � id(t)+Ld � d
dt id(t) = ud(t)+Ωel(t) �Lq � iq(t)

R � iq(t)+Lq � d
dt iq(t) = uq(t)�Ωel(t) ��Ld � id(t)+ bΨ0

� (3.33)

In der Literatur wird häufig die zeitliche Ableitung d
dt symbolisch durch den Buchstaben s ersetzt.

Es ist aber zu beachten, dass die Substitution s nicht dem Laplace-Operator entspricht, da die
Laplace-Transformation für nichtlineare Systeme wie Gl. (3.31) nicht gültig ist (vgl. [124]). Die
Nichtlinearität ergibt sich durch die Verkopplung der jeweiligen Stromdifferentialgleichung über
den jeweils anderen Strom und über die Winkelgeschwindigkeit Ωel , die über die mechanischen
Zusammenhänge mit den Strömen verkoppelt ist (vgl. Kap. 3.7).
Mit dieser Substitution ergeben sich die Stromgleichungen zu:

id = 1
R � 1

1+ s �Td
� �ud +Ωel �Lq � iq�

iq = 1
R � 1

1+ s �Tq
�huq�Ωel ��Ld � id + bΨ0

�i (3.34)

Die Substitutionen

Td = Ld

R
Tq = Lq

R
(3.35)

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 lässt sich dieser Sachverhalt durch das
Kreuzprodukt der Vektoren des Rotorflusses und des Statorstromes darstellen. In Raumzeigerdar-
stellung entspricht der Betrag dieses Vektors dem Imaginärteil 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 berücksichtigt, ergibt dann das motorisch
erzeugte Drehmoment (Faktor 3

2 �Nr für 3-strängige Motoren, vgl. [176], [122], [133], etc.).
Bei einem dreisträngigen Hybridschrittmotor errechnet sich das innere Motordrehmoment MMi

im statorfesten Koordinatensystem somit wie folgt (zeitliche und räumliche Abhängigkeiten sind
nicht angeschrieben):

MMi = 3

2
�Nr �ℑf~ΨS�

1 �~IS
1g= 3

2
�Nr � (ψα � iβ�ψβ � iα) (3.36)

3.7.2 Inneres Motordrehmoment, rotorfest

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

MMi = 3
2 �Nr �ℑf~ΨR�

1 �~IR
1 g= 3

2 �Nr � (ψd � iq�ψq � id)= 3
2 �Nr � [bΨ0 � iq+(Ld�Lq) � id � iq℄= 3

2
�Nr � bΨ0 � iq| {z }

Synchrondrehmoment Msyn

+ 3

2
�Nr � (Ld�Lq) � id � iq| {z }

Reluktanzdrehmoment Mrel

(3.37)

An der letzten Umformung lassen sich hier die beiden Drehmomentkomponenten erkennen, die
das gesamte elektrisch erzeugte Drehmoment ergeben. Der Rotorfluss bΨ0 und die drehmomentbil-
dende Stromkomponente iq bilden das Synchrondrehmoment Msyn, wohingegen der Unterschied
zwischen den Drehfeldinduktivitäten Ld und Lq für das Reluktanzdrehmoment Mrel verantwortlich
ist.

3.8 Bewegungsgleichung

Die mechanische Grundgleichung für einen Drehstrommotor ergibt sich aus der Drehmomenten-
bilanz an der Welle:

∑
i

Mi � 0

Vernachlässigt 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:

MMi Inneres Motordrehmoment (vgl. Kap. 3.7)

MLa Lastdrehmoment (äußere Belastung)

MR Reibdrehmoment (Lager- und/oder Luftreibung)

MD = D �Ωmech Dämpfungsdrehmoment (vgl. [141] u.a.)

MS;ges = n
∑

k=2

bMSk � sin(k �mS �Nr � γ) Rastdrehmoment (vgl. [114], [165] u.a.)

MB = J � d
dt Ωmech Beschleunigungsdrehmoment (Drallsatz)
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3 Modellbildung

Hierbei stellt Ωmech = d
dt γ die mechanische Winkelgeschwindigkeit der Motorwelle dar.

Das Dämpfungsdrehmoment wird durch Reibung und bei Dreieckschaltung der Stränge durch in-
duzierte Ströme erzeugt (u.a. [165]) und ist damit drehzahlabhängig. Bei der verwendeten Stern-
schaltung der Stränge kann der Anteil der elektrischen Dämpfung vernachlässigt werden.
Nach [114] und [165] werden die Rastdrehmomente von Harmonischen der Ordnung k �mS mit
k = 2;3;4; : : :;n erzeugt. Da die Rastdrehmomentamplituden bMSk sehr klein sind und mit zuneh-
mender Ordnung abnehmen, wurde nur das oben angegebene Rastdrehmoment der kleinsten Ord-
nung dem Modell hinzugefügt. Bei einem dreisträngigen Motor (mS = 3) ergibt sich damit folgen-
des Rastdrehmoment:

MS = bMS2 � sin(2 �3 �Nr � γ) = bMS � sin(6 �Nr � γ): (3.38)

Die Bewegungsgleichung kann somit folgendermaßen notiert werden:

MB = MMi + MS| {z }
Motordrehmoment MM

� (MLa +MR +MD)| {z }
Lastdrehmoment ML

(3.39)

Die angegebenen Gleichungen lassen sich als Wirkungsplan (Signalflussplan) darstellen, den Abb.
3.6 zeigt. Die Darstellung der PT1-Glieder für Td und Tq hat hier, wie in Kapitel 3.6.3 ange-
deutet, nur symbolische Bedeutung. Die PT1-Glieder ergeben sich durch eine Linearisierung von
Gl. (3.33) und sind für beliebige Zeitverläufe ohne diese Linearisierung nicht korrekt (vgl. Kap.
6.3.1.2).
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4 Verfahren zur Winkelrekonstruktion

4.1 Einleitung und Motivation

Wie bereits in den Kapiteln 1 und 2 beschrieben, erfordert die übliche 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 Möglichkeit
bietet.
Aufgrund des Vergleiches der verschiedenen sensorlosen Methoden im Kapitel 2 erscheint ein
Verfahren mit Einprägung eines Zusatzsignals als sinnvoll. Hier wird ein sinusförmiges, hochfre-
quentes Drehfeld gewählt, das mathematisch einfacher zu behandeln ist als Spannungssprünge und
zudem auch keine stoßförmigen Drehmomente erzeugt. Dieses Trägersignal wird durch die positi-
onsabhängige Induktivität 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 stationärer niederfrequenter Anregung

Die Rekonstruktion des Rotorwinkels mit Hilfe eingeprägter Spannungen erfolgt über 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 möglich ist,
muss die Darstellung der Stromgleichungen im statorfesten α-β-Koordinatensystem erfolgen. Die
Ermittlung der Stromgleichungen bei Spannungsanregung erfolgt somit über die Lösung der Dif-
ferentialgleichung der Spannung (3.25)~U S

1 (t) = R �~I S
1 (ϑ(t); t)+ d

dt
~ΨS

1 (ϑ(t); t) (4.1)

mit dem Flussraumzeiger nach Gl. (3.15)~ΨS
1(ϑ(t); t) = �

3
2 L1 +Lσ�Mσ

� �~I S
1 (t)+ 3

2 L2 � e j 2ϑ(t) �~I S�
1 (t)+ bΨ0 � e j ϑ(t) :

Bei Einprägung bzw. Anregung des Motors mit dem stationären Spannungsraumzeiger nach Glei-
chung (3.24) ~U S

1 (t) = bUM � e j ϕel(t) = bUM � e j (ωM t+ϕel;0) (4.2)
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4.2 Mathematische Grundlagen

erhält man bei Vernachlässigung der Streukomponenten Lσ und Mσ und den Festlegungen

ωM = ωM = konstant ϕel(t) = ωM � t +ϕel;0
Ωel = d ϑ(t)

dt = ωM ϑ(t) = Ωel � t +ϑ0

dxq;d(t)
dt = 0 mit x 2 fi; u; ψg

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

1 (t) = ~I S

1;IMP(t)| {z }
Wicklungsimpedanz

+ ~I S

1;REL(ϑ(t); t)| {z }
Reluktanz

+ ~I S

1;i(ϑ(t); t)| {z }
induzierte Gegenspannung

(4.3)

mit den Komponenten~I S

1;IMP(t) = �
R� j �ωM � 3

2
L1

�
ωM

2 � �3

2
L1

�2��3

2
L2

�2
!+R2

� bUM � e j (ωM t+ϕel;0)
~I S

1;REL(ϑ(t); t) = � j �ωM � 3

2
L2

ωM
2 � �3

2
L1

�2��3

2
L2

�2
!+R2

� bUM � e j (2ϑ(t)�ωM t�ϕel;0)
~I S

1;i(ϑ(t); t) = � �
R� j �ωM ��3

2
L1� 3

2
L2

��
ωM

2 � �3

2
L1

�2��3

2
L2

�2
!+R2

� j � e j ϑ(t) � bΨ0 �Ωel| {z }bU i

:
(4.4)

Gleichung (4.3) gilt, wenn alle transienten Vorgänge abgeschlossen sind und sich der Motor mit
konstanter elektrischer Winkelgeschwindigkeit Ωel , d.h. mit der Drehfeldwinkelgeschwindigkeit
ωM = Ωel , dreht.
Bei Vernachlässigung transienter Vorgänge und einer symmetrischen, quasistationären Drehspan-
nungsanregung nach Gl. (4.2) ergeben sich somit Stromkomponenten der Wicklungsimpedanz,
des positionsabhängigen magnetischen Widerstandes (Reluktanz) und der drehzahlabhängigen in-
duzierten Gegenspannung Ui (EMK).
Die Komponenten des Stromraumzeigers aus Gl. (4.4) lassen sich weiter vereinfachen, da im sta-
tionären Betrieb die mechanische Winkelgeschwindigkeit Ωel der Kreisfrequenz der erregenden
elektrischen Größen ωM entspricht. Für den elektrischen Rotorwinkel ϑ(t) ergibt sich damit im
stationären Betrieb:

ϑ(t) = Ωel � t +ϑ0 = ωM � t +ϑ0 (4.5)
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4 Verfahren zur Winkelrekonstruktion

Mit Gl. (4.5) können die Stromkomponenten der Reluktanz und der induzierten Gegenspannung
aus Gl. (4.4) wie folgt vereinfacht dargestellt werden:~I S

1;REL(t) = � j �ωM � 3

2
L2

ωM
2 � �3

2
L1

�2��3

2
L2

�2
!+R2

� bUM � e j (ωM t+2ϑ0�ϕel;0)
~I S

1;i(t) = � �
R� j �ωM ��3

2
L1� 3

2
L2

��
ωM

2 � �3

2
L1

�2��3

2
L2

�2
!+R2

� j � bU i � e j (ωM t+ϑ0) (4.6)

In dieser Darstellungsart ist der zeitliche Verlauf des elektrische Rotorwinkel ϑ(t) nicht mehr sicht-
bar. Das bedeutet, dass der positionsabhängige Reluktanzanteil, und damit der Rotorwinkel, nicht
mehr aus dem Stromsignal separiert werden kann. Um eine Winkelrekonstruktion aus dem Strom-
signal zu ermöglichen, darf somit der elektrische Rotorwinkel ϑ(t) nicht von der Kreisfrequenz
der erregenden elektrischen Größen ω abhängen. Aus diesem Grund wird zur Winkelrekonstrukti-
on ein zusätzliches Trägersignal verwendet.

4.2.2 Träger-Stromraumzeiger

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

raumzeiger mit konstanten Werten für die Amplitude bUC und die Kreisfrequenz ωC als Trägersi-
gnal (Index C von engl. Carrier) dienen (ϕC;0 = 0rad):~U S

1;C(t) = bUC � e j ωC t (4.7)

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

ωC 6= 0s�1bUC 6= 0V

Ωel = 0 rad
s

Grundsätzlich soll die Trägerkreisfrequenz nur zur Winkelermittlung dienen. Das bedeutet, dass
auch bei Motordrehung (d.h. Ωel 6= 0 rad

s ) möglichst wenig Einfluss auf einen Steuerstrom (siehe
Kap. 4.2.3) und damit das Drehmoment an der Motorwelle vorhanden ist. Hierzu wird die Trä-
gerkreisfrequenz sehr weit entfernt von den relativ niederfrequenten Steuerfrequenzen ωM(t) und
damit sehr hoch gewählt.

ωC � ωM(t)
In Abtastsystem muss allerdings auf die Einhaltung des Shannon’schen Abtasttheorems geachtet
werden (ωA = 2π fA = 2π

TA
�ωC). Diese hohe Trägerfrequenz erleichtert auch eine Separierung der
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4.2 Mathematische Grundlagen

zugehörigen Trägerstromanteile bei der Auswertung.
Wird die Trägerkreisfrequenz ωC so hoch gewählt, dass gilt

ωC
2 � �3

2
L1

�2��3

2
L2

�2
!� R2; (4.8)

d.h. die induktiven Blindwiderstände X1=2 (Reaktanzen) sehr groß gegenüber dem Strangwider-
stand R (Resistanz) werden,

X1=2(ωC) = j �ωC � 3

2
L1=2 � R (4.9)

so kann man diesen vernachlässigen (vgl. Gl. (4.3)). Eine weitere Vereinfachung ergibt sich durch
den hier mechanisch erzwungenen Stillstand. Für Ωel = 0 rad

s verschwindet die Stromkomponente

der induzierten Gegenspannung~I S
1;i(ϑ(t); t) in Gl (4.3). Dies erscheint logisch, da nur bei drehen-

dem Motor Spannungen und damit Ströme in den Wicklungen induziert werden.

Wendet man diese Vernachlässigungen auf Gl. (4.3) an, so ergibt sich näherungsweise folgender
Trägerstromraumzeiger~I S

1;C(ϑ(t); t) = ~I S

1;C;IMP(t)+~I S

1;C;REL(ϑ(t); t)� � j � IP � e j ωC t � j � IN � e j (2ϑ0�ωC t) (4.10)

mit den Amplitudenwerten

IP = 2
3 � L1 � bUC

ωC � �L2
1�L2

2

�
IN = 2

3 � L2 � bUC

ωC � �L2
1�L2

2

� : (4.11)

Der Trägerstromraumzeiger in Gl. (4.10) bei festgebremstem Motor setzt sich somit aus einer
vom elektrischen Rotorwinkel ϑ(t) (hier: ϑ(t) = ϑ0) abhängigen und einer davon unabhängigen
Raumzeigerkomponente zusammen. Dies entspricht der bereits erwähnten Amplitudenmodulation
(vgl. Abb. 4.1, [64] u.a.) und ergibt sich durch die Wirkung der winkelabhängigen Induktivität des
Motors (vgl. Kap. 3.5) auf den Träger-Spannungsraumzeiger. Die Winkelinformation ist somit im
Betrag des Trägerstromraumzeigers kodiert und kann über eine Demodulation gewonnen werden.
Eine Möglichkeit hierzu wird in Kapitel 4.3 vorgestellt.

4.2.3 Stromraumzeiger bei Anregung mit Steuer- und Trägerspannung

Der normale Betrieb eines Motors umfasst nicht nur den Stillstand, sondern auch beliebige Bewe-
gungen des Rotors. An dieser Stelle erhebt sich natürlich die Frage, ob der in Gl. (4.10) ermittelte
Trägerstromraumzeiger auch in diesem Fall gültig bleibt.
Da dieses Trägersignal nicht zur Bewegungssteuerung des Motors genutzt wird und ausschließlich
der Rotorwinkelermittlung dienen soll, wird ein separates Steuersignal benötigt. Der Motor wird
somit mit dem Spannungsraumzeiger~U S

1 (t) = ~U S
1;M(t)| {z }

Motor-Steuersignal

+ ~U S

1;C(t)| {z }
Trägersignal

(4.12)
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t [s]

i α
, 
B

P
1

0 0.25 0.5 0.75 1 1.25

−0.06

0

0.06

Ω
mech

 = 0 rad/s Ω
mech

 = 0.5 rad/s 

Abb. 4.1: Amplitudenmodulation am Beispiel des Stromes iα;BP1 (vgl. Gl. (4.19))

bestehend aus den einzelnen Spannungsraumzeigern

Motor-Steuerung: ~U S
1;M(t) = bUM(t) � e j ωM(t)t (4.13)

Träger: ~U S

1;C(t) = bUC � e j ωC t (4.14)

beaufschlagt. Der Trägerspannungsraumzeiger wird, wie in Kapitel 4.2.2, konstant in Amplitu-

de bUC und Kreisfrequenz ωC gewählt. Der Motor-Steuerspannungsraumzeiger wird unabhängig
vom Trägersignal über eine Steuereinrichtung oder einen Regler vorgegeben und ist in Amplitude
und Frequenz abhängig von der jeweils auszuführenden Motorbewegung. Amplitude und Kreis-
frequenz des Steuerspannungsraumzeigers sind somit zeitabhängige bzw. bewegungsabhängige
Größen.
Um für die Anregung nach Gl.(4.12) eine Lösung für den Strom zu finden, muss grundsätzlich die
Spannungsdifferentialgleichung~U S

1;M(t)+~U S

1;C(t) = R �~I S
1 (ϑ(t); t)+ d

dt
~ΨS

1 (ϑ(t); t) (4.15)

gelöst werden.
Es erhebt sich aber die Frage, ob durch geeignete Einschränkung und Umformung ähnlich wie in
Kapitel 4.2.1 eine Lösung gefunden werden kann.
Werden folgende Annahmen getroffen,

1. Leerlauf, d.h. MLa = 0Nm

2. Reibung, Rastung und Dämpfung werden vernachlässigt,
d.h. MR = MS = MD = 0Nm

3. Konstante Parameter R, bΨ0 und L1=2 bzw. Ld=q

4. Kleine, konstante Drehzahlen bzw. Winkelgeschwindigkeiten:

Ωmech = ωM
Nr

= Ωel
Nr

= konst:
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4.2 Mathematische Grundlagen

5. Hohe Trägerfrequenz: ωC >> ωM(t) = Ωel(t)
6. Trägergenerierte Reaktanzen sind viel größer als die Resistanz und die steuerfrequenzgene-

rierten Reaktanzen:
ωC �L1=2 >> R bzw. ωC �L1=2 >> ωM �L1=2 = Ωel �L1=2

7. Der Träger erzeugt keine Drehmomente am Rotor, d.h. es darf in Gl. (4.10) gesetzt werden:
ϑ0 � ϑ(t)

so ergibt sich nach Anhang A.2 näherungsweise ein stationärer Stromraumzeiger der Form~I S

1 (ϑ(t); t) � bUM ���R� j �Ωel � 3

2
L1

� � e j ωM t � j �Ωel � 3

2
L2 � e j (2ϑ(t)�ωM t)�

R2+Ω
2
el � �3

2
L1

�2��3

2
L2

�2
!

� j � R� j �Ωel ��3

2
L1� 3

2
L2

�
R2+Ω

2
el � �3

2
L1

�2��3

2
L2

�2
! �Ωel � bΨ0 � e j ϑ(t)

9>>>>>>>>>>>>=>>>>>>>>>>>>; ~I S

1;M(ϑ(t); t)
vgl: Gl: (A:6)

� j � bUC ��3

2
L1 � e j ωC t + 3

2
L2 � e j (2ϑ(t)�ωC t)�

ωC � �3

2
L1

�2��3

2
L2

�2
! 9>>>>=>>>>; ~I S

1;C(ϑ(t); t)
vgl: Gl: (A:12)

(4.16)
bzw. ~I S

1 (ϑ(t); t) =~I S

1;M(ϑ(t); t)+~I S

1;C(ϑ(t); t) : (4.17)

Die Stromraumzeiger ~I S

1;M(t) und ~I S

1;C(t) entsprechen hier den in den Kapiteln 4.2.1 und 4.2.2
gefundenen Raumzeigern. Durch die Höhe der Anregungskreisfrequenz ωC findet somit eine Ent-
kopplung des Steuer- und des Trägersignals statt.
Der gefundene Raumzeiger ist eine stationäre Lösung für konstante Drehzahlen laut Annahmen
4 und 5. Für eine Anwendung zur sensorlosen Regelung taucht natürlich die Frage auf: Welchen
Einfluss haben höhere und variable Drehzahlen auf das Ergebnis?
Grundsätzlich wird sich das Ergebnis natürlich verändern. Vernachlässigungen, die durch die hoch-
frequente „Entkopplung” zwischen Träger- und Steuersignal getroffen wurden, können ihre Gül-
tigkeit bei höheren Drehzahlen verlieren, und es können ggf. bei schnellen Drehzahländerungen
die transienten Übergangsströme nicht mehr vernachlässigt werden. Allerdings bleibt der Umstand
erhalten, dass die elektrischen Zeitkonstanten (z.B. Td; Tq) sehr viel kleiner sind als die mechani-
sche Zeitkonstante, die sich aus dem Massenträgheitsmoment ergibt. Dadurch werden sich die
mechanische Drehzahl n bzw. die mechanische Winkelgeschwindigkeit Ωmech langsamer ändern
als die elektrischen und magnetischen Größen (U; I; Ψ).
Im Vorgriff auf die Kapitel 4.3.5, 4.4, 4 und 5 kann hier von einem eingeschränkten Betriebs-
bereich für das Rekonstruktionsverfahren ausgegangen werden. Diese Einschränkungen betreffen
vor allem die Drehzahl, da die Bandbreite der später beschriebenen Filter nur eine stabile Rekon-
struktion bis zu einer Drehzahlgrenze zulässt. Die Drehzahlbegrenzung erzwingt auch die Bedin-
gung ωC >> ωM(t), und somit behalten auch die Vernachlässigungen bezüglich des ohmschen
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4 Verfahren zur Winkelrekonstruktion

Widerstands und der steuerfrequenzbedingten Blindwiderstände im Trägerstrom ihre Gültigkeit.
Die erwähnten Filter weisen jeweils spezifische Einschwingverhalten auf, die das Rekonstrukti-
onsverfahren zudem auf eine bestimmte Winkelbeschleunigung begrenzen. Diese Einschränkung
der Winkelbeschleunigung begrenzt auch den Einfluss von transienten Strömen im Betriebsbereich
des Rekonstruktionsverfahrens. Eine Beschleunigung des Motors, zum Beispiel durch die Ände-
rung der Kreisfrequenz ωm des Steuerspannungsraumzeigers ~U S

1;M(t), erzeugt transiente Ströme.

Ist die Größe und die Geschwindigkeit der Änderung der Kreisfrequenz ωm beschränkt, so be-
schränkt dies auch die transienten Ströme und damit deren Einfluss auf die Rekonstruktion.
Ein weiterer Umstand bei der praktischen Realisierung begünstigt die Anwendung obiger Strom-
raumzeigergleichung. Bei der Berechnung eines Winkelsignals zur Regelung eines Motors muss
auf Echtzeitfähigkeit geachtet werden. Das bedeutet, dass innerhalb eines Abtastschrittes bzw. ei-
nes Berechnungsschrittes für das Winkelsignal die Drehzahl annähernd konstant bleiben muss, um
eine stabile Stromregelung zur erreichen. Übliche Stromregler arbeiten mit Abtastfrequenzen bis
ca. 25kHz und Bandbreiten bis ca. 1kHz. Wird innerhalb eines Abtastschrittes, der im vorliegen-
den Fall 50µs 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.
Für kleine Drehzahlen und hohe Anregungsfrequenzen kann damit von der Gültigkeit der errech-
neten Stromraumzeigergleichung ausgegangen werden. Dies bestätigen auch die Untersuchungen
der in Kapitel 2.4 angeführten Autoren, deren Verfahren zur Winkelrekonstruktion ebenfalls auf
der Auswertung von Reluktanzeffekten mit Hilfe von kosinusförmigen Trägersignalen beruhen.
Erwähnt werden muss aber, dass diese Gleichungen bei genauer Betrachtung nur im im statio-
nären Fall gelten und bei den transienten Übergängen gewisse Fehler auftreten (z.B. [31]-[33]).
Dies wird in Kapitel 5 gezeigt.

4.3 Verfahren

Da es bei dem Rekonstruktionsverfahren im Folgenden ausschließlich um stationäre oder lang-
sam veränderliche Größen geht, wird vereinbart, dass bei der Kennzeichnung der Raumzeiger der
Querstrich (Überstrich) entfällt.

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 Trägerstromsignals ~I S

1;C(t). Wie
bereits in Kapitel 4.2.1 erläutert, ist das zusätzliche Trägersignal notwendig, damit der positions-
abhängige Reluktanzanteil aus dem Stromsignal separiert werden kann. Durch Verwendung eines
von der Rotordrehung unabhängigen Trägersignals erfolgt eine Amplitudenmodulation des Trä-
gersignals durch die winkelabhängigen reluktanten Induktivitätsanteile. Über eine Demodulation
soll nachfolgend aus dem Trägerstromsignal 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 S

1;M(t) ein Trägersignal ~U S
1;C(t) aufgeprägt, das zur einfa-

cheren Auswertung dieser Modulation in Amplitude bUC und Kreisfrequenz ωC konstant gehalten
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4.3 Verfahren

wird. Die Trägerkreisfrequenz ωC wird möglichst hoch gewählt, damit sie weit über der Steuer-
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)(,1 tU
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M

r

)(1 tI
S

r

M

Abb. 4.2: Prinzipbild: Ansteuerung mit Trägersignal

kreisfrequenz ωM(t) liegt und damit die in den Kapiteln 4.2.2 und 4.2.3 gezeigten Näherungen zu-
lässig sind. In schaltenden Verstärkern wie PWM-Frequenzumrichtern werden bisher Schalt- und
damit Abtastfrequenzen bis maximal 25kHz verwendet, da höhere Frequenzen verstärkt Verluste
im Eisenkreis (z.B. [122]) verursachen würden. Bei Beachtung des Shannon‘schen Abtasttheorems
(vgl. Kap. 4.4) ist somit die Trägerfrequenz nach oben begrenzt, was eine Einschränkung des Ver-
fahren auf verhältnismäßig kleine Steuerfrequenzen und damit kleine Motordrehzahlen bedingt.
Bei der Voraussetzung

ωC � ωM(t)
gilt laut Kapitel 4.2.3 in erster Näherung folgender Gesamt-Stromraumzeiger:~I S

1 (t)�~I S
1;M(t)+~I S

1;C(ϑ(t); t) (4.18)

Die Komponenten des komplexen Stromraumzeigers ~I S
1 (t) = iα(t)+ j � iβ(t) können an den Mo-

torklemmen gemessen werden und dienen als Eingangssignal für das Rekonstruktionsverfahren.
Die Frequenzanteile in einer Stromkomponente sind in Abb. 4.3 anhand einer Simulation gezeigt
und beweisen die Gültigkeit von Gl. (4.18).

4.3.2 Prinzip

Mit Hilfe der nachfolgend beschriebenen Demodulation wird aus dem gemessenen Stromraumzei-
ger ~I S

1 (t) ein dem doppelten elektrischen Rotorwinkel 2ϑ(t) proportionales Signal erzeugt. Dies
erfolgt über Transformations- und Filtertechniken sowie eine Arkustangensbildung. Das erhaltene
Hauptwertsignal des doppelten elektrischen Rotorwinkels wird anschließend durch einen Zähler
in ein kontinuierliches Winkelsignal gewandelt und schließlich in den rekonstruierten mechani-
schen Winkel γrek(t) umgerechnet. Im Folgenden wird anhand des im Kapitel 4.2.3 gefundenen
Stromraumzeigers Gl. (4.16) das Prinzip zur Rekonstruktion des Rotorwinkels dargestellt. Hierbei
gelten die in diesem Kapitel getroffenen Annahmen, insbesondere die Annahme einer konstanten
mechanischen Winkelgeschwindigkeit Ωmech. Transiente Vorgänge werden der Übersichtlichkeit
halber vernachlässigt.
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Abb. 4.3: Frequenzanalyse des Stromes iα für Ωmech � 5 rad
s (Simulation)
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Abb. 4.4: Prinzipbild der Winkelrekonstruktion

4.3.3 Eingangsfilter

Der erste Schritt zur Extraktion eines rotorwinkelabhängigen Signals besteht in der Entfernung
bzw. Bedämpfung der Messsignalkomponenten der Steuerspannung und der EMK. Hierzu werden
mit Hilfe der Eingangsfilter die Strommesssignale so bedämpft, dass näherungsweise nur noch die
Trägerstromsignale übrig bleiben (vgl. Abb. 4.4 Block A
):~I S

BP1(ϑ(t); t) = iα;BP1(ϑ(t); t)+ j � iβ;BP1(ϑ(t); t)�~I S
1;C(ϑ(t); t) (4.19)

Die Auslegung und Designkriterien für die Filter der statorfesten Ströme iα und iβ werden im
Kapitel 4.4 näher beschrieben. Die obige Raumzeigergleichung ist nur eine Näherung, da reale
digitale Filter nur eine endliche Bedämpfung im Sperrbereich und einen Phasengang aufweisen.
Dies wird in Kapitel 5.2 genauer betrachtet. Leider wird der Idealfall aus Gl. (4.19) in der Realität
nicht erreicht, wie dies in der FFT einer simulierten Stromkomponente in Abb. 4.5 beispielhaft

dargestellt ist. Je nach Amplitude des Steuerstromes bUM 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 näher beleuchtet.
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Abb. 4.5: Frequenzanalyse des Stromes iα;BP1 für Ωmech � 5 rad
s (Simulation)

4.3.4 Separation der winkelabhängigen Komponenten

4.3.4.1 Hintransformation

Der Stromraumzeiger des Trägers besteht nach Gl. (4.10) aus einer mit der Kreisfrequenz ωC in
positiver Richtung rotierenden Raumzeigerkomponente (Index P) und einer in negativer Richtung
rotierenden Raumzeigerkomponente (Index N), die durch die Läuferwinkelinformation verändert
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 B
). Durch
die Transformation T1 von Gl. (4.10) in ein mit der Kreisfrequenz ωC drehendes System wird
genau dies erreicht.
Es ergibt sich: ~I S

T1(ϑ(t); t) = ~I S
BP1(ϑ(t); t) � e� j ωC t �~I S

1;C(ϑ(t); t) � e� j ωC t= � j � IP| {z }
winkelunabhängig

� j � IN � e j (2ϑ(t)�2ωC t)| {z }
winkelabhängig

(4.20)

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 winkelabhängigen Stromkomponenten soll der nun konstan-
te winkelunabhängige 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-
wünschte winkelabhängige Raumzeigerkomponente aus Gl. (4.20) weiterverarbeitet wird, werden
Bandpassfilter verwendet (vgl. Abb. 4.4). Bessel-Bandpassfilter (vgl. Kap. 4.4) haben sich auch
hier bewährt, um unerwünschte Frequenz- und Offsetanteile, die sich durch Modellvereinfachun-
gen und Fehlereinflüsse ergeben (vgl. Kap. 5), teilweise zu unterdrücken.
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4 Verfahren zur Winkelrekonstruktion

Bei Annahme einer annähernd idealen Filterung erhält man:~I S
BP2(ϑ(t); t)�� j � IN � e j (2ϑ(t)�2ωC t) =� j � IN � e j 2ϑ(t) � e� j 2ωC t (4.21)

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

4.3.4.3 Rücktransformation

Nach der Filterung bleibt ein Raumzeigersignal ~I S
BP2(ϑ(t); t) übrig, das eine Abhängigkeit vom

doppelten elektrischen Rotorwinkel aufweist. Wie in Gl. (4.21) leicht zu erkennen ist, rotiert aber
dieser Raumzeiger zudem mit der doppelten Trägerkreisfrequenz 2ωC. Die Trägerfrequenz wird
nun nicht mehr benötigt und deshalb im dritten Schritt durch eine Rücktransformation T2 in ein
Koordinatensystem, das mit 2ωC rotiert, entfernt (vgl. T2 in Abb. 4.4). Übrig bleibt ein Raum-
zeigersignal~I S

T 2(ϑ(t)), das nur noch vom doppelten elektrischen Rotorwinkel 2ϑ(t) abhängt (vgl.
Abb. 4.6): ~I S

T2(ϑ(t)) = ~I S
BP2(ϑ(t); t) � e j 2ωC t= � j � IN � e j 2ϑ(t) = IN � e j (2ϑ(t)� π

2 )= IN � [ sin(2ϑ(t))� j � cos(2ϑ(t)) ℄= isin(ϑ(t))+ j � icos(ϑ(t)) (4.22)
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Abb. 4.6: Frequenzanalyse des Signals isin für Ωmech � 5 rad
s (Simulation)

4.3.5 Winkelermittlung

4.3.5.1 Arkustangensbildung

Aus diesem komplexen Raumzeigersignal ~IT 2(ϑ(t)) kann nun der Winkel ϑ mittels einer Arku-
stangensbildung errechnet werden (vgl. Abb. 4.4 Block C
). Der Faktor IN kürzt sich bei der not-
wendigen Division heraus, und somit ist bis zu diesem Schritt keine Kenntnis über Motorparameter
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4.3 Verfahren

(z.B. Widerstand, Induktivität) erforderlich.
Um den elektrischen Winkel zu erhalten, wird das Argument des Raumzeigers Gl. (4.22) gebildet.
In der Signalverarbeitung bedeutet dies, dass der Arkustangens der Raumzeigerkomponenten isin

und icos gebildet wird. In Gl. (4.22) wird der Imaginärteil des Raumzeigers zu icos =�cos(2ϑ(t))
definiert, und daher muss das negative Vorzeichen bei der Berechnung beachtet werden (vgl.
[127]):

ϑHW;rek(t) =�arg
�~IT 2(ϑ(t))�=�arctan

�
isin

icos

�
(4.23)

Die Arkustangensbildung ist nur für den Hauptwert (HW) definiert, und somit ergeben sich nur
Werte für ϑHW;rek(t) innerhalb der Wertemenge W 2 [�π

2 ; π
2 ℄. Um ein kontinuierliches Winkel-

signal zu erhalten, muss ein Zähler („π-Zähler”, vgl. Kap. 4.3.5.2) die Bereichsüberschreitung
erkennen und einen inkrementalen Wert k �π zum Raumzeigerargument addieren (vgl. Abb. 4.4):

ϑ�(t) = 2 �ϑ(t) = ϑHW;rek(t)+ k �π mit k 2 [0;�1;�2;�3; :::℄ (4.24)

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

γrek(t) = ϑ�(t)
2Nr

(4.25)

4.3.5.2 π-Zähler

An dieser Stelle soll eine Möglichkeit gezeigt werden, den bereits erwähnten Zähler (π-Zähler) 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 isin

und icos nicht konstant, da das beschriebene Rekonstruktionsverfahren durch später beschriebene
Effekte verfälscht wird (vgl. Kap. 5). Der Zähler muss somit unabhängig von den Signalamplitu-
den arbeiten.
In Gl. (4.23) ist erkennbar, dass durch die Division der Raumzeigerkomponenten im Arkustangens-
signal die Abhängigkeit von der Amplitude IN nicht mehr auftritt. Das Signal ϑHW;rek(t) springt

aber beim Überschreiten des Hauptwertes um π je nach Drehrichtung dϑ(t)
dt von �π

2 nach π
2 oder

umgekehrt. Dieser Sprung kann ausgenützt werden, um aus dem unstetigen Arkustangenssignal
ein kontinuierliches (stetiges) Winkelsignal zu erzeugen (vgl. Gl. (4.24)). Bildet man hierzu die
zeitliche Ableitung des Arkustangenssignals ϑHW;rek(t), so ist jede Bereichsüberschreitung klar
als Spitze erkennbar. Auch die Sprungrichtung, d.h. die Drehrichtung, ist aus dem Vorzeichen des
Signals erkennbar. Somit ist die gewünschte Inkrementierung oder Dekrementierung des Zählers
möglich.
In Abtastsystemen mit einer kleinen Abtastzeit TA kann die Ableitung durch den Differenzenquo-
tienten (vgl. [25] u.a.)

dϑHW;rek(t)
dt � ϑHW;rek(k �TA)�ϑHW;rek((k�1) �TA)

TA= ∆ϑHW;rek(k �TA)
TA

für TA ! 0s
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4 Verfahren zur Winkelrekonstruktion

genähert werden. Zur Erkennung einer Bereichsüberschreitung reicht es aus, nur die Differenz
∆ϑHW;rek(k �TA) auszuwerten. Dies spart Rechenzeit, ist allerdings nur bei einer konstanten Ab-
tastzeit TA möglich. Bei einer fortlaufenden Differenzbildung setzen sich die Werte bei Werte-
bereichsüberschreitung (Unstetigkeitsstelle) deutlich von den Differenzwerten ab, bei denen der
Winkel ϑHW;rek(t) stetig verläuft. Abhängig vom Vorzeichen der Differenz kann dann der Zäh-
ler inkrementiert (∆ϑHW;rek(k �TA)� �π) oder dekrementiert (∆ϑHW;rek(k �TA)� π) werden. Der
Differenzwert �π 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-
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Abb. 4.7: Sprunghöhe bei positiver Drehzahl

liche und nicht winkelabhängige Diskretisierung unterschiedliche Sprungdifferenzwerte möglich,
die mit der Winkelgeschwindigkeit Ωel , der Abtastzeit TA und der Winkellage ϑHW;rek(t) variieren.
Um dies zu berücksichtigen, muss die Grenze, bei der ein Sprung erkannt werden soll, wie folgt
festgelegt werden:

∆Sprung = π�max
�
∆ϑHW;rek

�= π�max
�
ΩHW;el;rek �TA

�
Für eine Abschätzung der Maximaldrehzahl, bei der dieses Verfahren noch funktioniert, nimmt
man an, dass die Winkelgeschwindigkeit ΩHW;rek so groß wird, dass ein Sprung nicht erkannt
wird. Dies bedeutet für eine Abtastfrequenz von fA = 20kHz (vgl. Kap. 4.4 und 8.3):

ΩHW;el;rek � 2 �Ωel = 2 �Nr �Ωmech � π
TA) Ωmech;rek � 200π rad

s

Der Faktor 2 bei der realen Winkelgeschwindigkeit ergibt sich aus Gl. (4.24) und trägt der Tat-
sache Rechnung, dass durch das Verfahren der doppelte elektrische Winkel gewonnen wird. Da
Messsystemrauschen und der Rekonstruktionsfehler (vgl. Kap. 5.3) ΩHW;el;rek „verunreinigen”,
erzeugen sie eine gewisse Unsicherheit bei der Sprungdetektion. Dies sollte bei der Wahl der De-
tektionsgrenze ∆Sprung berücksichtigt werden.
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4.4 Filterauslegung und Wahl der Trägerfrequenz

4.4 Filterauslegung und Wahl der Trägerfrequenz

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),
stationärer Genauigkeit und möglichst 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 für 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 Bedämpfung der
niederfrequenten Steuersignale auch unerwünschte hochfrequente Stromkomponenten des Messsi-
gnals bedämpft werden. Digitale Bessel-Bandpassfilter weisen zudem einen annähernd linearen
Phasenverlauf im Durchlassbereich auf, der sich durch eine annähernd 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 für nichtrekursive Filter (Transversalfilter, FIR-Filter) möglich, was aber bei einem vergleich-
baren Amplitudengang eine höhere Filterordnung und damit mehr Rechenleistung und Speicher
erfordert. Der gewählte Filtertyp stellt aber den besten Kompromiss dar und erfüllt folgende Aus-
legungskriterien:� Niedrige Ordnung) schnelles Einschwingen� Kein Rippel im Durchlassbereich� Hohe Dämpfung im Sperrbereich� Annähernd linearer Phasengang im Durchlassbereich� Einfache Auslegung auf Basis eines Prototyp-Tiefpasses

Ein digitales Bessel-Bandpassfilter 2. Ordnung erhält man aus einem Bessel-Prototyp-Tiefpass 2.
Ordnung ([184]) der Form:

G(z�) = a�02 +a�12 � z��1a�02 � z��2

b�02 +b�12 � z��1b�02 � z��2

Aus einem Prototyp-Tiefpass kann über eine Frequenztransformation für digitale Filter ein ent-
sprechendes Bandpassfilter erzeugt werden.

G(z�1) = a0 +a1 � z�1 +a2 � z�2 +a3 � z�3 +a4 � z�4

b0 +b1 � z�1 +b2 � z�2 +b3 � z�3 +b4 � z�4 (4.26)

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

Die Bandbreite der Bandpassfilter muss so gewählt werden, dass

1. alle Steuerstromkomponenten, inklusive aller Harmonischen (z.B. durch den Stromrichter),
möglichst stark bedämpft werden und

2. die Rekonstruktion in einem möglichst großen Drehzahlbereich funktioniert.

Dies erfordert die Wahl einer Bandbreite ∆ f , die bei gegebener Trägerfrequenz fC die höchste
Harmonische des Stromes noch so bedämpft, dass die Rekonstruktion weitgehend unbeeinflusst
bleibt.

4.4.2 Auswahl der Trägerfrequenz

Die Wahl der Trägerkreisfrequenz ωC ist natürlich sehr wichtig zur Erzielung guter Rekonstrukti-
onsergebnisse. Folgende Punkte müssen bei der Festlegung beachtet werden:

1. Einhaltung der Nyquistfrequenz bzw. des Shannon’schen Abtasttheorems des Abtastsystems
(vgl. [58],[89], [176] u.a). Diese Grenze gilt für die höchste im System vorhandene Nutz-
frequenz, um einen Informationsverlust durch die Abtastung zu vermeiden (Aliasing). Im
Verfahren nach Kapitel 4.3 treten die höchsten Frequenzen in den Raumzeigern~I S

T 1(ϑ(t); t)
und~I S

BP2(ϑ(t); t) nach Gl. (4.20) und Gl. (4.21) auf. Für eine konstante Drehzahl ergibt sich
der elektrische Winkel zu:

ϑ(t) = Ωel � t +ϑ0

Das Argument der Drehoperatoren dieser Raumzeiger:

arg
�~I S

BP2(ϑ(t); t)�= 2ϑ(t)�2ωC t = 2 � (Ωel�ωC) � t +2 �ϑ0

Zur Einhaltung der Nyquistfrequenz muss damit für das Rekonstruktionsverfahren gelten:

ωNyquist = 2π � fA

2
� 2� j (Ωel;max�ωC) j= 2π � fsys;max

In der Praxis sollte allerdings eine restriktivere Begrenzung der maximalen Systemfrequenz
fsys;max vorgenommen werden. Gebräuchlich ist hier fsys;max � fA

10 (vgl. [172] u.a.).

2. Die Frequenz ωC sollte möglichst hoch gewählt werden, damit die Vereinfachungen aus
Kapitel 4.2.2 gelten. Allerdings ist zu beachten, dass mit steigender Trägerfrequenz die Am-
plitude des Trägersignals sinkt (vgl. Gln. (4.10)) und (4.11)) und damit der Auflösung des
Strommesssystems zunehmende Bedeutung zukommt. Zudem steigt die Empfindlichkeit bei
Belastung, da das Verhältnis Trägerstromamplituden zu Steuerstromamplituden bei Belas-
tung sinkt und die Rekonstruktion verfälscht (vgl. Kap. 5). Eine möglichst hohe Träger-
stromamplitude ist somit gewünscht. Laut [97] ist es bei Amplitudenmodulation sinnvoll,
die Trägerfrequenz hoch zu wählen, um den Einfluss von Nebenbändern der Modulation zu
minimieren bzw. zu eliminieren.
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4.4 Filterauslegung und Wahl der Trägerfrequenz

Gewählte Frequenzen für den Versuchsaufbau und die Simulation:

Abtastfrequenz fA (gegeben): 20kHz

Trägerfrequenz f C: 1kHz

maximale Systemfrequenz fsys;max : ca. 2235Hz (vgl. Kap. 7.2.5.4)

Bandpassfilter BP1 (Eingangsfilter):

Mittenfrequenz f0;BP1: 1kHz

Bandbreite ∆ fBP1: 300Hz

Bandpassfilter BP2:

Mittenfrequenz f0;BP2: 2kHz

Bandbreite ∆ fBP2: 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 gewährleistet ist. Die Stabilität und Funktion der Filter sind
gegebenenfalls durch Simulation zu überprüfen.
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Abb. 4.8: Bode-Diagramm eines Bandpass-
filters BP1
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Abb. 4.9: Bode-Diagramm eines Bandpass-
filters BP2
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5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur

Kompensation

5.1 Einführung

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 drehzahlabhängige und positionsabhängige Fehler unterteilen. In diesem Kapitel werden
die jeweiligen Fehler analysiert sowie verschiedene Möglichkeiten zur Minimierung oder Kom-
pensation dieser Abweichungen vorgestellt und untersucht.

5.2 Drehzahlabhängige Fehler

5.2.1 Auswirkungen

Drehzahlabhängige 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 γ bzw. ϑ und dem
rekonstruierten Winkel γrek bzw. ϑrek auftritt, die mit der Drehzahl des Motors korreliert (vgl.
Abb. 5.1). Bei den Simulationsergebnissen aus Abb. 5.1 wurde aus Gründen der Übersichtlichkeit
auf das Rastdrehmoment MS verzichtet. Dadurch sind während der Bewegung des Rotors keine
Schwingungen im Fehlersignal ∆γ zu erkennen.
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Abb. 5.1: Fehler an einem gesteuert betriebenen Motor (jΩmechj= 1 rad
s und jΩmechj= 3 rad

s )
(Sollwertverlauf und Simulation links, Messungen rechts)

Hierbei ist ebenfalls festzustellen, dass zwischen dem stationären und dem transienten Fehler zu
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5.2 Drehzahlabhängige Fehler

unterscheiden ist. Transiente Fehler ergeben sich zum Beispiel durch Einschwingvorgänge der
Filter bei Stromänderungen aufgrund von Drehmoment- bzw. Drehzahländerungen, wie dies in
Abb. 5.1 bei größerer Auflösung zu sehen wäre. Bei einer näheren 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.
Für eine Verwendung des rekonstruierten Winkels zur Substitution eines Winkelmesssignals be-
deutet dies, dass einerseits eine stationäre Abweichung entstehen wird und andererseits eine zeitli-
che Verzögerung des Rekonstruktionssignals bei Winkeländerung auftritt, was einer Messwertglät-
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 übereinstimmen. Dies lässt sich auf zwei Ursachen zurückführen: 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) für die Simulation und die
Messung werden zwar aus denselben Parametern berechnet (vgl. Kapitel 4.4.2 und A.3), die ge-
nauen Eigenschaften (Dämpfung und Bandbreite) hängen aber von der Rechengenauigkeit ab. Die
höhere Änderung des Fehlers ∆γ lässt hier auf eine kleinere effektive Filterbandbreite ∆ fBP1 und
∆ fBP2 am Versuchsstand schließen. Die Voreinstellung der Bandbreiten auf 150Hz wird effektiv
halbiert auf ca. 80Hz. Die Annahme, dass die Filterberechnung in MATLAB/SIMULINK (Bemer-
kung: verwendetes Simulationsprogramm) sehr genau ist, lässt auf Rundungsfehler in der Berech-
nung beim DSP schließen. Das 32-Bit-Datenformat „float”, welches einen typischen Wertebereich
von [�1 �10�37:::�1 �1037℄ mit 6-stelliger Genauigkeit aufweist (vgl. [169]), wurde gewählt, um
Echtzeitfähigkeit zu erhalten. Die Filterkoeffizienten reagieren aber sehr empfindlich auf kleinste
Änderungen 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 Übertragung der Parameter
aus MATLAB vorzuziehen. Die Auswirkungen der Filterung auf den Fehler werden im folgenden
Kapitel 5.2.3 genauer beschrieben.

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

5.2.3 Fehler durch die Filterung

Wie bereits erwähnt, 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 ABP(ω) und dem Phasengang ϕBP(ω) 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 für den
Amplitudengang und den Phasengang einen Verlauf nach Abb. 5.2 bedeuten würde.
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Abb. 5.2: Bode-Diagramm eines idealen Bandpassfilter

Ein reales Bandpassfilter ermöglicht vor allem für den Amplitudengang keine solch scharfen Gren-
zen, vielmehr weisen die verwendeten Bandpassfilter Amplitudengänge und Phasengänge auf, wie
sie in Abb. 4.8 und Abb. 4.9 dargestellt sind.
Bei der Filterung eines beliebigen Stromraumzeigers~I(ω) erfolgt somit eine Veränderung 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
frequenzabhängigen Dämpfungsfaktor ABP1(ω) und der Addition einer ebenfalls frequenzabhän-
gigen Phasenverschiebung ϕBP1(ω) für 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) für die Teilschritte folgende Raumzeiger:

Eingangsfilterung BP1:~IBP1(ϑ(t); t) � � j � [IP �ABP1(ωC)℄ � e j (ωC t+ϕBP1(ωC))� j � [IN �ABP1(ωrel1)℄ � e j (ωrel1+ϕBP1(ωrel1))
mit

ωrel1 = d

dt
[2 �ϑ(t)�ωC t℄

Diese Näherung ist zulässig, da die Sperrbanddämpfung für kleine Kreisfrequenzen ω sehr hoch
ist, und somit der niederfrequente Steuerstromraumzeiger ~I S

1;M (vgl. Gln. (4.3) und (4.18)) ver-
nachlässigt werden kann. Für den Betrieb bei kleinen Drehzahlen (ωM << ωC) und im Stillstand
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5.2 Drehzahlabhängige Fehler

(ωM = 0 rad
s ) gilt diese Näherung. Zu beachten ist hier auch, dass hohe Steuerstromamplituden, die

sich z.B. bei hohen Lastdrehmomenten einstellen, zu weiteren Fehlern führen. Diese werden im
Kapitel 5.4 näher betrachtet.
Die Eingrenzung auf kleine Drehzahlen und den Stillstand beruht auf dem Amplitudengang der
Filter. Bei einer Annäherung der Frequenz des Filtereingangssignals an den Durchlassbereich der
Bandpassfilter nimmt die Dämpfung ab (vgl. Abb. 4.8), und somit werden Steuerstromamplituden
für zunehmende Drehzahlen, und damit zunehmende Steuerfrequenzen, weniger bedämpft.

Hintransformation:~IT 1(ϑ(t); t) = ~IBP1(ϑ(t); t) � e� j ωC t= � j � [IP �ABP1(ωC)℄ � e j ϕBP1(ωC)� j � [IN �ABP1(ωrel1(t))℄ � e j (2ϑ(t)�2ωC t+ϕBP1(ωrel1))
Filterung BP2:~IBP2(ϑ(t); t) = ~IT 1(ϑ(t); t) �~FBP2(ω)= � j � [IN �ABP1(ωrel1) �ABP2(ωrel2)℄ � e j (ωrel2+ϕBP2(ωrel2))
mit

ωrel2 = d

dt
[2 �ϑ(t)�2 �ωC t +ϕBP1(ωrel1)℄

Rücktransformation:~IT2(ϑ(t)) = ~IBP2(ϑ(t); t) � e j 2ωC t= � j � [IN �ABPΣ℄ � e j 2�ϑ(t) � e j ϕBPΣ| {z }
Abweichung a)

mit
ABPΣ = ABP1(ωrel1) �ABP2(ωrel2)
ϕBPΣ = ϕBP1(ωrel1)+ϕBP2(ωrel2))

Bei der Winkelermittlung nach Kapitel 4.3.5 wird die Dämpfung der Amplitude durch den Ampli-
tudengang der Filterungen ABPΣ keinen Fehlereinfluss haben, da durch die Arkustangensbildung
der Quotient aus den Signalen isin und icos gebildet wird und sich somit die Dämpfung herauskürzt.
Der Phasengang ϕBPΣ wird aber sehr wohl einen Einfluss zeigen und damit die Rekonstruktion ver-
fälschen.

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 Zeitverzögerung zur Anregung mit dem Träger ~US

1;C statt-
finden. Bei einem Abtastsystem ist dies aber nicht der Fall, da der Stromrichter eine Verzögerung
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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 verzögert verarbeitet werden können. Der gemessene Trägerstromraumzeiger aus Gl.
(4.10) muss somit wie folgt angeschrieben werden:~I S

1;C(ϑ(t); t)�� j � IP � e j ωC (t�TA)� j � IN � e j (2ϑ(t)�ωC�(t�TA)) (5.1)

Daraus folgt nach Anwendung des Rekonstruktionsverfahrens laut Kapitel 4.3 für den auszuwer-
tenden Raumzeiger~IT 2(ϑ(t)):~IT2(ϑ(t)) =� j � IN � e j 2�ϑ(t) � e j ωC�TA| {z }

Abweichung b)

(5.2)

Vergleicht man diesen Raumzeiger mit dem theoretischen Raumzeiger aus Gl. (4.22), so ist ei-
ne Abweichung b) erkennbar, die nur von der Abtastzeit TA und der Anregungskreisfrequenz ωC

abhängt. Diese wird durch die um einen Abtastschritt verspätete 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 ~US

1;M(t) das Trägersignal ~US
1;C(t) an einer Einspeisestelle überlagert. Der resultie-

rende Eingangsspannungsraumzeiger ~US
1 (t) ruft im Motor Ströme hervor, die zur Regelung gemes-

sen werden (vgl. Abb. 5.3). Abhängig vom Übertragungsverhalten der Stromregelstrecke wird das
Trägersignal im Strom verändert sichtbar sein. Die Ströme werden nun zur Regelung verwendet
und das rückgekoppelte Anregungssignal wird in Abhängigkeit von der Reglerwahl am Regler-
ausgang mehr oder weniger stark, aber in Phasenlage und Amplitude verändert, erscheinen. An
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Abb. 5.3: Einspeisung eines Zusatzsignals bei der Stromregelung

der Einspeisestelle des Anregungssignals wird dann das Signal vom Reglerausgang dem eigentli-
chen Anregungssignal überlagert. Diese Überlagerung bewirkt eine mehr oder weniger große Pha-
senverschiebung ϕRegler und Amplitudendämpfung ARegler zwischen eingeprägtem Trägersignal~US

1;C(t) und wirksamem Trägersignal. Die Höhe dieser Veränderungen hängt von den Phasengän-
gen der Stromregelstrecke und der Stromregler ab.
Hilfreich ist an dieser Stelle eine Beispielrechnung, die der Übersichtlichkeit halber mit einem
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5.2 Drehzahlabhängige Fehler

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

ud=q(s) = FR(s)
1+FR(s) �FS(s) � i�d=q(s)| {z }

Führung

+ 1

1+FR(s) �FS(s) �uC;d=q(s)| {z }
Störung

(5.3)

Setzt man für die Regelstrecke die Gl. (A.25) an, wobei das Totzeitverhalten (Totzeit Tt) des
Stromrichters als PT1-Glied genähert wird, und legt die Stromregler nach dem Betragsoptimum
Gl. (A.26) aus, erhält man:

ud=q(s) = (1+ s �Tt) � (1+ s �Td=q)
VS � (2 � s2 �T 2

t +2 � s �Tt +1) � i�d=q(s)| {z }
Führung

+ 2 �Tt � s � (1+ s �Tt)
2 � s2 �T 2

t +2 � s �Tt +1
�uC;d=q(s)| {z }

Störung

(5.4)

Hierbei wurde das Trägersignal als Störsignal bezeichnet, da es im regelungstechnischen Sinn eine
Störung des Führungsverhaltens darstellt.

Im stationären Betrieb (d.h. id = 0A, iq = iq = konst: und Ωel = Ωel = konst:) erhält man laut
Anhang A.5 für dieses Übertragungsverhalten folgendes Ergebnis:~U S

1 (t) = 1

VS
� i�q � e j (ϑ0+ π

2 )| {z }
Steuerspannung

+ ~U S
1;C(t) �ARegler � e j ϕRegler| {z }

wirksame Trägerspannung

(5.5)

Die Gleichungen für den Dämpfungsfaktor ARegler und die Phasenverschiebung ϕRegler 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 Abhängigkeiten aufweisen:

ARegler = f (Tt;ωC;Ωel)
ϕRegler = f (Tt;ωC;Ωel) (5.6)

Vergleichbares tritt in den Reglern der Winkelgeschwindigkeit und des Rotorwinkels auf, wobei
natürlich wieder das Übertragungsverhalten der jeweiligen Regelstrecke und der Regler die Größe
dieses rückgekoppelten Anregungssignals und damit der Anregungssignalveränderung bestimmen.

Diese Abweichung spiegelt sich somit auch im Argument des Raumzeigers~IT2(ϑ(t)) wieder:~IT 2(ϑ(t)) = � j � IN � e j 2�ϑ(t) �ARegler(ωC;Ωel) � e j ϕRegler(ωC;Ωel)| {z }
Abweichung c)= � j �ARegler(t) � IN � e j (2�ϑ(t)+ϕRegler(t)) (5.7)

In den Gleichungen wird der Fehler in Abhängigkeit von der Zeit t angegeben. Dies ist eine Ver-
einfachung der bereits erwähnten Abhängigkeiten, da die Totzeit Tt und die Trägerkreisfrequenz
ωC (vgl. Kap. 4) als konstant angenommen werden.
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5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur Kompensation

0 0.5 1  1.5 2  2.5 3  3.5 4  4.5  
−1

−0.5

0

0.5

1

t [s]

γ s
o
ll /

 γ
m

a
x

0 0.5 1  1.5 2  2.5 3  3.5 4  4.5  
−0.01

0

0.01

0.02

0.03

t [s]

∆
γ 

[r
a
d
]

Ω
mech

=|3rad/s|

Ω
mech

=|1rad/s|

0 1 2 3 4 5
−0.06

−0.04

−0.02

0

t [s]

∆
γ 

[r
a
d
]

0 1 2 3 4 5
−0.06

−0.04

−0.02

0

t [s]

∆
γ 

[r
a
d
]

Ω
mech

 = |1 rad/s| 

Ω
mech

 = |3 rad/s| 

Abb. 5.4: Fehler an einem geregelt betriebenen Motor (jΩmechj= 1 rad
s und jΩmechj= 3 rad

s )
(Sollwertverlauf und Simulation links, Messungen mit Ten = 10ms rechts)

Welchen Einfluss eine Regelung auf das stationäre und transiente Verhalten des Rekonstruktions-
fehlers hat, kann bei einem Vergleich der Abbn. 5.1 und 5.4 leicht erkannt werden. Der stationäre
Fehler erhält eine konstante Verschiebung, wohingegen der transiente Fehler durch die Regelung
einen „sanfteren” Übergang in den jeweiligen stationären 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 Ten ist ebenfalls nicht
zu vernachlässigen, was durch den Vergleich der Abbn. 5.4 und 5.5 leicht festgestellt werden kann.
Da diese Ersatzzeitkonstante wesentlich von der Massenträgheit J abhängt, ist ein Einfluss der an
den Rotor angekuppelten Massen ebenfalls vorhanden.
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Abb. 5.5: Fehler an einem geregelt betriebenen Motor (jΩmechj= 1 rad
s und jΩmechj= 3 rad

s )
(Sollwertverlauf und Simulation links, Messungen mit Ten = 20ms rechts)
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5.3 Positionsabhängige Fehler

5.2.6 Drehzahlabhängiger 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:~IT2(ϑ(t)) =� j � IN � e j 2�ϑ(t)| {z }

Gl. (4.22)

�Ages(t) � e j 2�∆ϑ(t)| {z }
Fehler

(5.8)

mit

Ages = ABPΣ| {z }
Filterung

� ARegler(t)| {z }
Regelung

und e j 2 �∆ϑ(t) = e j ϕBPΣ| {z }
Abweichung a)| {z }

Filterung

� e j ωC �TA| {z }
Abweichung b)| {z }

Abtastung

� e j ϕRegler(t)| {z }
Abweichung c)| {z }

Regelung

Die Dämpfung Ages wird sich im rekonstruierten Winkelsignal nicht bemerkbar machen, da sie nur
eine Auswirkung auf die Amplituden der Signale hat und sich bei der Arkustangensauswertung
wegkürzt. Allerdings muss bei der praktischen Realisierung auf eine entsprechende Auflösung 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 ~IT2(ϑ(t)) über Arkustangensauswertung ermittelt
wird, ergeben die Argumente der Abweichungs-Drehoperatoren einen Rekonstruktionsfehler. Der
rekonstruierte doppelte elektrische Winkel 2 �ϑrek(t) ergibt sich mit den drehzahlabhängigen Ab-
weichungen somit zu:

2 �ϑrek(t) = argf~IT 2(ϑ(t))g= 2 �ϑ(t)| {z }
Gl. (4.24)

+ϕBPΣ +ωC �TA +ϕRegler(t)| {z }
Winkelfehler 2 �∆ϑ(t) (5.9)

Mögliche Ansätze zur Entfernung dieser Abweichungen aus dem rekonstruierten Winkelsignal
werden im Kapitel 5.5 behandelt.

5.3 Positionsabhängige Fehler

5.3.1 Auswirkungen

Neben den in Kapitel 5.2 beschrieben Fehlern, zeigen sich in der Praxis weitere Abweichungen
des rekonstruierten Winkels γrek(t) vom gemessenen Winkel γmech(t). Wie in den Abbn. 5.1, 5.4
und 5.5 erkennbar ist, weisen die Messergebnisse zusätzlich eine Art „Rauschen” um einen Feh-
lermittelwert auf. Dieser Mittelwert entspricht etwa dem drehzahlabhängigen Fehler aus Kapitel
5.2, wohingegen die Amplitude des „Rauschens” bei verschiedenen Drehzahlen annähernd gleich
groß bleibt.
Es stellt sich hier die Frage nach den Ursachen dieser Abweichung bzw. dieses „Rauschens”. Für
das in der Praxis übliche thermische Rauschen von elektronischen Bauteilen ist die Abweichung
zu groß und zu regelmäßig, 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 isin und icos des Raumzeigers aus Gl. (4.22) sind neben der
Grundfrequenz, die sich laut Kapitel 4 einstellt, noch weitere Frequenzen vorhanden (vgl. Abb. 5.6
und Abb. 5.7).
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Abb. 5.6: FFT von~IT2 = isin + j � icos bei Ωmech =+1 rad
s
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Abb. 5.7: FFT von~IT2 = isin + j � icos bei Ωmech =�1 rad
s

Eine genauere Untersuchung zeigte, dass die in dem „Rauschen” vorhandenen Frequenzen mit der
Drehzahl steigen, aber in der Amplitude nur von der Drehrichtung abhängen. Schließlich stellte
sich eine Abhängigkeit von der elektrischen Winkelposition heraus, was auf zusätzliche Reluktan-
zen als Ursache schließen lässt. Da bei genauerer Betrachtung der Ströme und der Motorgeometrie
auch Totzeiteffekte im Stromrichter und, wegen der kleinen Luftspalte im Schrittmotor, Sättigung
als Ursache in Frage kommen, sind diese ebenfalls in Betracht zu ziehen. Betrachtet man die
Lissajous-Figuren für eine positive und eine negative Motordrehung in Abb. 5.8, so ist diese räum-
liche Verzerrung sichtbar, da die Lissajous-Figuren idealerweise einen Kreis bilden sollten.
Die Abhängigkeit von der Winkelposition ist auch für Asynchron- und Synchronmotoren aus der
Literatur bekannt (u.a. [33], [52], [208], [104]), und es wurden entsprechende Vorschläge zur Kom-
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Abb. 5.8: Lissajous-Figuren von~IT 2 bei UZWK = 40VDC
Ωmech =+1 rad

s (links); Ωmech =�1 rad
s (rechts)

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

5.3.2 Fehler durch die Reluktanz bzw. die Rastung

Die Reluktanz (magnetischer Widerstand) hängt 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]):

Rmagn = Θ

Ψ
= δ

µ0 µr �A (5.10)

Der magnetische Widerstand Rmagn ist abhängig von der Permeabilität µ = µ0 µr, von der vom
Magnetfeld durchsetzten Fläche A und vom Luftspalt δ. Im Motor ändert sich die relative Permea-
bilität µr abhängig von der Länge des radial von der Feldstärke H durchsetzten magnetisch aktiven
Materials. Da die relative Permeabilität in den Blechpaketen (500 < µr < 3000, vgl. [122]) viel
höher ist als in Luft (µr � 1), wird die Reluktanz dann am kleinsten sein, wenn der Luftspalt am
kleinsten wird, also wenn sich die Zähne von Stator und Rotor gegenüberstehen (Koinzidenz).

bZ
tZ

Koinzidenz

d

Opposition

Stator

Rotor

Reluktanz minimal Reluktanz maximal

Abb. 5.9: Exponierte Zahnstellungen
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5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur Kompensation

Sind die Zähne des Stators und des Rotors gegeneinander versetzt (Opposition), wird wegen des
großen Luftspaltes δ der magnetische Widerstand am größten. Sind die Zahnteilungen τZ und die
Zahnbreiten bZ von Stator und Rotor gleich ausgeführt, so ergibt sich ein zum doppelten elektri-
schen Winkel periodischer Reluktanzverlauf. Es stellt sich bei Bestromung eine Induktivität nach
Abb. 3.5 ein. Laut [114] ergibt sich für den Betrieb von Reluktanzmotoren ein optimaler, d.h.
minimaler Reluktanzverlauf über den Rotorwinkel bei einem Verhältnis von Zahnbreite zu Zahn-
teilung von bZ

τZ
= 0:38. Da Hybridschrittmotoren eine Mischung aus PM-Schrittmotor und Reluk-

tanzschrittmotor sind, hat dieser Geometriefaktor hier ebenfalls Gültigkeit. Von der Firma Berger
Lahr wurde dies bestätigt, da die Statorbleche mit dem Zahn-Breiten-Teilungs-Verhältnis bZ

τZ
� 0:4

gefertigt werden. Die Rotorbleche weisen hingegen ein Verhältnis bZ
τZ

= 0:5 auf.

Stator

Rotor

Abb. 5.10: Optimale Zahngeometrie für Hybrid- und Reluktanzschrittmotoren

Die in Kapitel 3.5.1 angenommene sinusförmige räumliche Induktivitätsänderung basiert aber auf
der Annahme einer Zahnteilung von bZ

τZ
= 0:5 für Stator- und Rotorbleche, was bei Hybridschritt-

motoren, wie bereits erwähnt, nicht der Realität entspricht. Dies führt zu Verzerrungen des In-
duktivitätsverlaufs, wie in Abbildung 3.5 erkennbar ist. Die Gestaltung von Hybridschrittmotoren
mit einer ausgeprägten Zahnung von Rotor und Stator, und damit die Ausnutzung der Reluktanz
zur Drehmomentbildung, ermöglicht die Verkleinerung der Schrittzahl bzw. des Schrittwinkels im
Vergleich zu PM-Schrittmotoren.
Diese Verzerrungen ergeben sich aus der räumlichen Überlagerung des theoretisch angenommenen
sinusförmigen Verlaufes mit reluktanten Oberschwingungen, hervorgerufen durch die Optimie-
rung des Schrittbetriebs über die Zahngeometrie. Bei der Modellbildung in Kapitel 3 müssten zum
Erhalt einer exakten Rekonstruktion möglichst alle Oberschwingungen berücksichtigt 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 räumlichen Induktivitätsverlaufs in Abhängigkeit von verschiedenen Parametern
(Strom, Messverfahren bei der Regelung, etc.), einer Analyse derselben und einer entsprechenden
Anpassung des Modells, ist auch der Aufwand für die Signalverarbeitung nicht zu vernachlässigen.
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 aufwändige Berechnung der geometrischen Einflüsse soll an dieser Stelle nicht durchgeführt
werden, da eine sorgfältige Herleitung und Analyse keinen Vorteil verspricht. Statt dessen wird
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5.3 Positionsabhängige Fehler

auf Ergebnisse und Berechnungen anderer Quellen verwiesen (u.a. [31], [87], [205]). Nach [205]
ergibt sich für den Trägerstromraumzeiger~I S

1;C folgende Gleichung:~I S
1;C = IP � e j ωC t +∑

m
∑
k

INmk � e j (hmk�ϑ(t)�ωC t+ϕmk) (5.11)

mit
Ordnung: k = 1(Grundwelle);2;3; :::
Phase: ϕmk

Sättigung: m = 1 h1k =�2; :::;(�2)k

Nutung: m = 2 h2k = 2 �n; :::;2 � k �n
n = Anzahl der Rotornuten

Nr

In den Abbildungen 5.6 und 5.7 sind geradzahlige und ungeradzahlige Vielfache der Steuerkreis-
frequenz ωM im Rekonstruktionssignal~IT2 erkennbar. Laut Gl. (4.22) ist in diesem Stromraumzei-
ger aber nur eine Frequenz 2 d

dt ϑ(t) = 2 �Ωel vorhanden. Im Synchronismus entspricht die Steuer-

kreisfrequenz ωM der elektrischen Winkelgeschwindigkeit Ωel des Rotors, daher sollte nur die in
diesen Abbildungen dominante Frequenz ω=ωM = 2 �Ωel=ωM = 2 auftauchen. Aus der Ausführ-
barkeitsbedingung für Hybridschrittmotoren ergibt sich nach [114] für die Anzahl der Rotornuten
ein ungeradzahliges Vielfaches der Polpaarzahl Nr, das heißt, der Faktor n in Gl. (5.11) nimmt
ungeradzahlige Werte an (n = 1;3;5; :::). Reluktanzbedingte Ortsfrequenzen ergeben somit ge-
radzahlige Vielfache von ωM , da die Faktoren h2k für ganzzahlige Werte von n geradzahlig sind.
Bestätigt wird dieses Ergebnis von [114] und [31], die den Induktivitätsverlauf in Gl. (3.11) auf die
Zahnung bzw. Nutung zurückführen. Laut [31] ergeben sich aus der Überlagerung von Reluktanz-
effekten und der Sättigung auch Ortsfrequenzen mit einem ungeradzahligen Vielfachen von ωM .
Zu einem vergleichbaren Ergebnis kommt auch [220] bezüglich der Einflüsse von Zahnzahl und
Sättigung (vgl. Kap. 5.3.4) bei Drehfeldmaschinen.

5.3.3 Fehler durch mechanische Ungenauigkeiten

Laut [87] können zu den Stromharmonischen (Ordnungszahl k = 1;2;3; :::) aus Gl. (5.11) auch
noch Harmonische der Exzentrizität, zum Beispiel durch nichtzentrische Lagerung, hinzukom-
men. Dies erklärt sich über den gesamten magnetischen Widerstand Rmagn;ges, der sich, analog zum
elektrischen Kreis, durch die Summe der in Reihe liegenden magnetischen Widerstände ergibt (vgl.
[74], [101]). Ändert sich nun der Luftspalt δ aufgrund von Nutung oder exzentrischer Lagerung
der Welle oder tritt Sättigung (vgl. Kap. 5.3.4) auf, so ändert sich hierdurch auch die Reluktanz. Da
Drehfeldmaschinen über dem Umfang gleichverteilte Wicklungen und damit auch eine gleichver-
teilte Nutung aufweisen, tritt eine mit der Rotorposition periodische Änderung der Reluktanz auf.
Da Fertigungstoleranzen (u.a. bei Lagerung, Blechen, Blechschnitt und Wicklungen) bei jedem
industriell hergestellten Gerät vorhanden sind, zeigen sich neben den auf die Polteilung bezoge-
nen Stromharmonischen aus Gl. (5.11) auch „Sub”-Harmonische (Unterschwingungen, jhmkj< 1)
im Stromsignal, welche auf die mechanische Rotordrehung bezogen sind. Die örtliche Verschie-
bung der Lissajous-Figur innerhalb der isin-icos-Ebene in Abb. 5.8 ist auf solche Ortsfrequenzen
zurückzuführen. Die Auswirkungen dieses Fehlers sind beispielhaft in Abb. 5.11 bei einer Win-
kelgeschwindigkeit von Ω = �2 rad

s an einem winkelgeregelten Hybridschrittmotor dargestellt.
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Abb. 5.11: Fehler durch Subharmonische bei Ω =�2 rad
s , geregelter Motor im Leerlauf

Man erkennt hier, dass der Fehler auch über eine halbe Umdrehung einer gewissen Schwankung
im „Großen” unterliegt, der sich auf mechanischen Ungenauigkeiten zurückführen lässt.

5.3.4 Fehler durch die Sättigung

Um hohe Drehmomente zu erhalten, wird bei Hybridschrittmotoren der Luftspalt δ zwischen Sta-
torbohrung und Rotor möglichst klein gehalten. Dies führt zu hohen magnetischen Flussdichten B
im Luftspalt und bei höheren Statorströmen zu Sättigung im aktiven Eisen (Blechpakete) der Mo-
toren. Der bei der Modellierung als linear angenommene Zusammenhang zwischen magnetischer
Flussdichte (Induktion) B und magnetischer Feldstärke H~B = µ0 µr � ~H (5.12)

ist laut [122] in drei Bereiche unterteilbar. Im ungesättigten Bereich und im voll gesättigten Bereich
ist die relative Permeabilität µr annähernd konstant und damit ist die obige Gleichung linear. Im

B
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mR=konst. mR=konst.mR=variabel

u
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e
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tt
ig
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gesättigt

Abb. 5.12: Magnetisierungskennlinie

Bereich beginnender Sättigung ist die Permeabilität µr hingegen variabel und die Flussdichte B
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5.3 Positionsabhängige Fehler

somit nichtlinear von der Feldstärke H abhängig. Da sich der Vektor des magnetischen Flusses ~Ψ
aus der Integration des Vektors der Flussdichte ~B über die von ihr durchsetzte Fläche ~A errechnet,~Ψ = Z

A

~B �d~A = L(ϑ) �~I (5.13)

ist der Fluss ebenfalls dieser Nichtlinearität unterworfen. Bei hohen Feldstärken H, die im Motor
laut Durchflutungsgesetz

∑
k

I = Θ = I
s

~H �d~s
durch hohe Ströme erzeugt werden, kann damit Sättigung auftreten, zumal nur kleine Luftspalte δ
vorliegen. Eine Abhängigkeit vom Rotorwinkel tritt durch die Zahnung bzw. Nutung des Stators
und des Rotor auf, da sich hier der Luftspalt δ je nach Stellung der Rotor- und Statorzähne zuein-
ander ändert und auch positionsabhängig hohe Feldstärken H an den Zahnecken auftreten können.
Wie die Fehler durch Reluktanz bzw. Rastung verzerrt auch die Sättigung den theoretischen Induk-
tivitätsverlauf durch Überlagerung von Oberwellen (vgl. [31], [80], [92], [205], [208] u.a.). Diese
Überlagerung wird nach [205] ebenfalls in Gl. (5.11) erfasst, wobei der Sättigung alle Ortsfre-
quenzanteile mit einem geradzahligen Vielfachen der Steuerkreisfrequenz ωM zugeordnet werden.
Da also sowohl die Reluktanz als auch die Sättigung Ortsfrequenzanteile mit geradzahligem Vielfa-
chen von ωM ergeben, werden sich beide Anteile, je nach Motordesign und Ordnung k, verstärken
oder abschwächen. Höherfrequente Anteile werden üblicherweise durch das Blechdesign reduziert
und bei dem Rekonstruktionsverfahren nach Kap. 4.3 zusätzlich durch die Filterungen bedämpft.
Dass die Sättigung eine Auswirkung auf den Rekonstruktionsfehler ∆γ zeigt, kann anhand von
Abb. 5.13 gezeigt werden. Erhöht man im Leerlauf die Stromstärke im Motor und damit den
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Abb. 5.13: Fehler (interpoliert) bei verschiedenen Strangströmen im Stillstand
bei Sollwinkel γ� = 0rad, gesteuerter Betrieb

magnetischen Fluss Ψ, so erhöht sich der Betrag des Rekonstruktionsfehlers ∆γ. Dies ist eine
Auswirkung der Sättigung und wird im geregelten Betrieb des Motors bei hohen Lastdrehmomen-
ten MLa wirksam. Dieses Messergebnis zeigt auch, dass der hier dominante Sättigungsanteil der
Stromharmonischen eine Phasenverschiebung ϕmk im Trägerstromraumzeiger~I S

1;C (vgl. Gl. (5.11))
verursacht, was wiederum auf eine entsprechende Phasenverschiebung zwischen dieser Stromhar-
monischen und der Stromharmonischen der Nutung schließen lässt.
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5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur Kompensation

Sättigungseinflüsse auf den magnetischen Kreis eines Motors sind somit einerseits positiv und
andererseits negativ zu bewerten. Dies wird auch in verschiedenen Veröffentlichungen (u.a. [21],
[19], [123], [191], [203] - [209], [220]) deutlich, die sowohl Verbesserungsmöglichkeiten zur Ver-
meidung oder optimalen Nutzung von Sättigungseinflüssen aufzeigen, aber auch die Möglichkeiten
der Nutzung zur sensorlosen Regelung beleuchten. Beispielsweise wird bei der INFORM-Methode
zur sensorlosen Regelung die Sättigung 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-
stärker sind nur für sehr kleine Leistungen energetisch sinnvoll, da sie eine hohe Verlustleistung
erzeugen. Aus diesem Grund werden Schaltverstärker für kleinere bis hohe Leistungen eingesetzt,
wobei am häufigsten der Spannungs-Zwischenkreisumrichter (U-Umrichter) Verwendung findet,
da dieser am universellsten einsetzbar ist.
Allerdings verstärken diese meist pulsweitenmodulierten (PWM) U-Umrichter nicht verzögerungs-
frei (Totzeit), und durch den Schaltbetrieb entstehen zusätzliche Oberschwingungen der Grund-
schwingung im Strom (vgl. Abb. 5.14). Dies wurde unter anderem von [77] untersucht. Laut [35]
produziert die verwendete B6-Brücke Oberschwingungen der Ordnungen ν = 5;7;11;13 usw., de-
ren Amplituden allerdings mit 1=ν zurückgehen (vgl. Abb. 5.14). Die Oberschwingungen werden
sowohl netz- als auch motorseitig von den Umrichtern erzeugt und stören den gewünschten Betrieb.
Da die Oberschwingungen im Strom eine zusätzliche Blindleistungsquelle darstellen und Störun-
gen im Versorgungsnetz hervorrufen können, müssen sie durch entsprechende Maßnahmen (z.B.
Netzfilter, Drosseln oder Leistungsfaktorkorrektur) eingeschränkt werden. Grenzwerte für nieder-
und mittelfrequente Stromharmonische sind beispielsweise in der EMV-Norm EN 61000-3-2 für
Geräte mit Leistungen bis 1kW angegeben. Auf der Motorseite ist dies eher unüblich und wird nur
für hochpräzise 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.
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Abb. 5.14: Harmonische im Strom
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5.3 Positionsabhängige Fehler

Die Ursache für dieses Verhalten der Umrichter liegt in der Leistungselektronik. Betrachtet man
den Wechselrichter in Abb. 6.2, so erkennt man, dass für 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
Zerstörung der IGBTs führen würde. 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 übergehen können, da die Ladungsträger im
Halbleitermaterial gewisse Zeiten für den Auf- und Abbau der entsprechenden Ladungsträger-
dichten benötigen. Schaltungstechnisch muss damit eine Totzeit zwischen den Schaltvorgängen in
einem Brückenzweig eingefügt werden, die sicherstellt, dass die gewünschten und kurzschlussfrei-
en Schaltzustände erreicht werden.
Die Auswirkungen dieser Totzeiten sind eine verzögerte Reaktion auf ein Eingangssignal am Um-
richter und eine Verzerrung der Ströme durch Oberschwingungen (vgl. [75] - [77]). Natürlich
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Abb. 5.15: Harmonische im Bereich der Trägerfrequenz bei verschiedenen Anregungsamplituden:bUC;Abbrechts = 1:5 � bUC;Abblinks, fC = 1000Hz

bewirken die Verzerrungen der Ströme auch einen Fehler im Rekonstruktionssignal, wenn die vor-
gegebene Anregung nicht mehr dem gewünschten Signal entspricht (vgl. [205], [220]). Da die
Ordnungszahlen ν aber recht weit von der gewünschten Grundschwingung ν= 1 entfernt sind, und
deren Amplituden klein gegenüber der Grundschwingung sind, werden sie kaum in Erscheinung
treten. Zudem werden durch die verwendeten Filter (vgl. Kap. 4.3) weit von den Nutzkreisfrequen-
zen (ωC und d(2ϑ(t)�ωC t)=dt) des Anregungssignals entfernte Frequenzen stärker bedämpft,
was deren Einfluss weiter vermindert.
Ein größeres Problem ergibt sich bei hohen Drehzahlen, da sich die Stromharmonischen des Steu-
ersignals~I S

1;M(t) dann dem Bereich des Trägersignals und des modulierten Signals nähern. Bei klei-
nen Drehzahlen und somit kleinen Steuersignalfrequenzen ist der Einfluss verschwindend gering,
da die Bandpassfilter die Steuersignale sehr stark bedämpfen und damit diese Stromharmonischen
aus dem gemessenen Signal entfernen.

Problematisch werden aber Anwendungsfälle, die hohe Steuerströme (d.h. MLa ist hoch) und hohe
Drehzahlen n erfordern. Die Trägerstromsignale werden aufgrund der gewählten Kreisfrequenz ωC

und der kleinen Trägerspannungsamplitude bUC auch nur eine kleine Amplitude aufweisen. Werden
nun die Amplituden der höheren Oberschwingungen der Steuerströme so hoch, dass die gefilterten
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5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur Kompensation

Ströme im Bereich der Trägerstromamplitude sind, so wird ein deutlicher Einfluss der Stromhar-
monischen auf das Rekonstruktionssignal erkennbar sein. Dies kann durch zusätzliche Filterung
und/oder durch Erhöhung der Trägerspannungsamplitude vermieden werden. Weiteres hierzu ist
im Kapitel 5.4 zu finden.
An dieser Stelle sei erwähnt, dass auch das verwendete Modulationsverfahren (vgl. [156] u.a.) des
Umrichters Auswirkungen auf die Oberschwingungen der Motorströme 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 für den Umrichter ergeben verschiedene
Modulationsverfahren, die mehr oder weniger Oberschwingungen in den Motorströmen erzeugen
(vgl. [177], [218]). In modernen Frequenzumrichtern wird die Raumzeigermodulation verwendet,
um einen möglichst hohen Grundschwingungsanteil in den Strömen zu erhalten.

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

ω�ωC +ωM tritt hier bei einer kleinen Trägerstromamplitude bUC (Abb. 5.15 links) stärker zutage
als bei einer höheren Amplitude (Abb. 5.15 rechts). Dies ist durch die nichtlinearen Effekte bei
kleinen Spannungen im Stromrichter zu erklären, wie sie in Abb. 5.16 dargestellt sind. Es wird
deutlich, dass vor allem bei kleinen Ausgangsspannungen aus dem Frequenzumrichter eine deut-
liche Nichtlinearität im Strom-Spannungs-Verlauf entsteht, die durch die Pulsweitenmodulation
erzeugt wird. Dieser nichtlineare Verlauf zeigt natürlich einen deutlichen Einfluss auf den Fehler-
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Abb. 5.16: Nichtlinearität des Stromrichters

verlauf der Rekonstruktion und kann unter anderem durch eine Veränderung der Lissajous-Figuren
sichtbar gemacht werden. Beim Vergleich der Lissajous-Figuren aus Abb. 5.8 mit Abb. 5.17 ist die-
se Veränderung offensichtlich.
Die Verwendung eines Stromrichters zur Erzeugung des Steuer- und des Trägersignals vermeidet
zusätzlichen Hardwareaufwand für die Trägersignalerzeugung und ist in der Literatur häufig zu
finden (u.a. [5], [32], [82], [90], [104], [109], [204]). Zur Vermeidung von Rekonstruktionsfehlern
durch den Stromrichter sollte der Frequenzumrichter aber möglichst gut an die Bemessungswerte
des Motors (Spannung, Strom) und an die Trägerspannung angepasst sein. Eine Anpassung an die
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Abb. 5.17: Lissajous-Figuren von~IT 2 bei UZWK = 20VDC
Ωmech =+1 rad

s (links); Ωmech =�1 rad
s (rechts)

Trägerspannung ist wichtig, da eine zu kleine Wahl der Trägerspannungsamplitude bUC entspre-
chende Fehler verursachen kann. Vermieden werden können diese Effekte auch durch die Verwen-
dung eines nichtschaltenden analogen Verstärkers wie bei [141].

5.3.6 Positionsabhängiger Gesamtfehler

Der gesamte positionsabhängige Fehler ergibt sich aus der Wirkung und Wechselwirkung aller
erwähnten potentiellen Fehlerquellen. Diese Fehler wurden anhand von Messungen am Versuchs-
stand (vgl. Kap. 8) dargestellt. Die Fehlerquellen beruhen vorwiegend auf konstruktionsbedingten
(z.B. Zahnung, Sättigung und exzentrische Lagerung) und prinzipbedingten (z.B. Stromrichtertot-
zeit) örtlichen Schwankungen des magnetischen Flusses. Diese Magnetfeldschwankungen erzeu-
gen Harmonische und Subharmonische der elektrischen Winkelgeschwindigkeit des Rotors Ωel

(�ωM) im Strom. Es muss allerdings darauf hingewiesen werden, dass bei unterschiedlichen Dreh-
feldmaschinen die erwähnten Fehlerquellen, je nach Bauweise, unterschiedlich stark ausgeprägt
sein können. Gegebenenfalls sind noch weitere, hier nicht erwähnte oder hier nicht in Erscheinung
getretene Fehlerquellen vorhanden. Beispielsweise kann bei Synchronmotoren eine Schränkung
des Rotors ebenfalls Stromoberschwingungen erzeugen, wie bei [220] gezeigt wird.

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

Der positionsabhängige Fehler weist eine gewisse Periodizität auf, die in Abb. 5.18 dargestellt
ist. Wie deutlich erkennbar ist, weist der Fehler einen periodischen Verlauf mit der Polteilung
τ = 2π

Nr
rad auf, und ist zusätzlich mit einem von der Winkelstellung abhängigen Fehler behaftet,

der in Abb. 5.18 als überlagerte Schwingung sichtbar ist. Die Fehler bei positiven und negativen
Drehzahlen sind nicht identisch, da hier bei Drehzahlumkehr Unsymmetrien in der Bestromung
wirksam sind.

57



5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur Kompensation

−15  −10   −5       0      
−0.03

−0.025

−0.02

−0.015

−0.01

−0.005

0

γ / τ

∆
γ 

[r
a

d
]

−15 −10 −5     0      
−0.055

−0.05

−0.045

−0.04

−0.035

−0.03

γ / τ

∆
 γ

 [
ra

d
]

Abb. 5.18: Abhängigkeit des Fehlers von der Polteilung τ bei Ωmech =+2 rad
s (links)

und Ωmech =�2 rad
s (rechts), geregelter Motor im Leerlauf

5.4 Drehmoment- bzw. steuerstromabhängige Fehler

Bisher wurde das Rekonstruktionsverfahren nur im Leerlauf (d.h. MLa = 0Nm) betrachtet. Dies
berechtigte zu der Annahme, dass alle Steuerstromanteile ~I S

1;M durch die Eingangsfilter aus dem
Messsignal entfernt werden (vgl. Kap. 4.3.3 und Kap. 5.2.3). Grundlage für diese Annahme war,
dass einerseits die Sperrbanddämpfung der Eingangsfilter für kleine Kreisfrequenzen und damit
kleine Drehzahlen sehr groß ist, und andererseits im Leerlauf nur „relativ kleine” Steuerströme
auftreten. „Relativ klein” bedeutet in diesem Zusammenhang, dass nur motorspezifische Drehmo-
mente (Reibung, Rastung, Dämpfung) und das drehzahlabhängige Beschleunigungsdrehmoment
MB zur Motorbewegung generiert werden müssen und damit nur kleine drehmomenterzeugende
Steuerströme auftreten. Die Drehzahleinschränkung für das Verfahren wiederum resultiert in den
Bandbreiten der Filter (vgl. Kap. 4.4) und begründet die Annahme kleiner (Kreis-)Frequenzen.
Wird nun neben den oben erwähnten Drehmomenten dem Motor auch noch ein Lastdrehmoment
MLa abverlangt, so steigt bei einer Regelung der drehmomenterzeugende Strom iq und damit auch
die Amplitude des Steuerstromraumzeigers~I S

1;M. Die Sperrbanddämpfung der Eingangsfilter bleibt
aber gleich. Somit steigt die Amplitude des gefilterten Steuerstromraumzeigers, der Anteil des
Steuerstroms im Signal~I S

BP1 nimmt zu und kann nicht mehr vernachlässigt werden. Erkennbar ist
dies an einem Anstieg einer dem rekonstruierten Winkel ϑrek überlagerten Schwingung.

In Abb. 5.19 rechts ist dieser Effekt auf die Winkelrekonstruktion am Beispiel eines winkelgere-
gelten Motors dargestellt. Bei gleicher Winkelgeschwindigkeit des Motors Ωmech ist im Leerlauf
eine überlagerte Schwingung kaum sichtbar, wohingegen diese Schwingung bei einem höheren
Lastdrehmoment MLa (hier: MLa = 1Nm) 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 natürlich auch erwähnt werden, dass hohe Beschleunigungen den gleichen
Effekt haben. Schlägt man Reib-, Rast- und Dämpfungsdrehmomente dem Lastdrehmoment ML

zu, kann aus der Bewegungsgleichung

MB = MMi�ML = J � dΩmech

dt
) MMi = MB +ML �Msyn � iq

entnommen werden, dass auch die Beschleunigung d
dt Ωmech direkt eine Stromerhöhung hervor-
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Abb. 5.19: Simulation des Winkelfehlers bei Belastung, winkelgeregelter Motor,jΩmechj= 2 rad
s , rechts: Ausschnitt aus Bild links unten

Verlauf des Winkelsollwerts γ�(t) wie in Abb. 5.4 mit Zeitverschiebung um 0:5s

ruft. Da allerdings hohe Beschleunigungen meist nur kurzfristig auftreten, ist diese Fehlerquelle
nur dann ausschlaggebend, wenn zusätzlich 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 einschränkt. Positioniervorgänge sind
somit nur in einem eingeschränkten Betriebsbereich möglich, der von der Drehzahl, der Beschleu-
nigung und dem Lastdrehmoment abhängt.
Ebenfalls einen begrenzten Einfluss hat das drehzahlabhängige Dämpfungsdrehmoment MD. Die
Einschränkung des Drehzahlbereichs für das Rekonstruktionsverfahren und die meist sehr kleinen
Dämpfungskonstanten D ergeben nur einen geringen Fehleranteil, der näherungsweise vernachläs-
sigt werden kann.
Reib- und Rastdrehmomente bleiben in ihren Amplituden konstant und wirken im Leerlauf glei-
chermaßen wie bei hohen Lastdrehmomenten oder hohen Drehzahlen. Ihr Einfluss auf die Rekon-
struktion ist gering und wird deshalb nicht näher betrachtet bzw. vernachlässigt. Würde allerdings
die Drehzahl einen Wert erreichen, dass die Kreisfrequenz des Rastdrehmoments MS� sin(6�Nr �γ)
in den Durchlassbereich der Eingangsfilter gelänge, würde ein Einfluss merkbar.

Für 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 sinusförmigen Verlauf des Lastdrehmoments
zu erkennen. Wichtig ist hier vor allem die Feststellung, dass der konstante Fehleranteil beim
Rückgang der Belastung auf MLa = 0Nm wieder den Ausgangswert erreicht. Der Fehlerverlauf
in Abb. 5.20 ist nicht exakt sinusförmig wie der Sollwert der Belastung. Hierzu muss erwähnt
werden, dass die Belastung durch einen gekuppelten, drehmomentgeregelten Servomotor erzeugt
wurde (vgl. Kap. 8.2). Die Dynamik der Regelkreise beider Motoren sowie Sättigungseffekte er-
geben den erkennbaren Fehlerverlauf, wobei an dieser Stelle keine eindeutige Zuordnung zu ei-
nem bestimmten Fehlertyp gemacht werden soll. Dies müsste gesondert, abhängig von den jeweils
verwendeten Motoren und Reglern, untersucht werden. Die beschriebene Wirkung der höheren
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Abb. 5.20: Fehler an einem geregelt betriebenen Motor im Stillstand Ωmech = 0 rad
s ,

(Sollwertverlauf links, Messung rechts), Ten = 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-Verhältnis, eine Bewertung hierzu ausschließt.

5.5 Möglichkeiten zur Fehlerkompensation bzw. Fehlerminimierung

5.5.1 Drehzahlabhängige 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:

ϕBPΣ = ϕBP1(ωrel1)+ϕBP2(ωrel2))
mit ωrel1 = d

dt [2 �ϑ(t)�ωC t℄
ωrel2 = d

dt [2 �ϑ(t)�2 �ωC t +ϕBP1(ωrel1)℄
Grundsätzlich wäre natürlich die beste „Kompensationsmethode” die Fehlervermeidung bzw. in
diesem Fall eine Filterung ohne Phasenverschiebung. Dies ist nur mit beträchtlichem Aufwand
(z.B. [68]) möglich und würde, abhängig von der Rechenleistung des DSPs, unter Umständen eine
Erhöhung der Abtastzeiten und damit eine Verschlechterung der Regelung bedingen (Echtzeitfä-
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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5.5 Möglichkeiten zur Fehlerkompensation bzw. Fehlerminimierung

Da hier mehrere Filter parallel (Filter für die α- und die β-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 Trägerkreisfrequenz ωC und der elektrische Winkel ϑ(t) 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 ändert. Damit gilt
für den elektrischen Winkel näherungsweise:

ϑ(t) = Ωel � t mit Ωel = konst:; ϑ0 = 0

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

ωrel1 = d
dt [(2 �Ωel�ωC) � t℄ = 2 �Ωel�ωC

ωrel2 = d
dt

�
2 � (Ωel�ωC) � t +ϕBP1(ωrel1)�= 2 �Ωel�2 �ωC

Für kleine Drehzahlen gilt Ωel �ωC, und damit sind die obigen Kreisfrequenzen negativ. Dies hat
keinen Einfluss auf die Filterung, da positive wie negative Frequenzen gleichen Betrages gleiche
Amplituden- und Phasengänge liefern.
Verschiebt man den Phasengang des jeweiligen Filters so, dass die Mittenfrequenz zur Frequenz
f = 0Hz verschoben wird, so wird die Abhängigkeit der Phasengänge von der Differenz zwischen
den Mittenfrequenzen f0;BP1 = ωC

2π und f0;BP2 = 2ωC
2π und der doppelten elektrischen Winkelge-

schwindigkeit 2 �Ωel in eine Abhängigkeit nur von der doppelten elektrischen Winkelgeschwin-
digkeit gewandelt. Die oben berechneten Kreisfrequenzen ergeben sich damit zu ωrel1 = ωrel2 =
2 �Ωel , und der Phasenfehler lässt sich wie folgt berechnen:

ϕBPΣ(Ωel) = ϕBP1(ωrel1)+ϕBP2(ωrel2))= ϕBP1;vs(2 �Ωel)+ϕBP2;vs(2 �Ωel)
Der Index vs kennzeichnet hierbei die oben beschriebene Verschiebung der Mittenfrequenz auf die
Frequenz f = 0Hz.
Die Phasengänge der Filter können errechnet werden, und über eine Fehlertabelle (Look-Up-
Tabelle) oder eine analytische Funktion kann in Abhängigkeit von 2 �Ωel eine Kompensation erfol-
gen, indem der Fehlerwert ϕBP(Ωel) dem rekonstruierten Winkel 2 �ϑ(t) 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 außerdem abhängig von der rekonstruierten Drehzahl, da diese ja zur Kompensation zwingend
notwendig ist. Weitere und ähnliche Verfahren sind bereits aus der Literatur bekannt (z.B. [112],
[205]).

Allerdings ist bei dieser Art der Kompensation zu beachten, dass die Güte der Kompensation von
der Drehzahl abhängt, die zur Kompensation genutzte Drehzahl aber aus dem rekonstruierten Win-
kelsignal errechnet wird. Es ergibt sich somit eine Rückkopplungsschleife, die einer gewissen Dy-
namik unterworfen ist. Eine Anpassung (Fitting) der Kompensationskurve (vgl. Abb. 5.21) am
realen Motor kann somit unter Umständen 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 Trägerstromsignal~I S
1;C(ϑ(t); t) jeweils

die Reaktion des Motors auf das Trägerspannungssignal ~US
C(t) vor einem Abtastschritt ist. Die

Transformationen mit der Kreisfrequenz ωC sind somit um einen Abtastschritt falsch.
Dieser Fehler kann recht leicht kompensiert werden, indem das Trägersignal und die Transfor-
mationsgleichungen zeitlich aufeinander abgestimmt werden, also um einen Abtastschritt versetzt
werden. Die Abweichung b) (vgl. Gl. (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,
abhängig von den konstanten Werten der Stromrichtertotzeit Tt = TA = 50µs und der Trägerkreis-
frequenz ωC = 2π �1kHz sowie von der elektrischen Winkelgeschwindigkeit Ωel(t) des Rotors.
Der Rekonstruktionsfehler Abweichung c) (vgl. Gl. (5.8)) durch die Regelung errechnet sich nach
Anhang A.5 und den Gln. (5.5), (5.6) und (5.9) zu:

ϕRegler = arctan( 1

AΣ
) mit AΣ = Tt (Ωel�ωC)(2T 2

t (Ωel�ωC)2 +1)
Für die Möglichkeit einer Kompensation ist die Komplexität des Fehlerverlaufs über der mechani-
schen Winkelgeschwindigkeit Ωmech = Ωel

Nr
wichtig. Dieser stellt sich wie in Abb. 5.22 dar. Da der

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

5.5.2 Minimierung der positionsabhängigen Fehler

Wie in Kapitel 5.3 gezeigt wurde, ergibt sich am Versuchsstand (vgl. Kap. 8) eine Abhängigkeit
zwischen dem Rekonstruktionsfehler ∆ϑ(t) und dem elektrischen Rotorwinkel ϑ(t). Diese Ab-
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Abb. 5.22: Reglerfehler (Simulation) in Abhängigkeit von der mechanischen Drehzahl
(∆ fBP1=BP2 = 400Hz)

hängigkeit kann zur Kompensation genutzt werden. Erschwerend wirkt sich aber aus, dass der
positionsabhängige 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 über den rekonstruierten Winkel darstellt.
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Abb. 5.23: Minimierung der positionsabhängigen Fehler, Möglichkeit 1

Nachteilig hierbei ist, dass bei Drehzahl- und Drehrichtungsänderung aufgrund der Rückkopplung
ein Einschwingvorgang erzeugt wird (vgl. [31] bis [33] u.a.), der zu Instabilität des kompensier-
ten Signals führen kann. Diese transienten Vorgänge erschweren die Verwendung des Signals in
einem Regelkreis und schränken die Verwendungsmöglichkeiten entsprechend ein (vgl. [32]). In
[31] wird zur Verbesserung ein zusätzlicher Beobachter für die Stromgrundwelle vorgeschlagen,
der aber wiederum die Nachteile eines Beobachters laut Kapitel 2.3 in sich birgt. Zudem wird diese
Kompensation dadurch erschwert, dass für die Rückkopplung die entsprechenden Parameter (Am-
plitude IKk, Phase φ0k) für die jeweilige Harmonische der Ordnung k gefunden werden müssen.
Erfahrungsgemäß benötigt die Einstellung einer solchen Kompensation einige Zeit, da dies eine
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5 Auftretende Rekonstruktionsfehler und Methoden zur Kompensation

iterative Anpassung erfordert. Über eine Analyse der Harmonischen können zuerst Startparame-
ter für die Kompensation gewonnen werden, welche dann am laufenden Motor iterativ verbessert
werden müssen. Da sich die Änderung eines jeden Parameters auf die gesamte Kompensation
auswirkt, können in jedem Iterationsschritt nur kleine Änderungen vorgenommen werden. In der
Praxis hat sich gezeigt, dass dies einen gewissen Zeitaufwand erfordert.
Eine weitere Möglichkeit besteht in der Verwendung einer Tabellenkorrektur (Look-Up-Tabelle).
Diese ist auch aus der Literatur bekannt (vgl. [204] u.a.) und weist als Vorteil gegenüber der inver-
sen Rückführung auf, dass keine Einschwingvorgänge erzeugt werden. Prinzipiell sind hier zwei
Möglichkeiten denkbar, die in den Abbildungen 5.24 und 5.25 dargestellt sind. Allerdings kann
auch hier die Änderung der Drehrichtung einen Fehler während des Übergangs von einer Richtung
auf die andere erzeugen, wie Abb. 5.27 (rechts) zeigt.
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Abb. 5.24: Minimierung der positionsabhängigen Fehler, Möglichkeit 2
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Abb. 5.25: Minimierung der positionsabhängigen Fehler, Möglichkeit 3

Wie in Kapitel 5.3 gezeigt wurde, weisen positionsabhängige Fehler eine periodische Abhängig-
keit vom elektrischen Winkel ϑ(t) auf, der einer Polteilung τ entspricht. Diese Periodizität kann zur
Kompensation genutzt werden, da auch das Rekonstruktionsverfahren nur den elektrischen Win-
kel ϑ erkennt. Der mechanische Winkel γ wird dann inkrementell über einen Zähler (π-Zähler, vgl.
Kap. 4.3.5.2) errechnet. Verfahrensbedingt steigt oder fällt der Zählerwert mit jedem halben elek-
trischen Winkel ϑ

2 . In Abb. 5.26 ist diese Abhängigkeit des Fehlers ∆γ vom halben elektrischen
Winkel erkennbar, und somit kann der erwähnte Zählerwert zur Kompensation genutzt werden.
Der Fehler ist zudem drehrichtungsabhängig, wie in den Abbildungen 5.18 und 5.26 zu erkennen
ist. Eine Tabellenkorrektur erfordert also auch die Bestimmung der Drehrichtung. Neben diesen
Abhängigkeiten „im Kleinen” ist auch noch eine Abhängigkeit „im Großen” in Form eines Exzen-
trizitätsfehler in Abb. 5.18 als Überlagerung zu erkennen.
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5.5 Möglichkeiten zur Fehlerkompensation bzw. Fehlerminimierung

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
Brückensteuerungen oder durch aufwendige zusätzliche hard- oder softwarebasierte Methoden
realisierbar (u.a. [75], [159], [163], [206]).

Die Anzahl der Stützpunkte von Korrekturtabellen und die Verwendung einer Interpolation zwi-
schen den Werten ist anwendungsspezifisch und hängt von der gewünschten Genauigkeit, der
Komplexität des Fehlerverlaufs, der Abtastzeit, der Rechenleistung des Mikroprozessors und vom
vorhandenen Speicherplatz ab. Unter Umständen kann bereits eine analytische Fehlerfunktion an-
nehmbare Kompensationsergebnisse liefern. Dies gilt vor allem für relativ einfache Fehlerverläufe.
Als Schwierigkeit bei allen genannten Kompensationsmöglichkeiten ist die Erkennung des Start-
winkels beim Einschalten und die Ermittlung der Drehrichtung zu erwähnen. Es ist zu beachten,
dass auch bei der inversen Fehleraufschaltung nach Abb. 5.23 eine Drehrichtungsabhängigkeit vor-
handen ist, diese wurde aber der Übersichtlichkeit halber nicht gezeichnet. Die Auswirkung dieser
Abhängigkeit ist in Abb. 5.27 (links) zu sehen, da sich der positionsabhängige Fehler bei Änderung
der Drehrichtung ändert und der Drehrichtungswechsel einen Fehleroffset erzeugt.
Für die Ermittlung des Startwinkels kann die Einprägung eines definierten Spannungsraumzeigers
dienen. Diese Maßnahme kann zu einer Rotorbewegung führen und deshalb in der Praxis nicht
erlaubt sein. In diesem Fall sind andere Methoden zur Startwinkelerkennung, wie zum Beispiel bei
[38] oder [215], anzuwenden.
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Abb. 5.26: Abhängigkeit des Fehlers von der halben Polteilung τ
2 � ϑ

2 bei Ωmech = +2 rad
s (links)

und Ωmech =�2 rad
s (rechts), geregelter Motor im Leerlauf

Eine Ermittlung der Drehrichtung aus dem Rekonstruktionssignal ist nicht trivial, da neben den sta-
tionären drehzahl- und positionsabhängigen Fehlern auch transiente Fehler (Einschwingvorgänge
der Filter und der Regler) und Rauscheffekte auf die Rekonstruktion wirken. All diese Effekte
sollten einen möglichst geringen Einfluss auf das Ermittlungsverfahren zeigen, wobei ein gewis-
ser Einfluss vermutlich nicht ganz ausgeschlossen werden kann. Als einfachste Möglichkeit ist hier
die Differentiation des rekonstruierten Winkels γrek(t)mit nachfolgender Glättung und Vorzeichen-
erkennung zu nennen.
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Abb. 5.27: Kompensationsverfahren bei Ωmech = 0:8 rad
s

Möglichkeit 1 (links), Möglichkeit 3 (rechts)

5.5.3 Minimierung der drehmomentabhängigen Fehler

Drehmomentabhängige Fehler werden durch den Anstieg der Steuerstromanteile bei zunehmen-
dem inneren Drehmoment MMi erzeugt. Die Steuerstromanteile im Signal ~I S

BP1 nehmen zu und
erzeugen eine dem gewünschten Signal überlagerte Schwingung.

Abhilfe gegen diese Fehlerquelle schafft beispielsweise eine restriktivere Auslegung der Eingangs-
filter, um eine höhere Sperrbanddämpfung zu erzielen und damit die Steuerstromanteile stärker zu
bedämpfen. Für die Auslegung dieser Filter sind weiterhin die in Kapitel 4.4 formulierten Eigen-
schaften gültig. Eine einfache Realisierungsmöglichkeit 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 Amplitudengängen A1(ω) = ABP1(ω) und
A2(ω) = ABP1(ω) sowie den Phasengängen ϕ1(ω) = ϕBP1(ω) und ϕ2(ω) = ϕBP1(ω) ergibt sich
gemäß der Systemtheorie für das resultierende Filter:

Ages(ω) = A1(ω) �A2(ω) = A2
BP1(ω)

ϕges(ω) = ϕ1(ω)+ϕ2(ω) = 2 �ϕBP1(ω)
Die Verdopplung des Phasenganges wirkt sich natürlich wieder auf die drehzahlabhängigen Fehler
nach Kapitel 5.2.3 aus, und die Kompensation nach Kapitel 5.5.1.1 muss entsprechend angepasst
werden. Durch die stärkere Sperrbanddämpfung werden aber hohe Steuerstromamplituden so stark
bedämpft, dass der Drehmomenteinfluss auf die Rekonstruktion vernachlässigt werden kann.

Drehmomentabhängige Fehler, die durch Sättigung oder nichtlineare Effekte im Stromrichter ent-
stehen, können nicht durch Optimierung der Filter kompensiert werden. Die Abhängigkeit des
Drehmoments vom Strom in den Motorwicklungen (vgl. Kap. 3.7) kann aber genutzt werden, um
diese Fehler zu kompensieren (vgl. [203], [205]). Hier wären die gleichen Ansätze wie in Kapitel
5.5.2 denkbar: Korrektur über algebraische Gleichung oder über Tabellen.

Allerdings muss bei der Verwendung der rotorfesten Ströme id und iq beachtet werden, dass diese
aus einer Transformation mit dem Rotorwinkel hervorgehen. Mit Hilfe von Gl. (3.7) ergibt sich
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aus Gl. (3.37) folgende Formel für das innere Motordrehmoment (die zeitliche Abhängigkeit ist
nicht explizit angegeben):

MMi = 3
2 �Nr �ℑf~ΨR�

1 �~IR
1 g= 3

2 �Nr � (ψd � iq�ψq � id)= 3
2 �Nr � [bΨ0 � iq+(Ld�Lq) � id � iq℄= 3
2 �Nr � (ψα � iβ�ψβ � iα)= 3
2 �Nr � [3 �L2 � cos(2ϑ) � iα � iβ� 3

2 �L2 � sin(2ϑ) � (i2α� i2β)+bΨ0 � (cos(ϑ) � iβ� sin(ϑ) � iα)℄ (5.14)

Im Fall einer sensorlosen Lösung würde das Drehmoment mit dem rekonstruierten elektrischen
Winkel ϑrek 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 Rückkopplung 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 könnte Abhilfe schaffen, allerdings muss be-
achtet werden, dass das Streckenmodell entsprechend genau vorliegt und keine Rekonstruktions-
signale verwendet werden, da diese drehmomentabhängige Fehler aufweisen.

5.5.4 Bemerkungen zur Fehlerkompensation

Je nach Aufwand für die jeweilige Kompensationsmethode wird auch der Erfolg ausfallen. Al-
lerdings muss immer beachtet werden, dass nur die statorfesten Ströme und die rekonstruierten
Signale zur Kompensation zur Verfügung 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, können ebenfalls eine Rolle spielen, da sich durch Stromwärme die
Kompensationskurven verändern können. 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 Rückkopplung der kompensierten Signale, die, je nach Reglerparameter, eine gewisse dyna-
mische und stationäre Veränderung der Kompensationskurven hervorrufen kann. Zur Verbesserung
können hier nur iterative oder adaptive Verfahren dienen, die an den jeweiligen Antrieb angepasst
sind. Welcher Aufwand in die Kompensation gesteckt werden soll, hängt von der jeweiligen An-
wendung ab. Unter Umständen ist eine Kompensation nicht notwendig, da die erzielte Genauigkeit
durchaus ausreicht.

Alle an der Motorwelle angeschlossenen Anlagen und Geräte haben einen Einfluss über das Dreh-
moment auf die Rekonstruktion und damit auch auf die Kompensation. Bekannte Periodizitäten,
vor allem des Drehmoments, sollten nach Möglichkeit bereits in die Kompensation mit einfließen.

Abschließend sei noch bemerkt, dass alle vorgestellten Kompensationsmethoden Vorschläge zur
Fehlerkompensation sind, die sich in ähnlicher Weise auch in der Literatur wiederfinden (z.B. [5],
[204]) und nur der Verbesserung der Genauigkeit der Rekonstruktion dienen. Da alle Vorschläge
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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verzichtet. Dies gilt vor allem für positionsabhängige Fehler, da diese gerätespezifisch (Motor,
Stromrichter) sind und nur schwer im Vorfeld ermittelt werden können.
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6 Steuerungsmöglichkeiten von Hybridschrittmotoren

6.1 Einführung

Zur Verdeutlichung der Möglichkeiten und Anwendungsfelder einer Winkelrekonstruktion sind
in diesem Kapitel kurz die verschiedenen Steuerverfahren für Schrittmotoren beschrieben. Neben
verschiedenen Schrittbetriebsarten (Voll-, Halb- und Mikroschrittbetrieb) ohne und mit Phasen-
stromregelung wird auch eine feldorientierte Regelung des Hybridschrittmotors dargestellt und
eine mögliche 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
einschlägige 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 üblicherweise nur im geregelten Betrieb, z.B. als Ser-
vomotor zur Winkelpositionierung, verwendet. Es stellt sich nun die Frage, was der Unterschied
zwischen einem gewöhnlichen Synchron-Schenkelpolmotor und einem Schrittmotor ist. Hierzu
wird der Schrittmotor folgendermaßen 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, müssen die Informationen
über Drehzahl, Drehrichtung und Schrittanzahl digital dargestellt werden. Üblicherweise erfolgt
dies anhand einer Puls-Richtung-Schnittstelle (vgl. [54], [195], [216]).

Diese Puls-Richtung-Schnittstelle wird technisch über zwei Digitaleingänge (z.B. TTL) an der
Schrittmotorsteuerung realisiert. Wie der Name bereits sagt, kann am Richtungseingang die Dreh-
richtung gewählt werden. Am Pulseingang ist es über die Anzahl und Frequenz (Schrittfrequenz
fS) der Pulse möglich, die zurückzulegenden Winkelschritte und die Drehzahl vorzugeben. Moder-
ne Schrittmotorantriebe verfügen schon über Bus-Schnittstellen (z.B. CAN, Profibus, etc.), über
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6 Steuerungsmöglichkeiten von Hybridschrittmotoren

die die entsprechende Bewegungsinformation von einem übergeordneten Automatisierungssystem
übertragen werden kann.

6.2.2 Schrittbetrieb

6.2.2.1 Kontinuierlicher Betrieb und Beschaltung

Wenn nun die Bewegungsinformation (Drehrichtung, Schrittfrequenz fS 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 α-Achse dient hier die Phase A.

J

a

b

Phase A

P
h
a
se

C P
h
a
se

B

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 zusätzliche Dämpfung in das System ein-
gebracht wird. Bei Sternschaltung ist dies nicht gegeben, da hier in den unbestromten Phasen keine
dämpfenden Ausgleichsströme fließen können.

A

C B
UZWK

Abb. 6.2: Bipolare Ansteuerung in Dreieckschaltung

Zum einfacheren Verständnis wird nachfolgend der Motor im Leerlauf betrieben, d.h. es ist keine
äußere Belastung (z.B. Drehmomente durch Last, Reibung, Rastung, etc.) vorhanden. Der statische
Lastwinkel ergibt sich somit zu Null (β = 0rad, vgl. Kap. A.7).

Im stationären Betrieb werden sich die Raumzeiger der entsprechenden Größen entsprechend Ab-
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6.2 Gesteuerter Betrieb

a
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Abb. 6.3: Raumzeiger bei kontinuierlicher Drehung mit X 2 fU; I;Ψg
bildung 6.3 einstellen. Voraussetzung hierfür ist allerdings die Möglichkeit einer kontinuierlichen
Speisung der Phasen nach folgender Gleichung:~U S

1 = bU � e j ϕel = bU � fcos(ϕel)+ j sin(ϕel)g= bU � fcos(ϕel) � e j 0 + cos(ϕel�120Æ) � e j 120Æ + cos(ϕel�240Æ) � e j 240Æg= UA(ϕel) � e j 0 + UB(ϕel) � e j 120Æ + UC(ϕel) � e j 240Æ (6.1)

mit ϕel = ϑ+β und ϕel 2 [0;2π[
Schaltungstechnisch bedeutet dies, dass für jede Phase der Wertebereich UA=B=C 2 [�Û ;Û ℄ über
zum Beispiel einen Wechselrichter (vgl. Abb. 6.2) ermöglicht wird. Die Raumzeiger für 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 UZWK an den Phasen anlegt. Somit sind nur die Spannungswerte
UA=B=C 2 [UZWK;0V ;�UZWK℄ möglich, wobei sich die Werte für die Ströme und die Flüsse aus den
jeweiligen Motorparametern ergeben. Diese Vorgehensweise entspricht einer Diskretisierung von
Gl. (6.1), wobei der Winkel ϕel und damit der elektrische Rotorwinkel ϑ nur noch Schrittwinkel
αS von 60Æ bzw. π

3 ausführt (bipolare Ansteuerung; unipolare Ansteuerung: αS = 120Æ bzw. 2π
3 ).

Diese Betriebsart nennt man Vollschrittbetrieb. Es gilt:~U S
1 =U(ϕel) � e j ϕel mit ϕel = k � π

3 +ϕel;0
und k = 0;1; ::: (Schrittzahl)

ϕel;0 = 0 (1-aus-3-Betrieb )

ϕel;0 = π
6 (2-aus-3-Betrieb )

Wie in der obigen Gleichung dargestellt, sind beim bipolaren Vollschrittbetrieb zwei Varianten
möglich (vgl. [165], [114], etc.):� 1-aus-3-Betrieb: Es ist jeweils nur eine Phase bestromt.

Folgende diskrete Winkelpositionen des elektrischen Winkels werden erreicht:
ϕel = k � π

3 = k �αS �Nr mit k = 0;1;2;3;4;5
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6 Steuerungsmöglichkeiten von Hybridschrittmotoren� 2-aus-3-Betrieb: Es sind 2 Phasen bestromt.
Folgende diskrete Winkelpositionen des elektrischen Winkels werden erreicht:
ϕel = k � π

3 + π
6 = k �αS �Nr + π

6 mit k = 0;1;2;3;4;5
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Abb. 6.4: 2-aus-3-Vollschrittbetrieb - Raumzeigerpositionen und Bestromung

(Nr = 1, UA=B=C;no = UA=B=C

UZW K
)

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
p

3 höherer Strom und
damit ein entsprechend höheres Drehmoment MMi am Motor einstellt. Der Versatz von π

6 beim 2-
aus-3-Betrieb ist durch die Überlagerung der Spannungsraumzeiger der beiden bestromten Phasen
erklärbar. Der resultierende Raumzeiger ergibt sich aus der Linearkombination der beiden Phasen-
raumzeiger. Da die Beträge dieser Phasenraumzeiger gleich groß sind und beide Raumzeiger den
Schrittwinkel αS (bei Nr = 1) aufspannen, ergibt sich ein Versatz des resultierenden Raumzeigers
um den halben Schrittwinkel αS=2 = π

6 .

Bisher wurde der Einfachheit halber ein zweipoliger Motor betrachtet (Nr = 1). Hier entspricht
der elektrische Winkel ϑ dem mechanischen Winkel γ. Handelsübliche Schrittmotoren werden mit
wesentlich höheren Polzahlen (z.B. 100, d.h. Nr = 50) gefertigt, und die mechanischen Winkel γ
und Schrittwinkel αS sind entsprechend kleiner:

mech:Winkel Schrittwinkel

γ = ϑ
Nr

= ϕel�β
Nr

αS = 360Æ
Nr �2 �mS

= 2π
Nr �2 �mS

Bei der Positionierung muss immer auch die äußere Belastung und der damit verbundene Lastwin-
kel β beachtet werden. Näheres 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:

ϕel = k � π

6
= k �αS �Nr mit k = 0;1; ::;11

Wie der Name bereits sagt, halbiert sich der Schrittwinkel αS beim Halbschrittbetrieb, und es kön-
nen gegenüber dem Vollschrittbetrieb doppelt so viele Winkelpositionen angesteuert werden. Zu
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Abb. 6.5: Halbschrittbetrieb - Raumzeigerpositionen und Bestromung

(Nr = 1, UA=B=C;no = UA=B=C

UZW K
)

beachten ist bei dieser Betriebsart, dass sich die resultierenden Spannungen abhängig von der An-
zahl der bestromten Phasen ändert (Bemerkung: Bei zwei bestromten Phasen ergibt sich eine resul-
tierende Spannung von bU =p3 �UZWK). Dies bedeutet, dass das erzeugte Drehmoment ebenfalls
eine Winkelabhängigkeit aufweist. In Abb. 6.5 ist dies durch die unterschiedlichen Raumzeiger-
längen angedeutet.

6.2.2.4 Mikroschrittbetrieb

Werden noch kleinere Schrittwinkel gefordert, so kann einerseits konstruktiv die Polpaarzahl Nr

des Motors erhöht oder, falls dies fertigungstechnisch nicht möglich ist, auf den Mikroschrittbe-
trieb übergegangen werden.
Beim Mikroschrittbetrieb wird die Quantisierung der Eingangsspannungen kleiner. Es findet also
eine Annäherung der Phasenspannungen an den kontinuierlichen Betrieb nach Gl. (6.1) statt. Die
Spannungswerte der Phasen UA=B=C ergeben sich somit an den jeweiligen Winkelpositionen nach
der folgender Gleichung (vgl. Gl. (6.1)):~US

1 = bU � e j ϕel = bU � fcos(ϕel)+ j sin(ϕel)g= bU � fcos(ϕel) � e j 0+ cos(ϕel�120Æ) � e j 120Æ + cos(ϕel�240Æ) � e j 240Æg= UA(ϕel) � e j 0 + UB(ϕel) � e j 120Æ + UC(ϕel) � e j 240Æ
mit ϕel = k � 2π

N = k �αS �Nr k = 0;1; :::;N�1

N: Anzahl der Mikroschritte pro Polteilung

(6.2)
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6 Steuerungsmöglichkeiten von Hybridschrittmotoren

Um hierbei den Aufwand zu reduzieren, geben Schrittmotorhersteller gewöhnlich feste Schrittzah-
len für den Mikroschrittbetrieb an (bis ca. 100000 Schritte pro Umdrehung).
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Abb. 6.6: Mikroschrittbetrieb - Raumzeigerpositionen und Bestromung für 20 Mikroschritte pro

Polteilung (Nr = 1, UA=B=C;no = UA=B=C

UZW K
)

Die Werte für die Phasenspannungen werden in Tabellen abgelegt, und � z.B. über eine PWM-
Steuerung � erzeugt die Leistungselektronik die entsprechenden Spannungen am Schrittmotor.
Vorteilhaft beim Mikroschrittbetrieb erweisen sich auch die verbesserte Laufruhe und die geringe-
ren Geräusche, die durch die Annäherung an den kontinuierlichen Betrieb entstehen.

6.2.3 Steuerungsarten der elektrischen Größen

Zu den Schrittbetriebsarten soll nicht unerwähnt bleiben, dass neben der reinen Spannungssteue-
rung, die im Kapitel 6.2.2 betrachtet wurde, noch andere Steuerungsarten für die elektrischen Grö-
ßen, vor allem den Strom, üblich sind. Die nachfolgenden Betrachtungen basieren im wesentlichen
auf [170].

Die Spannungssteuerung ist die kostengünstigste Variante, da nur eine Konstantspannungsquelle
benötigt wird. Hinsichtlich der Dynamik des Antriebs ist man somit von dieser eingeprägten Span-
nung U0 abhängig. Eine Veränderung der Strom- und somit der Drehmomentdynamik ist durch die
Beschaltung mit einem ohmschen Vorwiderstand RV möglich.

τV = LPhase

R+RV
Stromanstiegszeitkonstante

Über den Vorwiderstand RV kann auf einfache und kostengünstige Weise die Stromdynamik
verbessert werden. Der stationäre Wert des Stromes I0 wird somit schneller erreicht (Stroman-
stiegszeitkonstante: τV < τO = LPhase

R ). Allerdings bedingt dies Stromwärmeverluste (PVerlust =
I2 � (R+RV )) und kann damit nur für relativ kleine Leistungen und kleine Frequenzerhöhungen
verwendet werden. Eine zusätzliche Variante ist die Beschaltung mit einem zur Phasenwicklung
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6.2 Gesteuerter Betrieb

parallelen Kondensator CP. Dieser Kondensator erzeugt während des Schaltvorgangs eine kurz-
fristige Spannungserhöhung an der Wicklung und damit einen steileren Verlauf des Phasenstroms
(vgl. Abb. 6.7). Trotz der recht guten Frequenzerhöhung kann auch diese Variante nur bei klei-
nen Leistungen angewandt werden, da im Vorwiderstand RV die bereits erwähnten Wärmeverluste
entstehen.
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Abb. 6.7: Stromverlauf bei Beschaltung mit
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Abb. 6.8: Stromverlauf bei Bilevel-Betrieb

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 wäh-
rend des Schaltvorgangs das Spannungsniveau erhöht (U1 !U2 > U1) und damit einen steileren
Stromanstieg erzielt. Allerdings wird hier eine zusätzliche 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 Frequenzerhöhung und arbeitet verlust-
arm. Für den zusätzlichen Schaltungsaufwand und die zweite Spannungsquelle müssen allerdings
Mehrkosten in Kauf genommen werden.

Die hochwertigste Möglichkeit zur Schrittmotorsteuerung ist die Regelung der Ströme in den Pha-
senwicklungen. Die einfachere, weil kostengünstigere 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 überlasten, wird
bei der Chopper-Steuerung nicht die Phasenspannung abgesenkt, sondern der Phasenstrom auf
einen verträglichen Sollwert geregelt. Die Zweipunkt-Regelung schaltet abhängig von den Strom-
grenzen IoG und IuG 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 annähernd konstant angenommen werden. Diese Variante ist zwar die
teuerste der bisher erwähnten Steuerungsarten für den Strom, bietet aber den Vorteil, dass sehr
hohe Schaltfrequenzen möglich sind ( fS bis ca. 40kHz), kaum Zusatzverluste im Leistungskreis
auftreten und die Leistungselektronik nicht verändert werden muss.

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

(vgl. [170] u.a.). Will man eine weitere Verbesserung der Schaltvorgänge erzielen, so kommt nur
eine kontinuierliche Phasenstromregelung in Frage. Hierzu werden allerdings Mikroprozessoren
oder Digitale Signalprozessoren benötigt, die wesentlich teurer sind als die bisher erwähnten Mög-
lichkeiten. Dies ist nur dann sinnvoll, wenn diese Mikroprozessoren zusätzlich zur Anbindung an
die Automatisierungsperipherie bzw. zur Bedienung benötigt 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 über Rekonstruktion
gewonnen werden, wie in den vorigen Kapiteln gezeigt wurde.

6.2.4 Eigenschaften des Schrittmotors im Schrittbetrieb

Zuerst soll das statische Drehmomentverhalten näher beschrieben werden. Der Einfachheit hal-
ber wird ein 2-poliger Motor mit permanentmagnetisch erregtem Rotor angenommen (d.h. Nr = 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 gegenüberstehen. Diese Position nennt man die magnetische Raststellung,
die nur beim unbelasteten Motor (Leerlauf) erreicht wird.

Lenkt man den Rotor über ein Drehmoment MLa an der Welle aus dieser Lage aus, so entsteht
im bestromten Motor zwischen Rotor und Stator ein Drehmoment MMi (Bem.: bei Linearmoto-
ren eine Kraft), das dieser Belastung entgegenwirkt. Abhängig vom Reluktanzdrehmoment Mrel

und vom Rastdrehmoment MS wird sich ein statisches Drehmoment ergeben, das einen mehr oder
weniger verzerrten sinusförmigen Verlauf zwischen zwei Raststellungen aufweist (vgl. Gl. (6.3)).
Ohne Verzerrungen (Mrel = MS = 0Nm) ist dieser Verlauf sinusförmig und wird einen labilen Zu-
stand bei sich gegenüberstehenden, gleichnamigen Rotor- und Statorpolen ergeben. Verzerrungen
können den Verlauf des statischen Drehmoments verschlechtern.

Der Winkel, um den sich der Rotor bei Steuerfrequenz fS = 0Hz durch Belastung mit einem stati-

76



6.2 Gesteuerter Betrieb

schen Lastdrehmoment MLa gegenüber der magnetischen Raststellung dreht, wird statischer Last-
winkel β genannt (vgl. [53]). Berechnet man den Zusammenhang zwischen äußerem Lastdreh-
moment MLa und Lastwinkel β aus den Gln. (3.36) und (3.39), so ergibt sich im statischen Fall
(MD = MB = 0Nm) folgender Zusammenhang:

MLa(β) = MMi(β)+MS(β)�MR= bMsyn � sin(β)| {z }
Msyn(β) + bMrel � sin(2 �β)| {z }

Mrel(β) + bMS � sin(6 �β)| {z }
MS(β) �MR= MM(β)�MR

(6.3)

Wie man aus Gl. (6.3) leicht erkennen kann, ist das Drehmoment am Motor MM im statischen
Betrieb sinusförmig. Allerdings ergeben sich Verzerrungen durch das Reluktanzdrehmoment Mrel

und das Selbsthaltemoment MS. In Abb. 6.11 sind diese Verzerrungen vernachlässigt. Das mög-
liche maximale Drehmoment nennt man Haltemoment MH , und es entsteht bei einer Auslenkung
um β = 90Æ = π

2 bzw. γ = 90Æ
Nr

= π
2�Nr

im unverzerrten Fall.
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Abb. 6.11: Statische Drehmomentkennlinie eines 3-phasigen Schrittmotors (mS = 3)

Häufig wird die Schrittauflösung vor allem im Mikroschrittbetrieb als realisierbare mechanische
Schrittauflösung angesehen. Wie in Abb. 6.11 angedeutet, ergeben sich aber bei höheren Auflösun-
gen im Mikroschrittbetrieb Grenzen der Ausführbarkeit dieser Mikroschritte bereits bei leerlaufen-
dem Motor (MLa = 0Nm). Bei einer Bewegung aus dem Stillstand heraus muss immer zuerst die
vorhandene Haftreibung überwunden werden (Reibungsband), um auch eine reale Bewegung am
Motor zu erreichen. Sind die Mikroschritte zu klein gewählt, müssen erst so viele Mikroschritte
ausgeführt werden, bis das Drehmoment das Reibungsband überschreitet. Dies führt zu einer Er-
höhung des relativen Schrittwinkelfehlers (vgl. [99], [165]). Eine Reduzierung der Auflösung ist
in diesem Fall sinnvoll. Weitere Lastdrehmomente müssen natürlich ebenfalls Beachtung finden.

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

Ist ein Schritt ausgeführt, 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 abhängt:

MM(β)�MH � sin(β)�MH �β für β� 30Æ = π

6
; MH � bMsyn

Problematisch ist allerdings der Fall, wenn durch stationäre oder dynamische Vorgänge das Halte-
moment MH überschritten wird. In diesem Fall tritt ein quantisierter Schrittverlust αSV auf:

αSV = k �∆αSV �αS mit k = 1;2; :::
Die Quantisierung ∆αSV entspricht der Anzahl der Schritte αS pro Polteilung. Im 2-aus-3-Vollschritt-
betrieb bei einem zweipoligen Motor (Nr = 1) beträgt diese beispielsweise:

∆αSV = 360Æ
Nr �αS

= 360Æ
60Æ = 6

Wird die unbedingte Einhaltung der Schrittfortschaltung gefordert, so ist eine Schrittnachführung
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 Verhältnisse betrachtet. Nun sollen auch die dynamischen Vorgänge
am Schrittmotor beleuchtet werden. Die Schrittwinkel αS in den Betriebsarten Voll- und Halb-
schrittbetrieb sind relativ groß, 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 �∆ϑ̈(t)| {z }
MB

=�MH �∆ϑ(t)+MS| {z }
MM

�D �∆ϑ̇(t)| {z }
MD

�MLa�Mr (6.4)

Voraussetzung für die Gültigkeit dieser Gleichung ist eine Linearisierung um einen Gleichge-
wichtspunkt (Kleinsignalverhalten). Da dies eine dynamische Gleichung ist, wurde der statische
Lastwinkel β durch die Änderung des elektrischen Winkels ∆ϑ(t) = Nr � ∆γ(t) um die stabile
Gleichgewichtslage ersetzt. Dies ist zulässig, da beide Winkel auf eine Polteilung bezogen sind.
Das Motormoment wurde durch die Gleichung MM(∆ϑ(t))��MH � sin(∆ϑ(t)) = Msyn genähert,
die für kleine Winkeländerungen linear als MM(ϑ(t)) � �MH �∆ϑ(t) notiert werden kann (vgl.
[165]). Der Einfachheit halber werden im Folgenden alle Anteile aus Reibung, Rastung und Re-
luktanz vernachlässigt (MR = MS = Mrel = 0Nm).

Aus der Drehmomentenbilanz geht hervor, dass der Schrittmotor als Einmassenschwinger genä-
hert werden kann (vgl. [26]-[29], [99], [114], [165], [170], [194] u.a.). Wird Gl. (6.4) für kleine
Winkeländerungen ∆γ = γ�� γ um den Sollwinkel γ� bei Leerlauf (MLa = 0Nm) angeschrieben

J �∆γ̈(t) =�MH �Nr �∆γ(t)�D �∆γ̇(t) ;
so erhält man im Laplace-Bereich die Übertragungsfunktion:

F(s) = γ(s)
γ�(s) = 1

1+ D
MH �Nr

� s+ J
MH �Nr

� s2
(6.5)
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6.2 Gesteuerter Betrieb

Die Verwendung des mechanischen Winkels γ ist zulässig, da sich bei den getroffenen Annahmen
(MR = MS = Mrel = MLa = 0Nm) die Polpaarzahl aus der Gl. (6.4) herauskürzt. Hieraus ergibt
sich folgende Eigenfrequenz für Hybridschrittmotoren:

fe = 1

2π

r
MH �Nr

J
(6.6)
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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 für Anwendungen geeignet, die auf diese Schwingungen unkritisch reagieren. Eine
Verbesserungsmöglichkeit ergibt sich durch eine feinere Unterteilung der Schrittweite im Mikro-
schrittbetrieb, wodurch der Antrieb mehr Laufruhe und eine geringere Schwingungsneigung erhält.

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

1. Parametrische Anregung: Diese werden durch eine Anregung der Eigenfrequenz fe durch die
Schrittfrequenz fS ausgelöst. Hierzu gehören 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 � fe bzw. fp = fe=k mit k = 1;2; :::).

2. Selbsterregte Schwingungen: Diese auch „negative Dämpfung” genannte Erscheinung wird
durch die Rotorbewegung ausgelöst 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. Grundsätzlich kann aber
ihre Entstehung auf die Rückwirkung des permanentmagnetischen Rotors auf die Statorströ-
me erklärt werden.
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6 Steuerungsmöglichkeiten von Hybridschrittmotoren

Um eine Resonanzanregung zu vermeiden, wird in modernen Schrittantrieben versucht, diese aktiv
zu bedämpfen bzw. zu vermeiden (vgl.[27]-[29] u.a.). In älteren Steuerungen werden Resonanzen
dadurch vermieden, dass die bekannten Resonanzstellen „schnell” durchfahren oder ausgeblendet
werden, damit sich keine Dauerschwingung ausprägen kann. Der Nachteil dieser Methode ist, dass
Drehzahlen bzw. Schrittfrequenzen nahe bei oder auf den Resonanzstellen nicht möglich sind. Für
genauere Ausführungen 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 erläutert werden. Wie bereits erwähnt, darf zu keinem Zeitpunkt das
maximale Drehmoment überschritten werden, damit kein Schrittverlust auftritt. Im Stillstand, d.h.
bei Schrittfrequenz fS = 0Hz, ist dies das Haltemoment MH . Bei Motordrehung ( fS > 0Hz) verrin-
gert sich das maximale Drehmoment des Motors abhängig von der angelegten Frequenz (vgl. Abb.
6.13) aufgrund von Verlusten in den magnetisch aktiven Eisenteilen (v.a. Statorblechpaket). Zum
Anlaufen des Motors müssen alle angreifenden Drehmomente durch das innere Motormoment MMi

überwunden werden. Bei hohen Beschleunigungen wird das Beschleunigungsdrehmoment MB do-
minant. Für einen Anlauf muss daher nach Gl. (3.39) gelten (Rast- und Dämpfungsdrehmomente
werden vernachlässigt):

MMi( fS)�MB( fS)+ML = J � dΩmech

dt
+ML � J �2π � fS �αS +ML (6.7)

Die mechanische Winkelgeschwindigkeit Ωmech wurde hier mit der Winkelgeschwindigkeit beim
Schrittbetrieb (= 2π � fS �αS) angenähert. Hierbei ist fS die Schrittfrequenz und αS ist der Schritt-
winkel in Grad. Aus Gl. (6.7) kann man erkennen, dass neben der Schrittfrequenz fS auch das
gesamte Massenträgheitsmoment J = JM +JL und das Lastmoment ML einen Einfluss auf das An-
laufverhalten haben. Die Frequenzabhängigkeit 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 Anlaufvermögens des Schrittmotors mit und ohne Last (Lastträgheitsmoment und Lastdreh-
moment). Üblicherweise 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 zusätzliche Massenträgheit
(JL = 0kgm2), aber abhängig von einem Lastdrehmoment ML, mit der jeweiligen Schrittfrequenz
fS aus dem Stillstand beschleunigt (Start) und in den Stillstand abgebremst (Stopp) werden. Hierbei
muss allerdings die jeweilige Schrittauflösung beachtet werden. Die Kurve 1 begrenzt den mögli-
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 Lastträgheitsmoment JL

die Begrenzung des Start-Stopp-Bereiches angepasst werden, indem man die Kurve 2 parallel zur
Ordinate verschiebt. Wie in Abb. 6.13 gezeigt, erhält man den Fußpunkt f30 (ML = 0Nm) der
Kurve 3, indem aus der Kennlinie des Lastträgheitsmomentes JL 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 einschlägigen Literatur (z.B. [114], [165], [170], [194]) und in der
DIN-Norm [53] zu finden.
Zusammenfassend lassen sich folgende Aussagen treffen: Schrittmotorantriebe sind kostengünsti-
ge, einfach zu bedienende Positionierantriebe, die hohe Winkelauflösungen erreichen. Gesteuert
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Abb. 6.13: Betriebskennlinien des Schrittmotors (qualitativ)

betriebene Schrittmotoren können maximal mit ihrem Haltemoment MH 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 β genannt wird. Der
maximal mögliche Lastwinkel ergibt sich bei einer Belastung des Motors mit dem Haltemoment
MH . Im unverzerrten statischen Fall wird der Lastwinkel maximal zu jβj = 90Æ (vgl. Abb. 6.11),
was einer Winkelauslenkung in mechanischen Graden von 90Æ

Nr
entspricht. Wird das Haltemoment

und damit der maximale Lastwinkel aufgrund einer Belastung überschritten, so tritt ein Schritt-
verlust auf. Das gilt auch im nichtstationären Betrieb. Da Schrittmotoren in der Regel hohe Pol-
paarzahlen Nr aufweisen, wird die Winkelauslenkung durch ein Lastdrehmoment verhältnismäßig
klein sein, und man kann daher von einem recht steifen Antrieb sprechen. Mit steigender Dreh-
zahl bzw. steigender Schrittfrequenz zeigt sich aber eine Abhängigkeit des maximalen möglichen
Lastdrehmoments vom gewählten Steuerverfahren (vgl. Abb. 6.10).

Nachteilig wirken sich das Einschwingverhalten und die Resonanzen aus. Falls das maximale
Drehmoment überschritten wird, tritt Schrittverlust auf, der von der Steuerung nicht erkannt wird.
Diese Nachteile können nur durch zusätzliche Maßnahmen (Resonanzunterdrückung, Schrittnach-
führung, Überdimensionierung, etc.) vermieden oder korrigiert werden. Beachtet werden muss
auch, dass die gewählte Schrittauflösung in bestimmten Betriebsbereichen nicht erreicht werden
kann. Dies begründet sich durch die Tatsache, dass Reibungs- oder Lastdrehmomente überwunden
werden müssen, was bei hohen Schrittfrequenzen oder sehr kleinen Schrittwinkeln unter Umstän-
den nicht erreicht wird. Eine Erhöhung des Schrittwinkels kann hier Abhilfe schaffen. Somit nähert
sich die Schrittauflösung mit steigenden Lastdrehmomenten der Auflösung im Vollschrittbetrieb.

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

6.3 Positionsregelung mit Winkelsensor

6.3.1 Feldorientierte Stromregelung

6.3.1.1 Reglerwahl

Zur Überleitung 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. Üblicherweise werden zur Winkelregelung Kaskadenregler einge-
setzt, da diese viele Vorzüge aufweisen, die auch bei einer sensorlosen Regelung von Vorteil sind.
Im wesentlichen können hier als Vorteile aufgeführt werden:� Einfache Regler:

Durch die Aufspaltung der Regelstrecke können einfache Regler (P, PI, PID) verwendet
werden.� Einfache Inbetriebnahme:
Die Kaskadenregler können einzeln, beginnend mit dem innersten Regler, in Betrieb genom-
men und gegebenenfalls optimiert werden.� Stellgrößenbegrenzung:
Die Sollwerte für die unterlagerten Regler können jeweils begrenzt werden, und somit kann
im vorliegenden Fall zum Beispiel der Motorstrom auf seinen Maximalwert eingeschränkt
werden. Dem Stromrichter werden damit nur Stellgrößen abverlangt, auf die er ausgelegt ist,
und der Motor kann nicht überhitzen.� Störgrößen werden schnell ausgeregelt:
Die auftretenden Störungen wirken sich auf überlagerte Regelkreise kaum aus, da der je-
weils „nächstliegende” Regler diese bereits ausregelt. Dies wirkt als Linearisierung eines
nichtlinearen Übertragungsverhaltens, wodurch die Regler linear ausgelegt werden können.

Zur Messung der Winkelposition werden in der Praxis hauptsächlich 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 tatsächliche Lage angeben und somit eine aufwändige Nulllagenermittlung
ersparen (vgl. [38], [135] u.a.).

Üblicherweise werden die Regler als digitale Regler ausgeführt. Als Stellglied fungieren meist Fre-
quenzumrichter mit Spannungszwischenkreis, die über Pulsweitenmodulation (PWM) angesteuert
werden (vgl. Kap. 8). Da die PWM-Frequenz und die Reglerabtastzeiten voneinander abhängen,
werden meist keine höheren Frequenzen als ca. 25kHz verwendet, um Verluste in den Motoren
(u.a. Wirbelstromverluste), und damit eine Erwärmung und eine Leistungsminderung, zu vermei-
den. Eine mögliche 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.

R � id(t)+Ld � d
dt id(t) = ud(t)+Ωel(t) �Lq � iq(t)

R � iq(t)+Lq � d
dt iq(t) = uq(t)�Ωel(t) ��Ld � id(t)+ bΨ0

�
Eine Reglerauslegung müsste also mit Methoden der nichtlinearen Regelungstechnik erfolgen. Zur
Linearisierung dieses Systems werden folgende Substitutionen eingeführt:

u�d(t) = ud(t)+Ωel(t) �Lq � iq(t)
u�q(t) = uq(t)�Ωel(t) ��Ld � id(t)+ bΨ0

� (6.8)

Wenn diese Linearisierung durchgeführt 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:

id = 1
R � 1

1+ sTd
�u�d

iq = 1
R � 1

1+ sTq
�u�q (6.9)

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 Übertragungs-
verhalten dieser entkoppelten Ströme nach Gl. (6.9) entspricht dann einem linearen PT1-Verhalten
und kann mit einem linearen Regler geregelt werden. Voraussetzung für die Gültigkeit von Gl.
(6.9) für die Stromregelung ist, dass die Winkelgeschwindigkeit Ωel während eines Abtastschrittes
annähernd konstant bleibt und die Regelung innerhalb eines Abtastschrittes gerechnet wird. Diese
Annahmen können getroffen werden, da moderne digitale Regler sehr schnell arbeiten und sich
die Winkelgeschwindigkeit aufgrund der Massenträgheit des Rotors innerhalb eines Abtastschritts
kaum ändert.

Als Stellglied wird am Versuchsstand ein Spannungszwischenkreis-Frequenzumrichter verwendet.
Dieser verstärkt über eine Pulsweitenmodulation (PWM) die Ausgangssignale der Stromregelung
so, dass sich am Motor die entsprechenden Spannungen und Ströme einstellen. Der Umrichter
ist aus einer gesteuerten Brückenschaltung (B6) mit IGBTs aufgebaut (vgl. Abb. 6.2) und weist
aus technischen Gründen eine Totzeit TST R auf, um Kurzschlüsse 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 Übertragungsverhalten des Umrichters kann
somit folgendermaßen genähert werden (vgl. Abb. 6.14):

FST R(s) = u�d;q
uRegler

d;q � UZWK

2
� eTST R � s (6.10)
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6 Steuerungsmöglichkeiten von Hybridschrittmotoren

6.3.1.3 Digitale Stromregelung

Es wird nun die Auslegung der Regler für die Ströme aus Gl. (6.9) dargestellt. Beide Ströme zeigen
PT1-Verhalten und können deshalb analog behandelt werden.

Durch die Verwendung eines Frequenzumrichters muss die jeweilige Stromregelstrecke

FSid;q(s) = id;q
u�d;q =VM � 1

1+ sTd;q (6.11)

mit VM = 1
R und Td;q = Ld;q

R
durch die Übertragungsfunktion FST R(s) ergänzt werden. Die Totzeit TST R wird hier zu einem
Abtastschritt TA angenommen. Die reale Verzögerungszeit 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 Übertragungsfunktionen der Ströme ergibt sich also im Laplace-Bereich zu

FSi;STR(s) =VM � 1

1+ sTd;q �UZWK

2
� e�TST R � s = VM �UZWK

2
� 1

1+ sTd;q � e�TA � s (6.12)

und kann im digitalen z-Bereich wie folgt angegeben werden (vgl. [174]):

HSi;STR(z) =VM;ST R � 1�d

z(z�d) (6.13)

mit

VM;ST R = VM �UZWK

2
und d = e

� TA

Td;q
Eine Optimierung dieser Strecke nach dem Betragsoptimum ist sinnvoll, um gutes Führungsver-
halten bei gleichzeitig geringem Überschwingen zu erhalten (vgl. [176]). Die Ermittlung der Pa-
rameter des digitalen Stromreglers kann über 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 Übertragungsfunktion aufweisen

HR;PI(z) =VR � z�dR

z�1
(6.14)

und bei Verwendung der Parameter nach ([174])

VR = 1

3 � (1�dR) �VM;STR
und dR = e

� TA

Td;q (6.15)

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

Feiq;d(s) = iq;d
i�q;d = Vei

1+ s �Tei
� 1 (6.16)
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Abb. 6.14: Digitale Stromregelung

Wie in Kapitel 3.4 bereits beschrieben, ist die d-q-Transformation so ausgeführt, dass der Strom
in d-Richtung in gleiche Richtung wie der Rotorfluss bΨ0 weist und somit feldbildend wirkt (vgl.
Gl. (6.9)). Da kein Feldschwächbetrieb vorgesehen ist, soll also der Rotorfluss möglichst seinen
Wert beibehalten, was durch eine Regelung des Stromes id auf den Sollwert i�d = 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:

MMi = 3

2
�Nr � bΨ0 � iq � KM � i�q (6.17)

Hierbei wird der Faktor KM als Drehmomentkonstante des Motors bezeichnet.
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Abb. 6.15: Führungsverhalten der Stromregelung, Messung im Leerlauf (MLa = 0Nm)

6.3.2 Drehzahl- bzw. Winkelgeschwindigkeitsregelung

Die Regelstrecke für die Winkelgeschwindigkeit ergibt sich dann aus der Bewegungsgleichung
(3.39).
Im Folgenden wird vereinfachend das Rastdrehmoment MS vernachlässigt und das Dämpfungs-
drehmoment MD separat angeschrieben. Damit setzt sich das Lastdrehmoment ML nun aus dem
Reibdrehmoment MR und der äußeren Belastung MLa zusammen.
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Abb. 6.16: Strecke des Winkelgeschwindigkeitsregelkreises

Hieraus kann man die folgende Zustandsdarstellung herleiten:

d
dt Ωmech = �D

J �Ωmech + KM
J � i�q � 1

J �ML

ẋ = A � x + b � u + bz � z

(6.18)

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

Φ = eATA Γ = TAR
0

�
eAt �B� dt mit B 2 [b;bz ℄ (6.19)

ergibt die diskrete Zustandsdarstellung

x(k+1) = Φ � x(k)+Γu �u(k)+Γz � z(k) : (6.20)

Zur Vermeidung von großem Überschwingen wird anstatt eines PI-Reglers im Vorwärtszweig ein
Zustandsregler mit Führungsintegrator für die Winkelgeschwindigkeit entworfen.

Die Gleichungen für diesen Zustandsregler mit Führungsintegrator lauten dann

i�q(k) = �KΩ �Ω(k)+ s(k)
s(k+1) = s(k)+KS � (Ω�(k)�Ω(k)) ; (6.21)

und man erhält mit Gl. (6.20) die diskrete Zustandsgleichung für den geschlossenen Winkelge-
schwindigkeitsregelkreis:"

Ω(k+1)
s(k+1) #= " Φ�Γu KΩ Γu�KS 1

#| {z }
Φgeschl

"
Ω(k)
s(k) #+" 0

KS

#
Ω�(k)+" Γz

0

#
ML(k) (6.22)
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Abb. 6.17: Zustandsregler mit Führungsintegrator für die Winkelgeschwindigkeit

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

Pchar(z) = det
�
z � I�Φgeschl

�
(6.23)

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

PNorm(z) = z2� z

�
2 � e� TA

Ten � cos

�
TA

Ten

��+ e� 2TA
Ten (6.24)

verglichen. Ein Koeffizientenvergleich Pchar(z)� PNorm(z) liefert dann die Reglerparameter. Über
Näherungen für die Kosinusfunktion und die Exponentialfunktion (vgl. Anhang A.6.1) ergeben
sich für die Reglerparameter folgende vereinfachte Werte:

KΩ � 2J

KM �Ten
� D

KM
(6.25)

KS � 2J �TA

KM �T 2
en

(6.26)

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

6.3.3 Winkelregelung

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

Fen(s) = Ω

Ω� = 1

1+ s �Ten
(6.27)

dargestellt werden. Da die Ersatzzeitkonstante Ten sehr viel größer als die Abtastzeit TA ist, kann
der Winkelregler quasikontinuierlich ausgelegt werden.

87



6 Steuerungsmöglichkeiten von Hybridschrittmotoren

Die Regelstrecke für den Winkelregelkreis ergibt sich aus der Ersatzfunktion für den Winkelge-
schwindigkeitsregelkreis Gl. (6.27) und dem Zusammenhang Ω = dγ

dt zu (vgl. Anhang A.6.2):

FSγ (s) = γ

Ω� = Fen(s) �FΩγ(s) = 1

1+ s �Ten
� 1

s
(6.28)

Zur Regelung dieser Strecke ist ein P-Regler

FRγ (s) = Ω�
∆γ

= Kγ (6.29)

ausreichend, und man erhält für den geschlossenen Regelkreis folgende Übertragungsfunktion:

Fgγ (s) = γ

γ� = Kγ

s2 Ten + s+Kγ

(6.30)

Fordert man für Positioniervorgänge ein Einlaufen in die Sollposition ohne Überschwingen, so
kann durch die Vorgabe eines reellen Doppelpoles für Gl. (6.30) aperiodisches Verhalten erzeugt
werden. Der Reglerkoeffizient

Kγ = 1

4 �Ten
(6.31)

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

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05

0

2

4

6

8

10

t [s]

Ω
m

e
c
h
 [

ra
d

/s
]

Istwert
Sollwert

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

t [s]

γ 
[r

a
d

]

Istwert
Sollwert

Abb. 6.18: Führungsverhalten der Regelung (Messungen):
Winkelgeschwindigkeit (links) und Winkel (rechts), Ten = 10ms, MLa = 0Nm

6.4 Vergleich der Steuerungsmöglichkeiten

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

Servomotoren ihrerseits sind geregelt betriebene Motoren. Für hochgenaue Anwendungen wer-
den sinuskommutierte, permanentmagnetisch erregte Synchronmotoren verwendet, deren Haupt-
unterschied zu Hybridschrittmotoren darin besteht, dass Hybridschrittmotoren wesentlich höhere
Polpaarzahlen aufweisen. Es gibt allerdings auch hochpolige Servomotoren, die in der Antriebs-
technik Torquemotoren genannt werden und vom Aufbau her den Schrittmotoren ähnlich 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 höheren Kosten ist aber auch mehr Wissen über 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 stationäre Genauigkeit nicht leidet. Störeinflüsse
bzw. Lastdrehmomente werden immer ausgeregelt.

Somit lässt 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 Störeinflüsse, beurteilen. Schrittantriebe decken im wesentlichen den Niedrigkostenbereich
ab, wohingegen Servoantriebe in hochgenauen Applikationen zu verwenden sind.

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

7.1 Einführung

Die bisher üblichen Betriebsarten von Antrieben, gesteuert und geregelt (vgl. Kap. 6), werden seit
einigen Jahren durch die sogenannte „Sensorlose Regelung” ergänzt. Hinsichtlich der dynamischen
und stationären Güte bewegt sich diese neue Technik zwischen den traditionellen Steuerverfahren,
wobei die Einsatzmöglichkeiten wesentlich durch die Genauigkeit und Robustheit der jeweiligen
Technik zur Winkelrekonstruktion bzw. Winkelbeobachtung beschränkt sind.

Schrittmotoren werden vorwiegend als kostengünstige 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 größte Problem dar (vgl. Kap. 2).

Es stellt sich damit die Frage, warum man von der üblichen und kostengünstigen 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 können.
Bei der sensorlosen Regelung werden zudem die Kosten für die Sensorrückführung eingespart.
Gelingt eine sensorlose Positionsregelung auch im Stillstandsfall, so kann dies bei bestimmten
Anwendungsfällen durchaus eine Alternative für den Schrittbetrieb darstellen.

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

7.2 Regelung ohne Winkelsensor

7.2.1 Grundsätzliches

Bevor auf die Regelung näher eingegangen wird, sollen noch einige grundsätzliche Gedanken zur
sensorlosen Regelung vorangestellt werden. Diese betreffen im wesentlichen die gewählte Regel-
kreisstruktur einer Kaskadenregelung mit feldorientierter Stromregelung, wie sie bereit in Kapitel
6.3 vorgestellt wurde. Die Kaskadenregelung wurde deshalb gewählt, 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 Trägerspannungssignal ~US
1;C(t)
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7.2 Regelung ohne Winkelsensor

zur Ermittlung des Rotorwinkels eines Motors. Dieses Trägersignal und die daraus resultierenden
Ströme werden zur Regelung (speziell Stromregelung) und Bewegungssteuerung des Motors nicht
unmittelbar benötigt und wirken somit störend. Es muss deshalb für die Regelung sichergestellt
werden, dass das Trägerstromsignal~I S

1;C(ϑ(t); t) keinen negativen Einfluss auf die Regelung hat.

Weiterhin ist zu beachten, dass prinzipbedingt nicht beliebige Drehzahländerungen in der sensor-
losen Regelung zugelassen werden können. Grund hierfür sind die Bandbreiten der Filter und die
Nyquistfrequenz (vgl. Kap. 4), die in der Rekonstruktion drehzahlabhängige Frequenzen beschrän-
ken, und somit auch die Rekonstruktion entsprechend begrenzen.

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

Bei allen Maßnahmen zum Erreichen einer sensorlosen Regelung muss immer auf Echtzeitfähig-
keit geachtet werden.

7.2.2 Winkelgeschwindigkeitsermittlung

Neben der Drehzahl- bzw. Winkelgeschwindigkeitsregelung benötigt nach Gl. (6.8) auch die Ent-
kopplung der feldorientierten Stromregelung einen Messwert für die Winkelgeschwindigkeit Ωmech.
Bisher (vgl. Kap. 4) wurde aber nur der Rotorwinkel γ rekonstruiert.

Wie bereits im Kapitel 7.2.1 erwähnt, ist die Ermittlung der Winkelgeschwindigkeit aus einem
Winkelsignal prinzipiell über eine Differentiation möglich.

Ωmech = d

dt
γ

Allerdings bedingt die Differentiation (zeitdiskreter Fall: Differenzenquotient) eine Verstärkung
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 gewählt.

Vorteilhaft ist hierbei, dass sich der geglättete Winkel γrek;gl über Integration aus der geglätteten
Winkelgeschwindigkeit Ωrek;gl ergibt, und dadurch eine Differentiation vermieden wird.

Wie in Abb. (7.1) zu erkennen ist, besteht dieses Filter aus dem mechanischen Streckenmodell für
die Winkelgeschwindigkeit und den Winkel, das über Rückkopplungen erweitert wird. Stellt man
die Übertragungsfunktion dieses Filters auf, ergibt sich ein Tiefpassfilter 2. Ordnung (PT2-Filter)
für den Eingangswert (hier γrek):

FPT2(s) = γrek

γrek;gl
= K1

J � s2+K2 � s+K1
= 1

J

K1
� s2+ K2

K1
� s+1

(7.1)

Idealerweise soll das Filter dämpfungsoptimales Verhalten aufweisen. Über einen Koeffizienten-
vergleich zwischen einem dämpfungsoptimalen Nenner-Normpolynom (vgl. [176] u.a.) und dem
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7 Sensorlose Regelung

grek,glgrek

K1

K2

J Strecke

Wrek,gl

Abb. 7.1: Drehzahlermittlung und Winkelglättung

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

J

K1
� s2+ K2

K1
� s+1� 1

2
�T 2

ers � s2+Ters � s+1

Ein Koeffizientenvergleich liefert die Faktoren K1 und K2:

J
K1

= 1
2 �T 2

ers =) K1 = 2 � J
T 2

ers
K2
K1

= Ters
mitK1=) K2 = 2 � J

Ters

(7.2)

Dieses Filter wurde ursprünglich 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.
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Abb. 7.2: Dynamik des Winkelfilters bei Ters = 2 �Tsys = 0:5s

Im Bode-Diagramm dieses Filters in Abb. 7.2 ist erkennbar, dass diese dämpfungsoptimale Ausle-
gung eine einfache Anpassung der 3dB-Grenzfrequenz des Filters an die jeweiligen Erfordernisse
über die Ersatzzeitkonstante Ters ermöglicht.
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7.2 Regelung ohne Winkelsensor

7.2.3 Entkopplung zur Feldorientierung der Ströme

Um die Kaskadenregelung (vgl. Kap. 6.3) realisieren zu können, sollte das Drehmomentverhalten
möglichst 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 Korrekturmaßnahmen erforderlich sind, wird eine sowohl zeitlich genaue wie auch
winkelgenaue Feldorientierung vermutlich nicht möglich sein.
Zu beachten ist hierbei auch die Tatsache, dass in Kapitel 5 die Winkelrekonstruktion nur als „Be-
obachter” fungierte und damit dynamische Vorgänge beim Schließen des sensorlosen Regelkrei-
ses noch nicht Beachtung fanden. Es wird nachfolgend versucht, einerseits die Feldorientierung
möglichst genau zu realisieren (Kap. 7.2.4) und andererseits einen möglichst guten Betrieb des
sensorlosen Reglers zu erreichen (Kap. 7.2.5).

Die feldorientierte Stromregelung beruht einerseits auf der Transformation der messbaren statorfes-
ten Ströme in die entsprechenden rotorfesten Ströme und andererseits auf der Entkopplung (vgl.
Kap. 6.3.1.3). Diese beiden Umwandlungen ergeben laut Kapitel 6.3.1.2 lineare Stromstrecken
(PT1-Strecken, vgl. Gl. (6.9) bzw. Gl. (6.11) ), die sowohl die Verwendung von linearen PI-Reglern
als auch die unabhängige Regelung des feldbildenden Stromes id und des drehmomentbildenden
Stromes iq erlauben. Die Entkopplung beruht im wesentlichen auf der Umwandlung der virtuellen
Spannungen u�d und u�q nach Gl. (6.8) in die realen feldorientierten Spannungen.

ud(t) = u�d(t)�Ωel(t)Lq iq(t)
uq(t) = u�q(t)+Ωel(t) � (Ld id(t)+ bΨ0) = u�q(t)+Ωel(t)Ld id(t)+ui(t) (7.3)

Hierzu sind neben den Streckenparametern (Ld , Lq und bΨ0) die elektrische Winkelgeschwindigkeit
Ωel(t) und, laut Kapitel 3.4, der elektrische Winkel ϑ(t) für die Feldorientierung notwendig. Laut
[156] ist diese Entkopplung in der Praxis meist nur unzureichend gegeben. Ursache hierfür sind
ungenaue oder schwankende Parameter und ein ungenauer Messwert der Winkelgeschwindigkeit
Ωel. Wie bereits erwähnt, 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 müssen und in Kapitel 6.3.1.2 näher beschrieben sind.

Aufgrund der in Kapitel 5 gewonnenen Ergebnisse kann man schlussfolgern, dass die winkel-
abhängigen Fehler im rekonstruierten Winkelsignal Schwingungen im rekonstruierten Winkelge-
schwindigkeitssignal erzeugen werden, wenn sich der Rotor dreht. Wie in Kapitel 7.2.2 dargestellt,
können durch Filterung diese Schwingungen reduziert werden. Abhängig von der Ersatzzeitkon-
stanten Ters wird aber die mögliche Dynamik der Rekonstruktion verringert. Es hat sich gezeigt,
dass die Verwendung eines stark „verrauschten” Winkelgeschwindigkeitssignals Ωrek zur Instabi-
lität der Stromregelkreise beiträgt, und andererseits ein gefilterter Wert die mögliche Reglerdyna-
mik verschlechtert. Um das zu vermeiden, wurde die Entkopplung nicht vollständig durchgeführt.
Sowohl in der Simulation als auch am Versuchsstand haben sich keine großen Einschränkungen
bezüglich der Regelgüte 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 möglich, weil die ermittelten Induktivitäten sehr klein sind und deshalb die Strom-
verkopplungen kaum Einfluss auf die Regelung haben.
Um aber der drehzahlabhängigen induzierten Gegenspannung ui(t) Rechnung zu tragen, wird die-
se weiterhin entkoppelt. Da die induzierte Gegenspannung keine Verkopplung mit den Strömen im
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Abb. 7.3: Entkopplung und Vereinfachung

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

ud(t) = u�d(t)
uq(t) = u�q(t)+Ωel(t) � bΨ0 = u�q(t)+ui(t) (7.4)

Dies vereinfacht zudem die Einstellung der Regler, da die Drehfeldinduktivitäten Ld und Lq zur
Regelung nicht ermittelt werden müssen.

7.2.4 Regelkonzept A: Exakte Feldorientierung

7.2.4.1 Grundgedanke und Stromregelung

Im ersten Ansatz wurde natürlich versucht, dem theoretischen Fall der Feldorientierung möglichst
nahe zu kommen. Die Einstellung der Korrekturwerte (vgl. Bild 7.4) für den rekonstruierten Win-
kel γrek wurde so gewählt, dass ein möglichst kleiner Fehler zwischen rekonstruiertem und ge-
messenem Rotorwinkel entsteht. Es wurden deshalb zwei Korrekturgrößen gewählt, damit eine
unabhängige Korrektur für den Winkelregler (Korrekturgröße Kγ) und die Feldorientierung (Kor-
rekturgröße KFO) möglich ist. Der im Kapitel 5 ermittelte Winkelfehler ∆γ kann hier nur als An-
haltspunkt dienen, da sich durch die Wahl der jeweiligen Regler und das Schließen der Regelkreise
ein davon abweichender Winkelfehler einstellt. Im vorliegenden Fall wurde für die beiden Korrek-
turgrößen ein Wert (Offset) von Kγ = KFO = �0:01rad als bestes Ergebnis bei einer Regelkreis-
Ersatzzeitkonstanten Ten = 20ms ermittelt.

Ansonsten fanden die am Versuchsstand optimierten PI-Stromregler für die jeweiligen Achsen
(Bem.: d- und q-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 Lösung darstellt. Wesentlich günstigere
Ergebnisse zeigten sich bei Verwendung eines Winkelgeschwindigkeitssignals, dass sich durch
Differentiation aus dem geglätteten Winkelsignal γrek;gl aus Kapitel 7.2.2 mit nachfolgender PT1-
Glättung (Zeitkonstante T = 8ms) ergab. Dieses Reglerkonzept ist in Abb. 7.4 dargestellt.
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Abb. 7.4: Reglerstruktur für die sensorlose Regelung

Die Reglerstruktur aus den Kapiteln 6.3.2 und 6.3.3 wurde übernommen, wobei im Leerlauf bei
einer Ersatzzeitkonstante des Winkelgeschwindigkeitsregelkreises von Ten = 20ms nachfolgende
Ergebnisse erzielt wurden:
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Abb. 7.5: Regelkonzept A: Sprungantwort im Leerlauf (ML � 0Nm)

In den Versuchsergebnissen aus den Abbn. 7.6, 7.7, 7.8 und 7.9 zeigt sich immer etwa der gleiche
Winkelfehler von ∆γ = �0:01 rad

s im Stillstand bei dieser Wahl der Korrekturgrößen Kγ und KFO

(vgl. jeweils die Bilder rechts in den Zeitbereichen t < 1s und t > 7s). Kleine Abweichungen von
diesem Fehlerwert ergeben sich durch die Initialisierungs- und Rundungsfehler nach Kapitel 5.2.2
und durch positionsabhängige Fehler nach Kapitel 5.3. Es erscheint daher praktikabler und schnel-
ler, den Sollwert des Winkelreglers um den bekannten stationären Winkelfehler zu korrigieren,
anstatt durch Iteration die richtigen Korrekturwerte für den rekonstruierten Winkel zu finden.

7.2.4.3 Lastverhalten

Leider ließ sich am Versuchsstand mit diesem Reglerkonzept kein stabiler Betrieb bei Belastung
erzielen. Dynamische Vorgänge innerhalb der Regelkreise brachten den Regler immer in einen in-
stabilen Zustand, der nur durch einen Neustart zu beheben war. Diese Instabilität trat schon bei
verhältnismäßig kleinen Belastungen auf. Aufgrund der Komplexität des Zusammenwirkens von
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Abb. 7.6: Regelkonzept A: Positionieren mit Ωmech =+1 rad
s im Leerlauf (MLa � 0Nm)
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Abb. 7.7: Regelkonzept A: Positionieren mit Ωmech =�1 rad
s im Leerlauf (MLa � 0Nm)

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

Die Simulation zeigte sich hier stabiler, wobei natürlich nicht alle Fehlereffekte nach Kapitel 5
berücksichtigt wurden oder werden konnten. In Abb. 7.10 werden verschiedene Belastungsfälle
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 MLa �
1:16Nm stabil betrieben werden. Im Gegensatz zum realen Regelkreis wurden in der Simulation
keine Begrenzungen für den Stromrichter oder die Regler verwendet. Der mögliche Drehzahlbe-
reich entspricht in etwa dem in den Messungen ermittelten Bereich.
Erkennbar ist auch, dass der stationäre Regelfehler bei Belastung relativ klein ist. Hierzu muss
bemerkt werden, dass in dieser Simulation keine Kompensation des Rekonstruktionsfehlers ∆γ
aufgrund der Belastung vorgenommen wurde (vgl. Kap. 5.5.3). Als Kompensationsmaßnahmen
wurden für die Korrekturgrößen Kγ und KFO feste Werte verwendet, und der Regelfehler im unbe-
lasteten Stillstand als zusätzlicher Sollwert aufgeschaltet.
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Abb. 7.8: Regelkonzept A: Positionieren mit Ωmech =+3 rad
s im Leerlauf (MLa � 0Nm)
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Abb. 7.9: Regelkonzept A: Positionieren mit Ωmech =�3 rad
s im Leerlauf (MLa � 0Nm)

7.2.4.4 Grenzen

Bei diesem Konzept zur trägerfrequenzbasierten sensorlosen Regelung gelten natürlich auch die
bereits in Kapitel 5 festgestellten Einschränkungen.

Abhängig von der Trägerfrequenz fC und der Abtastfrequenz fA nähert sich das Seitenband der
Amplitudenmodulation entweder der Nyquistfrequenz 1

2 fA oder der Grundfrequenz des Steuersi-
gnals fM bzw. dessen Oberschwingungen k � fM . Der Oberschwingungsanteil der Steuerfrequenz
hängt natürlich einerseits von Effekten im Motor an sich (Rastung, Sättigung, etc.), und anderer-
seits vom Frequenzumrichter (vgl. Kap. 5.3) und der äußeren Belastung ab.

Im vorliegenden Fall zeigte sich eine Grenze von Ωmech;max � �3 rad
s für die Winkelgeschwin-

digkeit, was einer Drehzahl von ca. �28:6min�1 entspricht. Bei Drehmomentänderungen ist dies
ebenfalls eine Grenze, da hier die Reglerdynamik eine gewisse lastabhängige (zeitliches Verhal-
ten!) Beschleunigung zulässt, bis ein „Abfangen” der Störung eintritt. Diese Beschleunigung führt
unweigerlich zu Winkelgeschwindigkeiten, die obigen Wert aber nicht überschreiten dürfen, um
einen sicheren Betrieb aufrecht zu erhalten.

97



7 Sensorlose Regelung

0  1  2  3  4  
−0.2

−0.1

0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

t [s]

γ 
[r

a
d

],
 M

L
a
 [

N
m

]

γ
M

La

0  1  2  3  4  
−0.1

0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

t [s]

γ 
[r

a
d

],
 M

L
a
 [

N
m

]

γ
M

La

Abb. 7.10: Simulation Regelkonzept A: Winkelverlauf bei sinusförmiger, rampenförmiger und
sprungförmiger Belastung

7.2.5 Regelkonzept B: Drehzahlabhängige Korrektur

7.2.5.1 Grundgedanke und Stromregelung

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

KFO(t) = 0:025

3
�Ω�(t)�0:04rad; Kγ = 0rad

Zu beachten ist, dass sich dann die Transformation nach Gl. (3.6) wie folgt ergibt:~I R3
1 (t) = ~I S

1 (t) � e� jγrek;gl(t) � e� jKγ(t)= i3d (t)+ j � i3q (t)= ~I R
1 (t) � e� jγ3(t) (7.5)

Da der Wert von KFO und der Rekonstruktionsfehler ∆γ nicht identisch sind, ergeben sich durch
diese Transformation nicht die exakten feldorientierten Ströme. Diese Abweichung wird durch das
Zeichen3 ausgedrückt. Das bedeutet wiederum, dass das Reluktanzdrehmoment Mrel nicht, wie in
Kapitel 6.3.1.3 vorausgesetzt, Null ist, und damit eine nichtlineare Drehzahlregelstrecke vorliegt.
Diese „Feldverstärkung” (id > 0A) bewirkt aber eine Stabilisierung des Reglerverhaltens. Dieser
Sachverhalt wurde auch in [69] festgestellt.

Die Auswirkungen dieser Nichtlinearität werden im folgenden Kapitel gezeigt, wobei wiederum
die am Versuchsstand optimierten PI-Stromregler für 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 für
dieses Regelkonzept die Struktur aus Abb. 7.4.
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7.2 Regelung ohne Winkelsensor

In den Abbn. 7.11 bis 7.15 sind einige Messergebnisse zu Positioniervorgängen im Leerlauf (d.h.
MLa = 0Nm) bei verschiedenen Winkelgeschwindigkeiten Ωmech dargestellt.
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Abb. 7.11: Regelkonzept B: Sprungantwort im Leerlauf (ML � 0Nm)
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Abb. 7.12: Regelkonzept B: Positionieren mit Ωmech =+1 rad
s im Leerlauf (MLa � 0Nm)

Für diese Messungen wurden, außer der Korrekturfunktion KFO laut Kapitel 7.2.5.1, keine weite-
ren Maßnahmen zur Kompensation von Fehlern angewandt. Alle drehzahl- und winkelabhängigen
Fehler aus Kapitel 5 sind damit entsprechend wirksam.

Es fällt auf, dass beim Einlaufen des Winkelistwerts in den Sollwert ein transienter Übergang, eine
Art „Nachregeln”, stattfindet. Dieser Effekt begründet sich in der Abhängigkeit der Korrektur-
funktion KFO vom Winkelgeschwindigkeitssollwert Ω�. 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 (γrek;gl + KFO(Ω�))
immer zum realen Istwert γ zeitlich versetzt. Bei schnellen Positioniervorgängen ist es möglich,
dass die Filter in der Rekonstruktion und Korrektur dem realen Verlauf nicht schnell genug folgen
können. Schwingt die Regelung schneller ein als die Korrekturfunktion, wird der Winkel zuerst auf
einen vorläufigen Endwert geregelt. Abhängig von der Dynamik der Rekonstruktion, der Korrektur
und der Regler, wird der richtige Endwert erst später erreicht.

Eine Optimierung dieses transienten Vorgangs wurde im Rahmen dieser Arbeit nicht durchgeführt.
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Abb. 7.13: Regelkonzept B: Positionieren mit Ωmech =�1 rad
s im Leerlauf (MLa � 0Nm)
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Abb. 7.14: Regelkonzept B: Positionieren mit Ωmech =+3 rad
s im Leerlauf (MLa � 0Nm)

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

7.2.5.3 Lastverhalten

Das Lastverhalten dieses Regelkonzeptes zeigt eine deutliche Verbesserung am Versuchsstand ge-
genüber Konzept A (vgl. Kap. 7.2.4). Vor allem ist ein stabiler Betrieb bei Belastung der Motor-
welle mit dem angekuppelten Servomotor möglich.
Das stationäre Lastverhalten (MLa � konst:) ist vergleichbar mit dem Verhalten bei Regelung mit
einem Sensor, da zum Beispiel im Stillstand (Ωmech = 0 rad

s ) ein stationäres Lastdrehmoment MLa

bis zu 160% des Nenndrehmomentes MN erreicht werden konnte.

Das dynamische Verhalten des sensorlos geregelten Systems ist natürlich abhängig vom dynami-
schen Verhalten der Rekonstruktion. Begrenzend wirkt hier das Zusammenspiel des äußeren Last-
drehmomentes MLa an der Motorwelle mit der Winkelgeschwindigkeit Ωmech des Motors. Nach Gl.
(3.39) ist das vom Motor aufzubringende innere Motordrehmoment MMi abhängig vom gesamten
Lastmoment ML und dem Beschleunigungsdrehmoment MB. Das Beschleunigungsdrehmoment
wiederum ist proportional zur Winkelbeschleunigung dΩ

dt . Wird der geregelte Motor nun mit ei-
nem äußerem Lastdrehmoment MLa beaufschlagt, bewirkt das eine Beschleunigung der Welle in
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Abb. 7.15: Regelkonzept B: Positionieren mit Ωmech =�3 rad
s im Leerlauf (MLa � 0Nm)

Wirkungsrichtung dieses Drehmoments und damit ein Beschleunigungsdrehmoment MB. Die Kas-
kadenregelung wirkt dieser Beschleunigung entgegen, wobei die hierbei maximal erreichte Win-
kelgeschwindigkeit der Motorwelle vom Betrag und der zeitlichen Änderung ( d

dt ) des wirksamen
äußeren Lastdrehmoment MLa und der Reglereinstellung (Reglerdynamik) abhängt. Überschreitet
die Winkelgeschwindigkeit Ωmech des Motors die Grenzen für stabilen Betrieb des Rekonstrukti-
onsverfahrens, die im wesentlichen durch die Filterbandbreite ∆ fBP1=2 im Rekonstruktionsverfah-

ren und die Höhe des Anregungssignals bUC bestimmt werden (vgl. Kap. 4 und 5), geht die sen-
sorlose Regelung in einen instabilen Betriebszustand über. Vor allem beim Betrieb der sensorlosen
Regelung in der Nähe dieser Drehzahlgrenzen ist auch noch die Einschränkung der Drehmoment-
dynamik durch drehzahlabhängige Drehmomente wie das Dämpfungdrehmoment MD zu beachten.
An dieser Stelle sollte erwähnt werden, dass Eigenfrequenzen im geregelten System ebenfalls Pro-
bleme verursachen können, wenn diese Frequenzen in der Nähe der Trägerfrequenz fC liegen bzw.
in der Bandbreite der Auswertefilter ∆ fBP1=2 liegen (vgl. Kap. 4.4).

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

Zuerst wurde das Verhalten auf Änderungen des äußeren Drehmomentes untersucht. Hierzu wur-
den mit dem Belastungs-Servomotor (vgl. Kap. 8) rechteckförmige, rampenförmige und sinusför-
mige Lastprofile erzeugt. Bei einem Lastsprung wie in Abb. 7.16 (links) ist erkennbar, dass der
Winkelistwert γ des Rotors relativ schwach gedämpft in einen stationären Endwert einschwingt.
Dieses transiente Verhalten ist bei schnellen Drehmomentänderungen erkennbar und auf die Wir-
kung des Drehmomentes auf die Rekonstruktion und damit auch auf die Regelung zurückzuführen
(vgl. Kap. 5.4). Bei schnellen Drehmomentänderungen zeigt sich zudem verstärkt der Einfluss der
Einschwingzeit der Rekonstruktionsfilter. Die Regelung schwingt entsprechend der Einstellung der
einzelnen Reglerkaskaden ein, wobei hier auf eine möglichst stabile Auslegung für diesen Fall zu
achten ist. Die Ursache für dieses schwach gedämpfte Einschwingen ist in der Korrekturfunktion
KFO zu suchen. Wie in Kapitel 7.2.5.1 bereits erwähnt, erzeugt diese Wahl einer Korrekturfunk-
tion keine exakte Feldorientierung der Ströme und damit ist die Stromregelstrecke nichtlinear.
Eine leichte Abweichung des in der Signalverarbeitung verwendeten Winkelistwertes ist in der
Praxis nicht ungewöhnlich, da auch bei Regelung mit Sensor durch Messungenauigkeiten (Auf-
lösung, Signalverarbeitung, etc.) Abweichungen vom realen Winkel auftreten (vgl. [156]). Die
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7 Sensorlose Regelung

Verwendung eines Winkelsignals für 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 KFO vom Winkelgeschwindigkeitssollwert Ω�

mech abhängig, womit eine weitere
Nichtlinearität in den Stromregelkreis eingeht. Die Schwingung des Winkelistwertes bei schneller
Belastungsänderung lässt sich auf die Überlagerung dieser beiden Effekte zurückführen, wobei die
Abhängigkeit vom Winkelgeschwindigkeitssollwert hier den stärkeren Einfluss ausübt.
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Abb. 7.16: Lastsprung und sinusförmiger Lastverlauf im Stillstand (Ωmech = 0 rad
s )

Vergleichbares Verhalten ist bei einem Lastverlauf mit einer Sinushalbwelle, wie in Abb. 7.16
(rechts), erkennbar. Der Rotorwinkel γ 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 Belastungsänderung anzustreben, die
der Winkelrekonstruktion - und damit der sensorlosen Regelung - mehr Zeit für den Einschwing-
vorgang belässt. Eine Möglichkeit bietet eine rampenförmige Laständerung, wie in Abb. 7.17 ge-
zeigt. Obwohl das äußere Lastdrehmoment MLa einen höheren Wert erreicht als in den vorherigen
Profilen, ist der Winkelverlauf nicht so stark schwingungsbehaftet.
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Abb. 7.17: Lastrampe (MLa = 0! 0:7Nm) im Stillstand (Ωmech = 0 rad
s )

Da sich in der Praxis schnell ändernde Belastungen und Lastsprünge 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 (MLa = konst:) zeigt. Um diese Frage zu klären, wurden verschie-
dene Winkelprofile (Positionieren, Reversieren) bei konstanten äußeren Lastdrehmomenten MLa

untersucht. Die Abbn. 7.18 bis 7.20 zeigen hier einige repräsentative Messungen bei einer Winkel-
geschwindigkeit im mittleren Bereich der für das Verfahren möglichen Drehzahlen.
Bei höheren Drehzahlen bzw. Winkelgeschwindigkeiten innerhalb der Stabilitätsgrenzen ergeben
sich vergleichbare Ergebnisse mit dem Unterschied, dass der Fehler ∆γ entsprechend der Winkel-
geschwindigkeit höher oder niedriger ausfällt. Dies begründet sich in der Überlagerung der ver-
schiedenen Fehlerarten der Rekonstruktion (vgl. Kap. 5), wie zum Beispiel dem Drehzahlfehler
und dem Drehmomentfehler.
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Abb. 7.18: Positionieren und Reversieren mit jΩmechj= 1 rad
s unter Belastung
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Abb. 7.19: Rekonstruktionsfehler beim Positionieren mit Ωmech = 1 rad
s unter Belastung

(links: MLa = MN
2 ; rechts: MLa = MN)

Festzustellen ist, dass sich bei konstanter Belastung ähnliche Ergebnisse für die Positionierung
ergeben wie im unbelasteten Fall (vgl. Kap. 7.2.4.2). Allerdings ist im Stillstand ein drehmoment-
abhängiger 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 γ(t = 0s) entsprechend des jeweiligen Drehmoments verschoben. Dies gilt auch für
alle vorangegangenen Messungen zu Kapitel 7.2.5.3.

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

Im Fall der Positionierung wird nur eine positive Winkelgeschwindigkeit Ω gezeigt, da sich bei
Umkehr der Drehrichtung analoge Ergebnisse einstellen. Grundsätzlich ist festzustellen, dass sich
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Abb. 7.20: Rekonstruktionsfehler beim Reversieren mit jΩmechj= 1 rad
s unter Belastung

(links: MLa = MN
2 ; rechts: MLa = MN)

durch die Belastung des Motors mit einem äußeren Lastdrehmoment MLa eine Abweichung im
Winkel ergibt, die stationär vom Betrag des Lastdrehmoments und dynamisch von der zeitlichen
Änderung der Last d MLa

dt abhängt. 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) abhängt. Im
Rahmen dieser Arbeit wurde diese Untersuchung nicht durchgeführt.

7.2.5.4 Grenzen

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

Wie in Kapitel 7.2.4.4 ergab sich auch hier für die Winkelgeschwindigkeit eine Grenze bei einer für
den Motor verhältnismäßig kleinen Drehzahl. Als Obergrenze konnte im Leerlauf (MLa = 0Nm)
Ωmech;max = 4:7 rad

s (n � 44:8min�1) 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 hierfür sind einerseits Stromharmonische aufgrund von positi-
onsabhängigen Fehlern (vgl. Kap. 5.3) und andererseits drehmomentabhängige 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 Ω (d.h. dγrek

dt = Ωrek ist klein) werden diese Ortsfrequenzen nicht
so stark durch die Rekonstruktionsfilter (vgl. Kap. 4.4 und 7.2.2) und die Regelung bedämpft wie
bei höheren Winkelgeschwindigkeiten (d.h. dγrek

dt ist groß). Das wirkt sich auf die erzielbaren Ge-
nauigkeiten von Winkelposition und Winkelgeschwindigkeit der Regelung aus und hängt natürlich
von Höhe und Frequenz dieser Ortsfrequenzen, und damit den verwendeten Geräten (Motor, Bela-
stung), ab. Die Regelung folgt der fehlerhaften rekonstruierten Position und ist damit entsprechend
ungenau (Bemerkung: Signal-Rausch-Verhältnis nimmt ab). Zur Verbesserung wäre eine Adapti-
on der Regelung und der entsprechenden Filter denkbar, was aber die Reglerdynamik bei kleinen
Winkelgeschwindigkeiten verschlechtert.
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Abb. 7.21: Regelkonzept B: Stationäre MLa-Ωmech-Betriebsgrenzkennlinie

Die Grenzen der Winkelgeschwindigkeit sind zudem abhängig von der jeweiligen äußeren Be-
lastung MLa. Diese Abhängigkeit im stationären Betrieb zeigt das gemessene Lastdrehmoment-
Winkelgeschwindigkeits-Verhalten in Abb. 7.21. Diese Betriebskennlinie stellt die ermittelte Gren-
ze des möglichen Betriebs dar. Aufgrund der erreichbaren Lastdrehmomente über dem Nenndreh-
moment MN sind die Winkelgeschwindigkeiten Ωmech zwischen 0:5 rad

s und 2:5 rad
s wohl am besten

für den sensorlosen Betrieb mit diesen Geräten (vgl. Kap. 8) geeignet. Im Stillstand konnte das äu-
ßere Lastdrehmoment MLa bis nahe an das Kippdrehmoment (� 0:915Nm) erhöht werden. In Abb.
7.21 ist dieses Drehmomentverhalten im Stillstand durch eine Linie bei Ωmech = 0 rad

s gekennzeich-
net, die vom Lastdrehmoment MLa = 0Nm bis zu diesem erzielten Maximalwert MLa � 0:915Nm
reicht. Einschränkend ist zu beachten, dass hierbei die Belastung nur sehr langsam erhöht wurde.
Bei schnellen Laständerungen kann nur ein der zeitlichen Änderung der Last dMLa

dt entsprechender
kleinerer Wert erreicht werden.
Begrenzend für das Betriebsverhalten des sensorlosen Regelungsverfahrens wirkt neben den be-
reits erwähnten Bandbreiten der Filter in der Winkelrekonstruktion auch das maximal erreichbare
innere Motordrehmoment MMi. Je höher die Winkelgeschwindigkeit Ωmech des Motors wird, desto
höher werden auch konstruktionsbedingte Lastdrehmomentanteile (vgl. Gl. (3.39)) wie das dreh-
zahlabhängige Dämpfungsdrehmoment MD. Auch das Reibdrehmoment MR muss nicht konstant
sein, sondern kann auch eine drehzahlabhängige Komponente beinhalten. Außerdem benötigt der
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7 Sensorlose Regelung

Motor Drehmoment, um zu beschleunigen (Beschleunigungsdrehmoment MB) und um z. B. die
Rastdrehmomente des Belastungs-Servomotors zu überwinden. Bei den kleinen Winkelgeschwin-
digkeiten wirkt natürlich wieder der Einfluss von Ortsfrequenzen auf die Rekonstruktion begren-
zend. Das Zusammenspiel all dieser Einflüsse begrenzt den Bereich für einen stabilen Betrieb der
sensorlosen Regelung. Die jeweiligen Einflüsse gehen fließend ineinander über, und je nach äu-
ßerem Lastdrehmoment MLa und Winkelgeschwindigkeit Ωmech ist jeweils ein anderer Einfluss
dominant.

Schließlich stellt sich noch die Frage nach der Positioniergenauigkeit. Grundsätzlich ist diese Fra-
ge nicht allgemeingültig zu beantworten, da viele Einflüsse 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 positionsabhängigen Fehler (vgl. 5.3) in diesem Arbeitspunkt und der äußeren Belastung
(vgl. Kap. 5.4) bestimmt. Das heißt, je nach Arbeitspunkt, Geräten (Motor, Regelung, Frequenzum-
richter, etc.) und äußerer Belastung wird der Fehler unterschiedlich ausfallen. Zur Angabe eines
Positionierfehlers müssen damit immer alle Einflussfaktoren betrachtet werden.
Für 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, abhängig von der jeweiligen Winkelposition des Ro-
tors, im Bereich von etwa 0 :::5:5 � 10�3 rad ausgehend vom Fehler im Nullpunkt. Der Fehler im
Nullpunkt wiederum ist abhängig von der Phasenlage der Rekonstruktionsfilter und dem Lastdreh-
moment ML bei der Initialisierung der Winkelnulllage. Dieser positionsabhängigen Genauigkeit
überlagert sich noch eine Abweichung durch die äußere Belastung MLa, wie sie zum Beispiel in
Abb. 7.17 dargestellt ist. Bei Rotorbewegung addiert sich noch der drehzahlabhängige 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 erhöht sich die Robustheit, da das
eingesparte, häufig optische Messsystem am anfälligsten 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-
eckförmiger Verlauf) eines mit Sensorrückführung geregelten Motors dargestellt. Der Vergleich
mit entsprechenden Messungen (z.B. Abb. 7.11 und Abb. 7.16) zeigt, dass eine sensorlose Rege-
lung Einschränkungen bei der Dynamik und beim Lastverhalten nach sich zieht. Vergleichbare Er-
gebnisse zeigen sich im Reversierbetrieb. Das Messergebnis mit Sensorrückführung in Abb. 7.23
weicht weniger vom Sollwertverlauf bei Nennbelastung ab als die sensorlose Regelung in Abb.
7.18. Am auffälligsten ist hier der Fehler aufgrund der Belastung, da dieser einen permanenten
Offset im Winkel bei der sensorlosen Regelung ergibt.
Verbesserungsmöglichkeiten wurden in Kapitel 5.5 gezeigt, sind aber immer abhängig vom Motor,
dem Frequenzumrichter und dem Lastverlauf. Wichtig ist auch die Feststellung, dass das vorge-
stellte Verfahren nur in einem eingeschränkten Drehzahlbereich um den Stillstand funktioniert.
Bei höheren Drehzahlen kann auf ein anderes Verfahren, zum Beispiel eine EMK-basierte Metho-
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Abb. 7.22: Regelung mit Sensor: Sprungantworten bei Führungsgrößen- und Lastmomentsprung
bei angekuppeltem Servomotor (Ten = 10ms)

de wie in [141], umgeschaltet werden. Hierzu wird aber eine Umschaltstrategie nötig, wie sie unter
anderem in [180] beschrieben ist.
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Abb. 7.23: Regelung mit Sensor: Positionierfehler beim Reversieren mit jΩmechj= 1 rad
s

und MLa = MN , (links: Winkelprofil; rechts: Positionierfehler)

Neben den bereits festgestellten Einschränkungen bezüglich der zulässigen Bereiche für Drehzahl
und Belastungsmoment sind noch zwei weitere Nachteile für trägerfrequenzbasierte Verfahren an-
zuführen: Wirkungsgrad und Geräusche.

Das Trägersignal (vgl. Kap. 4.2.2 und 4.2.3) wird zur Winkelrekonstruktion genutzt und muss zu-
sätzlich 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 Trägersignal wird als elektrische Leistung in den Motor eingespeist,
soll aber möglichst keinen Einfluss auf das Drehmoment haben und verschlechtert somit defini-
tionsgemäß den Wirkungsgrad des Motors. Diese zusätzlich erforderliche elektrische Scheinleis-
tung errechnet sich näherungsweise (Annahmen: hohe Trägerfrequenz fC, kleiner Widerstand R,
vgl. Kap. 4.2.2) wie folgt

SC = 3 �UC;e f f � IC;e f f � bU 2

C

ωC � (L1 +L2) ;
107



7 Sensorlose Regelung

und ist von den Motorparametern (L1, L2 und R), der Trägerkreisfrequenz ωC = 2π � fC und der

Trägerspannungsamplitude bUC abhängig.
Inwiefern die Trägerscheinleistung allerdings wirklich einen Nachteil darstellt, hängt von der Leis-
tung ab, die für ein gleichwertiges Winkelmesssystem notwendig wäre.

Bei der Verwendung einer Trägerfrequenz f C unterhalb von etwa 10kHz wird das Trägersignal
aufgrund magnetischer Effekte im Motor (Magnetostriktion) hörbar sein, und mit steigender Trä-

gerstromamplitude bIC wird der jeweilige Ton lauter. Da sich nach Kapitel 4.4.2 bestimmte tech-
nische Beschränkungen der Trägerfrequenz fC bei Verwendung eines PWM-Umrichters ergeben,
werden die trägerfrequenzgenerierten Geräusche nicht oder nur schwer zu vermeiden sein. Eine
Erhöhung der Schaltfrequenzen der PWM-Umrichter zur Vermeidung dieser hörbaren Geräusche
ist derzeit aus technischen Gründen nicht sinnvoll, da hierdurch im Motor frequenzabhängige Ei-
senverluste verstärkt werden. Für Anwendungen, die sich dauerhaft im Hörbereich von Personen
befinden, sind trägerfrequenzbasierte Verfahren somit nur bedingt geeignet.
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8 Versuchsaufbau

8.1 Einführung

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

Abb. 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-
geführt, der laut Datenblättern (vgl. [195], [196]) bei Dreieckschaltung ein Haltedrehmoment von
1:7Nm 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 Datenblätter (vgl. [14], [15]) erreicht
er ein Stillstandsdrehmoment von 6:9Nm bei einer Stromreglerbandbreite von 1500Hz. 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 annähernd beliebige bis hin zu sprungförmigen Dreh-
momentänderungen am Servomotor erzielt werden. Diese Drehmomente dienten als Lastdrehmo-
mente für den angekuppelten Hybridschrittmotor.
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8 Versuchsaufbau

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 Motorböcken waren die Motoren und der Drehgeber annähernd zentrisch zuein-
ander befestigt und über Metallbalgkupplungen miteinander verkuppelt. Die Kupplungen wurden
so gewählt, dass die Steifigkeiten und somit die Eigenfrequenzen möglichst hoch liegen (berechne-
te Eigenfrequenzen: Hybridschrittmotor-Servomotor: 1325:75Hz; Hybridschrittmotor-Drehgeber:
4044:26Hz).

8.2.2 Steuerung

Für die Untersuchung neuer Steuerungs- oder Regelungsverfahren ist es zweckmäßig, einen einfa-
chen Zugriff auf alle relevanten Größen und Parameter in der verwendeten Hard- und Software zu
haben. Die Steuerung 4Con, die am Lehrstuhl für Feingerätebau und Mikrotechnik der TU Mün-
chen zur hochgenauen Regelung von Lineardirektantrieben entwickelt wurde (vgl. [36]), stellte
diese Möglichkeit zur Verfügung, da über ein Programm in der Hochsprache C ein Zugriff auf
alle Eingänge (Drehgeber- und Strommesssignale), Ausgänge (PWM- und Analogausgänge) und
Zwischenwerte möglich ist.
Zudem war bereits eine Bedienoberfläche zur Steuerung, Visualisierung und Online-Messung vor-
handen, die eine schnelle Überprüfung und Messung ermöglichte.
Auf der Hardwareseite besteht dieses Steuerungssystem aus einem Dreiphasen-IGBT-Frequenz-
umrichter, dessen Zwischenkreisgleichspannung über ein Schaltnetzgerät (vgl. [210]) bereitgestellt
wird. Der Umrichter wird über einen Digitalen Signalprozessor (SHARC-DSP ADSP-21061 KS-
200, 32-Bit floating point, fclock = 50MHz, vgl. [11]) gesteuert. Die Erfassung der Strommesswer-
te erfolgt an Shuntwiderständen über ein Oversampling-Verfahren und 1-Bit-Σ -∆-Wandlung, was
eine effektive Auflösung von etwa 12Bit bei einem Messbereich von 10A erlaubt (vgl. [37]). Die
Rechenleistung des DSP ermöglicht eine Abtastfrequenz von fA = 20kHz für 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 Datenblättern (vgl.
[195], [196]) wurden für Sternschaltung folgende Motorparameter ermittelt:

Ohmscher Widerstand R: 0:45Ω

Drehfeldinduktivitäten:

d-Richtung Ld: 2:85mH

q-Richtung Lq: 2:75mH

Zwischenkreisspannung UZWK : 40:0VDC

Haltestrom IH : 5:8A (lt. Datenblatt, ∆-Schaltung)

Permanentmagnetischer Rotorfluss bΨ0: 6:1 �10�3V s

Dämpfungskonstante D: 4:0 �10�3 Nms
rad

Massenträgheitsmomente:

Rotor JR: 110:00 �10�6 kgm2

Drehgeber JDG: 1:45 �10�6 kgm2

Kupplung JKup: 10:30 �10�6 kgm2

Gesamt Jges: 121:75 �10�6 kgm2

Drehmomente:

Haltedrehmoment MH : 1:7Nm (lt. Datenblatt, ∆-Schaltung)

Kippdrehmoment MK: 0:915Nm

Nenndrehmoment MN: 0:5667Nm

Reibdrehmoment MR: 40:0 �10�3 Nm

Rastdrehmoment bMS: 10:0 �10�3 Nm

Polpaarzahl Nr: 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 für den Rotorwinkel nicht benötigt wird, da dieser
über ein Rekonstruktionsverfahren aus dem Stromsignal gewonnen wird. Einschränkend wurde in
Kauf genommen, dass das Verfahren nur für kleine Drehzahlen und den Stillstand funktionieren
muss, da für höhere Drehzahlen bereits Lösungen 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 zählen die Auswertung der EMK, nichtlineare Verfahren, wie zum
Beispiel Kalman-Filter, sowie die Auswertung der Reluktanz (magnetischer Widerstand) und Ver-
fahren der künstlichen Intelligenz zur Ermittlung des Rotorwinkels. Diese verschiedenen Möglich-
keiten zur sensorlosen Regelung werden anhand von Literaturbeispielen erläutert. Alle Verfahren
werden abschließend miteinander verglichen und anhand der Eignung für eine Positionsregelung
bewertet.

Die Herleitung eines Modells für einen Hybridschrittmotor wird in Kapitel 3 durchgeführt. 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
für den Rotor vervollständigt 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-
näre Stromraumzeiger ermittelt. In diesem Stromraumzeiger ist eine Abhängigkeit vom mechani-
schen Rotorwinkel erkennbar, wenn sich die Reluktanz und damit die Induktivität des Motors mit
dem Rotorwinkel ändert. Ein Spannungsraumzeiger fester Frequenz und Amplitude bewirkt bei
einem winkelabhängigen Induktivitätsverlauf eine Amplitudenmodulation des Stromes und wird
hier zur Rekonstruktion genutzt. Um eine Entkopplung der Rekonstruktion von den drehmoment-
erzeugenden Steuerströmen zu erzielen, wird ein zusätzliches, hochfrequentes Trägersignal ver-
wendet. Der nun aus Steuer- und Trägersignal bestehende Stromraumzeiger wird errechnet und
das Demodulationsverfahren sowie die Winkelrekonstruktion werden schrittweise beschrieben.
Abschließend erfolgt eine Untersuchung der Trägerfrequenz und der im Verfahren verwendeten
Filter bezüglich geeigneter Einstellungen für das Verfahren.

Da sich am Versuchsaufbau Abweichungen des rekonstruierten Winkels vom realen Rotorwinkel

112



bei verschiedenen Betriebsbedingungen gezeigt haben, werden diese Abweichungen im Kapitel 5
untersucht und Kompensationsmöglichkeiten aufgezeigt. Es zeigte sich, dass die Rekonstruktions-
fehler in drei Gruppen aufgeteilt werden können: drehzahlabhängige Fehler, positionsabhängige
Fehler und drehmomentabhängige Fehler. Diese Fehlergruppen werden auf ihre Ursachen hin ana-
lysiert und Möglichkeiten zur Kompensation werden dargestellt und diskutiert.

Zur Überleitung auf die sensorlose Regelung sind im sechsten Kapitel die verschiedenen Möglich-
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 für 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 zusätzlichen Filtern werden zwei verschiedene Regelkonzep-
te erläutert und untersucht. Hierbei zeigte sich, dass eine äußere Belastung mit einem Drehmoment
an der Motorwelle nur dann möglich ist, wenn eine geeignete Korrektur- bzw. Kompensationsfunk-
tion für den rekonstruierten Winkel gewählt wird. Die Ergebnisse beider Konzepte sind anhand von
Messungen dargestellt und werden erläutert. Anhand dieser Ergebnisse werden die Grenzen für das
jeweilige Konzept bestimmt und abschließend mit der Regelung mit Messrückführung verglichen.

Im Kapitel 8 wird schließlich noch der verwendete Versuchsaufbau beschrieben.

Zum Ende dieser Arbeit lässt sich folgender Schluss ziehen: Das Ziel dieser Arbeit, ein Verfahren
zu entwickeln, das eine Positionsregelung im Stillstand und bei kleinen Drehzahlen ermöglicht,
wurde erreicht. Das Verfahren ermöglicht es, einen Hybridschrittmotor mit einem Standardrege-
lungsverfahren, wie der PI-Kaskadenregelung, sensorlos positionszuregeln. Zwingend notwendig
ist hierzu, dass die Reluktanz des Motors eine Abhängigkeit vom doppelten elektrischen Winkel
aufweist. Außerdem kommt dem Strommesssystem eine zentrale Bedeutung zu, da alle Informa-
tionen aus dem Stromsignal gewonnen werden. Das vorgestellte reluktanzbasierte Verfahren zur
Winkelrekonstruktion ist weitgehend unabhängig von Motorparametern, variiert aber in Abhängig-
keit von verschiedenen Betriebszuständen des Motors in der Genauigkeit. Bei einer Verwendung
des Rekonstruktionsverfahrens für eine sensorlose Winkelregelung ergibt sich der Positionierfehler
ebenfalls in Abhängigkeit von diesen Rekonstruktionsfehlern. Beispielsweise zeigt der rekonstru-
ierte Winkel eine Abhängigkeit vom Lastdrehmoment an der Motorwelle, wodurch sich bei einer
sensorlosen Winkelregelung ein drehmomentabhängiger Positionierfehler einstellt. Bei einer Re-
gelung hängt der Regelfehler immer von der Genauigkeit der verwendeten Signale ab. Wird also
anstatt des drehmomentabhängigen Rekonstruktionssignals der Messwert eines drehmomentunab-
hängigen Winkelsensors in der Regelung verwendet, wird sich die Positioniergenauigkeit durch
ein Lastdrehmoment nicht ändern. Beim Schrittbetrieb stellt sich ebenfalls eine drehmomentab-
hängige Abweichung des Rotorwinkels vom Winkel im unbelasteten Fall ein. Diese Lastwinkel
genannte Abweichung ist allerdings nicht wie bei einer Regelung abhängig 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 abhängig von den Betriebs-
zuständen und den verwendeten Geräten und kann nur mit Hilfe der zur Verfügung stehenden
Strom- und Rekonstruktionssignale erfolgen. Die Verwendung von fehlerhaften, rekonstruierten
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9 Zusammenfassung

Signalen zur Kompensation der Rekonstruktionsfehler ergibt eine Rückkopplung über den Motor
oder die Regelung auf die Kompensation, die eine Optimierung der Kompensation und der Re-
gelung erschwert. Positionsabhängige Rekonstruktionsfehler können auch durch Verbesserungen
bzw. Optimierung der Geräte reduziert werden. Auf die Winkelrekonstruktion optimierte Reluk-
tanzverläufe im Motor und Frequenzumrichter, die weniger Oberschwingungen im Strom erzeu-
gen, können beispielsweise eine wesentliche Verbesserung bewirken.

Obwohl das Verfahren Rekonstruktionsfehler aufweist, kann der Rotorwinkel des Hybridschritt-
motors für Drehzahlen bis etwa 40min�1 gut rekonstruiert werden. Eine Anwendung zur Erken-
nung von Schrittfehlern bei einem gesteuerten Hybridschrittmotor ist ebenso möglich wie eine
sensorlose Winkelregelung innerhalb der festgestellten Grenzen. Das Verfahren zur Winkelrekon-
struktion ist prinzipiell für alle Drehfeldmotoren geeignet, die eine Abhängigkeit 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 höheren Drehzahlen auf ein Verfahren zur EMK-Auswertung übergegangen
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 über Kompensationsmethoden und in der Verwendung
anderer Modulationsverfahren zur Auswertung der winkelabhängigen Reluktanz.
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A.1 Herleitung der stationären Raumzeigergleichung des

Statorstromes (Kapitel 4.2.1)

Als stationärer Fall wird nachfolgend der Zustand bezeichnet, bei dem sich der Motor mit kon-
stanter Drehzahl bewegt und alle Ausgleichsvorgänge (Transiente) aufgrund von Änderungen in
Amplitude oder Frequenz der statorfesten Spannungen abgeklungen sind.
Um die Ermittlung der Statorströme zu vereinfachen, werden die Berechnungen in rotorfesten Ko-
ordinaten durchgeführt, da hier keine räumlichen Abhängigkeiten vom elektrischen Winkel ϑ(t)
berücksichtigt werden müssen.
Nach Kapitel 3.6.2 ergibt sich die Spannungsdifferentialgleichung in rotorfesten Koordinaten zu~U R

1 (t) = R �~I R
1 (t)+ d

dt
~ΨR

1 (t)+ j �Ωel(t) �~ΨR
1 (t); (A.1)

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

R � id(t)+Ld � d
dt id(t) = ud(t)+Ωel(t) �Lq � iq(t)

R � iq(t)+Lq � d
dt iq(t) = uq(t)�Ωel(t) ��Ld � id(t)+ bΨ0

� (A.2)

Zur Herleitung der stationären Stromgleichungen müssen alle zeitlichen Ableitungen aus Gl. (A.2)
verschwinden, was bedeutet, dass alle Ströme konstant sind:

d

dt
id(t) = d

dt
iq(t) = 0

Das gilt allerdings nur, wenn die zugehörigen Anregungsfunktionen des Differentialgleichungs-
systems Gl. (A.2) ebenfalls konstant sind. Somit ist zu ermitteln, für welche Bedingungen die
verbleibenden zeitvarianten Größen (ud(t), uq(t) und Ωel(t)) konstant werden.
Für den stationären Betrieb werden folgende Annahmen getroffen:

1. Leerlauf, d.h. MLa = 0Nm

2. Reibung, Rastung und Dämpfung werden vernachlässigt,
d.h. MR = MS = MD = 0Nm

3. Konstante Parameter R, bΨ0 und Ld=q

4. Konstante Drehzahlen bzw. Winkelgeschwindigkeiten (Synchronismus):

Ωel = dϑ(t)
dt = dϕel(t)

dt = ωM = konst:
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5. Konstante Spannungsamplitude: bUM = konst:
Aus diesen Festlegungen ergibt sich folgender Steuerwinkel

ϕel(t) = ωM � t +ϕel;0 ;
und der stationäre Spannungsraumzeiger im statorfesten Koordinatensystem kann wie folgt ange-
schrieben werden:~U S

1 (t) = bUM � e j ϕel(t) = bUM � e j (ωM �t+ϕel;0)= bUM � cos(ωM � t +ϕel;0)| {z }
uα(t) + j � bUM � sin(ωM � t +ϕel;0)| {z }

uβ(t) (A.3)

Zur Begriffsklärung sei angemerkt, dass dieser Fall, mathematisch gesehen, nur im rotorfesten d-
q-Koordinatensystem stationär (d.h. d

dt = 0) ist.
Aus Gl. (A.2) ergeben sich nach obigen Bedingungen im stationären Fall die Gleichungen:

id = 1

R
� �ud +Ωel �Lq � iq� (A.4)

iq = 1

R
�huq�Ωel ��Ld � id + bΨ0

�i
(A.5)

Bei einer Synchronmaschine entspricht dies dem synchronen Betrieb, da sich der Motor mit der
synchronen Drehzahl nsyn = 60� fM

Nr
[min�1℄ dreht. Es treten keine transienten Vorgänge auf.

Auflösen des Gleichungssystems (A.4) (A.5) nach den Größen id und iq ergibt:

id = ud �R+Ωel �Lq �uq�Ω
2
el �Lq � bΨ0

R2 +Ω
2
el �Ld �Lq

iq = �uq �R+Ωel �Ld �ud +Ωel �R � bΨ0

R2 +Ω
2
el �Ld �Lq

Werden diese Gleichungen ins α-β-Koordinatensystem mit den Gleichungen (3.7) bzw. (3.8) und
den Substitutionen (3.21) und (3.22) transformiert, und setzt man die statorfesten Spannungen uα

und uβ aus Gl. (A.3) ein, so ergeben sich die statorfesten Ströme im Synchronismus. Werden diese
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A.2 Herleitung des Stromraumzeigers bei Anregung mit zwei Signalen (Kapitel 4.2.3)

Ströme mit Hilfe der Gl. (3.3) als Raumzeiger notiert, erhält man den stationären Stromraumzeiger:~I S

1 (ϑ(t); t) = �
R� j �ωM � 3

2
L1

�
ω2

M � �3

2
L1

�2��3

2
L2

�2
!+R2

� bUM � e j (ωM t+ϕel;0)
� j �ωM � 3

2
L2

ω2
M � �3

2
L1

�2��3

2
L2

�2
!+R2

� bUM � e j (2ϑ(t)�ωM t�ϕel;0)
� �

R� j �ωM ��3

2
L1� 3

2
L2

��
ω2

M � �3

2
L1

�2��3

2
L2

�2
!+R2

� j � e j ϑ(t) � bΨ0 � dϑ(t)
dt| {z }bU i

(A.6)

Bei dieser Berechnung wurden die Streukomponenten Lσ und Mσ vernachlässigt. 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 Vorgänge wurden vernachlässigt. Die Berechnungen wurden mit der Mathematiksoftware
MAPLE V durchgeführt.

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 Trägersignal werden
folgende Annahmen getroffen:

1. Leerlauf, d.h. MLa = 0Nm

2. Reibung, Rastung und Dämpfung werden vernachlässigt,
d.h. MR = MS = MD = 0Nm

3. Konstante Parameter R, bΨ0 und L1=2 bzw. Ld=q

4. Konstante Drehzahlen bzw. Winkelgeschwindigkeiten (Synchronismus):

Ωel = dϑ(t)
dt = Ωmech �Nr = ωM = konst:

5. Konstante Trägerkreisfrequenz: ωC = konst:
6. Trägerkreisfrequenz ist viel größer als die Steuerkreisfrequenz:

ωC >> ωM = Ωel

7. Trägergenerierte Reaktanzen sind viel größer als die Resistanz und die steuerfrequenzgene-
rierten Reaktanzen:
ωC �L1=2 >> R und ωC �L1=2 >> ωM �L1=2 = Ωel �L1=2
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8. Der Träger erzeugt keine Drehmomente am Rotor, d.h. es darf für das Trägersignal gesetzt
werden: ϑ0 � ϑ(t)

9. Konstante Spannungsamplituden: bUM = konst:, bUC = konst:
Für die Ströme im rotorfesten Koordinatensystem erhält man nach Gl. (3.33) folgendes Strom-
Differentialgleichungssystem:

R � id(t)+Ld � d
dt id(t) = ud(t)+Ωel �Lq � iq(t)

R � iq(t)+Lq � d
dt iq(t) = uq(t)�Ωel ��Ld � id(t)+ bΨ0

� (A.7)

Der Motor wird mit einer frequenz- und amplitudenkonstanten Steuerspannung und einer frequenz-
und amplitudenkonstanten Trägerspannung angeregt.~U S

1 (t) = bUM � e j ωM t| {z }
Motor-Steuersignal

+ bUC � e j ωC t| {z }
Trägersignal

(A.8)

Bei der Annahme einer konstanten Drehzahl Ωel(t) = Ωel = ωM ergibt sich mit Gl. (A.34) für
einen Steuerwinkel ϕel(t) = ωM � t folgende Gleichung für den elektrischen Winkel:

ϑ(t) = ϕel(t)�β = ωM � t�β; (A.9)

Der Anfangswinkel des Steuerwinkels wurde hierbei vernachlässigt (ϕel;0 = 0rad). Eine Transfor-
mation in rotorfeste Koordinaten nach den Gln. (3.6) und (3.7) ergibt die stationären rotorfesten
Spannungen.~U R

1 (t) = ~U S

1 (t) � e� j ϑ(t))(
ud(t) = bUM � cos(β)+ bUC � cos((ωC�ωM) t�β)
uq(t) = bUM � sin(β) + bUC � sin((ωC�ωM) t�β) (A.10)

Der stationäre Fall kann hier deshalb angenommen werden, da der Träger 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 für den stationären Fall im rotorfesten Koordinatensystem lösbar. Um die gesuchten Lö-
sungen im statorfesten Koordinatensystem zu erhalten, ersetzt man die Parameter Ld=q nach den
Gln. (3.21) und (3.22), bildet aus den Lösungen einen Stromraumzeiger im rotorfesten Koordina-
tensystem und transformiert diesen über Gl. (3.6) in einen Raumzeiger im statorfesten Koordina-
tensystem.
Die Lösung der Differentialgleichungen, die Substitutionen und Transformation wurden mit der
Mathematiksoftware MAPLE V durchgeführt. Der Übersichtlichkeit halber werden die Zwischen-
schritte dieser Rechnungen aber nicht angegeben, da die entsprechenden Gleichungen teils sehr
umfangreich sind. Setzt man für β die Gl. (A.9) ein, so ergibt sich schließlich folgender Strom-
raumzeiger im statorfesten Koordinatensystem:~I S

1 (t) = ~I S

1;M(ϑ(t); t)| {z }
Steuerstrom Gl. (A.6)

+ ~I S

1;C(ϑ(t); t)| {z }
Trägerstrom

+ ~I S
1;Trans(t)| {z }

transienter Ausgleichsstrom

(A.11)
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A.2 Herleitung des Stromraumzeigers bei Anregung mit zwei Signalen (Kapitel 4.2.3)

Durch die zusätzliche Anregung mit einem hochfrequenten Trägersignal addieren sich zum Strom-
raumzeiger nach Gl. (A.6) (vgl. Kapitel A.1) ein Trägerstromraumzeiger ~I S

1;C(t) und ein Strom-

raumzeiger für die transienten Übergänge ~I S
1;Trans(t). Der Stromraumzeiger ~I S

1;Trans(t) zeigt ge-
dämpftes Verhalten und verschwindet im stationären Betrieb (t ! ∞). Aus diesem Grund und aus
Gründen der Übersichtlichkeit wird er im Folgenden vernachlässigt.

Der stationäre Raumzeiger des Trägerstroms setzt sich aus mehreren Teilen zusammen~I S

1;C(t) = Z1 +Z2 +Z3 +Z4

N1
;

mit folgenden Zählertermen und Nennerterm:

Z1 = � j bUC � �3
2 L1

�3 � (ωM�ωC +Ωel)2 � (�ωM +ωC +Ωel) � e j ωC t

Z2 = + j bUC � �3
2 L2

�3 � (ωM�ωC +Ωel)2 � (�ωM +ωC +Ωel) � e j (2ϑ�ωC t)
Z3 = � j bUC � �3

2 L1

� � �3
2 L2

� � (ωM �ωC +Ωel) � (�ωM +ωC +Ωel)�� 3
2 L1 � e j (2ϑ�ωC t)� 3

2 L2 � e j ωC t
�

Z4 = R3 � bUC � e j ωC t� j R2 � bUC � h 3
2 L1 � (�ωM +ωC +Ωel) � e j ωC t + 3

2 L2 � (ωM �ωC +Ωel) � e j (2ϑ�ωC t)i+R � bUC � � ( 3
2 L1)2 � (ωM �ωC +Ωel)2 � e j ωC t+( 3

2 L2)2 � (ωM �ωC +Ωel) � (�ωM +ωC +Ωel) � e j ωC t+2 � ( 3
2 L1) � ( 3

2 L2) � (ωM �ωC +Ωel) � (ωM �ωC) � e j (2ϑ�ωC t)i
N1 = R4+2R2 � hΩ2

el � �( 3
2 L1)2� ( 3

2 L2)2
�+(ωM �ωC)2 � �( 3

2 L1)2+( 3
2 L2)2

�i+�( 3
2 L1)2� ( 3

2 L2)2
�2 � (ωM �ωC +Ωel)2 � (�ωM +ωC +Ωel)2

Sind die Bedingungen

ωC >> Ωel = ωM und ωC
3
2 L1=2 >> R

erfüllt, kann hieraus der Trägerstromraumzeiger wie folgt genähert werden:~I S

1;C(ϑ(t); t)� � j bUC

�
3
2 L1 e j ωC t + 3

2 L2 e j (2ϑ(t)�ωC t)�
ωC

�(3
2 L1)2� (3

2 L2)2
� (A.12)

Überprüft man diese Lösung mit Hilfe der Mathematiksoftware MAPLE V, indem die Lösung für
den Stromraumzeiger in die Spannungsdifferentialgleichung Gl. (3.25) eingesetzt wird, so erhält
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 für die Eingangsfilter (Kap. 4.3.3) und die Filter in
Kapitel 4.3.4.2 wurde nach [184] durchgeführt.
Aufgrund der Kriterien in Kapitel 4.4 wurde ein digitales Bessel-Bandpassfilter 2. Ordnung ge-
wählt. Grundlage für die Auslegung ist ein Bessel-Prototyp-Tiefpass:

G(z�) = a�02 +a�12 � z��1a�02 � z��2

b�02 +b�12 � z��1b�02 � z��2 mit

a�02 = 0:3356 b�02 = 1:0
a�12 = 2 �a�02 = 0:6712 b�12 = 0:2564

a�22 = a�02 b�22 = 0:086

Über eine Frequenztransformation für digitale Filter erhält man aus dem Tiefpass das entsprechen-
de Filter. Die Tiefpass-Bandpass-Transformation erfolgt über die Zwischengrößen

k1 = 2π � f0
fA

k2 = π � ∆ f
fA

k = cot(k2) � tan

�
π

f �g
fA

�= cot(k2)
d = cos(k1)

cos(k2) o = 2 �d � k
k+1 p = k�1

k+1

mit der Abtastfrequenz fA , der Mittenfrequenz f0 und der Bandbreite ∆ f . Der Faktor k ergibt sich
zu cot(k2), da laut [184] für die Grenzfrequenz f �g des Prototyp-Tiefpasses immer gilt: fA = 4 � f �g
Hieraus erhält man über die Tiefpass-Bandpass-Transformationsgleichung (vgl. [184])

z��1 = z�2� 2 �d � k
k+1 � z�1 + k�1

k+1
k�1
k+1 � z�2� 2 �d � k

k+1 � z�1+1

die Übertragungsfunktion des gewünschten Bessel-Bandpassfilters 2. Ordnung

G(z�1) = a0 +a1 � z�1+a2 � z�2+a3 � z�3 +a4 � z�4

b0 +b1 � z�1+b2 � z�2+b3 � z�3 +b4 � z�4 (A.13)

mit den Koeffizienten

a0 =
a�02�a�12 � p+a�22 � p2

b�02�b�12 � p+b�22 � p2

a1 = �o � 2 �a�02�a�12�a�12 � p+2 �a�22 � p

b�02�b�12 � p+b�22 � p2

a2 =
2 �a�02 � p+a�02 �o2�a�12�a�12 �o2�a�12 � p2+2 �a�22 � p+a�22 �o2

b�02�b�12 � p+b�22 � p2

a3 = o � �2 �a�02 � p+a�12+a�12 � p�2 �a�22

b�02�b�12 � p+b�22 � p2

a4 =
a�02 � p2�a�12 � p+a�22

b�02�b�12 � p+b�22 � p2
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A.4 Erläuterung zu den Fehlern durch die Filterung (Kapitel 5.2.3)

b0 = 1

b1 = �o � 2 �b�02�b�12�b�12 � p+2 �b�22 � p
b�02�b�12 � p+b�22 � p2

b2 =
2 �b�02 � p+b�02 �o2�b�12�b�12 �o2�b�12 � p2 +2 �b�22 � p+b�22 �o2

b�02�b�12 � p+b�22 � p2

b3 = o � �2 �b�02 � p+b�12+b�12 � p�2 �b�22

b�02�b�12 � p+b�22 � p2

b4 =
b�02 � p2�b�12 � p+b�22

b�02�b�12 � p+b�22 � p2 .

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

Aus der Literatur ([78], [183] u.a.) ist bekannt, dass die Filterung eines sinusförmigen Signals ei-
ne frequenzabhängige Veränderung 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 später am konkreten Beispiel eines Stromraumzeigers mathematisch dargestellt werden,
um Rekonstruktionsfehler durch die Filterung beschreiben zu können.

Da alle Fehlerbetrachtungen im Zeitbereich erfolgen, muss auch die Wirkung der Filter im Zeit-
bereich beschrieben werden. Es ist also eine Transformation dieser Übertragungsfunktion in den
Zeitbereich notwendig. Eine Filterung stellt im Zeitbereich eine Faltung des Eingangssignals X(t)
mit der Impulsantwort des Filters G(t) dar (u.a. [78]). Bei zeitdiskreten Systemen errechnet sich
das Ausgangsignal wie folgt:

X f ilt(l TA) = l

∑
k=0

G((l� k)TA) �X(k TA)
Die Faltung im Zeitbereich entspricht im z- und im Laplace-Bereich einer Multiplikation (vgl.
[152], [176] u.a.):

X f ilt(z) = ZfG(t)�X(t)g= G(z) �X(z) X f ilt(s) = LfG(t)�X(t)g= G(s) �X(s) (A.14)

Dies soll im Folgenden ausgenutzt werden, indem die Filterübertragungsfunktion 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” durchgeführt, die eine gute Näherung der Transformation vom z- in den Laplace-Bereich
darstellt:

z = 1+0:5 �TA � s
1�0:5 �TA � s (A.15)

Im Rekonstruktionsverfahren für den Winkel nach Kapitel 4 werden Bessel-Bandpassfilter ver-
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wendet, die im Kapitel A.3 hergeleitet werden. Notiert man die Filterübertragungsfunktion aus Gl.
(A.13) in Summenform, so ergibt sich diese im Laplace-Bereich wie folgt:

G(z�1) = 4

∑
k=0

ak � z�k

4

∑
k=0

bk � z�k

Z�1
 s G(s) = 4

∑
k=0

as
k � sk

4

∑
k=0

bs
k � sk

(A.16)

Die Filterkoeffizienten as
i und bs

i 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 ~XS

1 einer beliebigen Größe einer Filterung unterworfen. Für die nachfolgende Berechnung
werden der Einfachheit halber die Amplitude und die Kreisfrequenz als konstant angenommen. Für
die Fehlerbetrachtung ist diese Annahme zulässig, da das Verfahren auf der Auswertung stationärer
Stromraumzeiger basiert. Die relevanten Frequenzen und Amplituden im Stromsignal sind daher
annähernd konstant oder sie ändern sich nur verhältnismäßig langsam, da ein stationärer Träger-
spannungsraumzeiger verwendet wird (vgl. Kap. 4.2.3) und die Betriebsbereiche für die Drehzahl
und die Beschleunigung bei diesem Rekonstruktionsverfahren eingeschränkt 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 α-β-Koordinatensystem führt
zur Aufspaltung in α-β-Komponenten:~X S

1 (t) = bX � e j ωt = bX � (cos(ω t)+ j sin(ω t)) = xα(t)+ j xβ(t) (A.17)

Die Transformation in den Laplace-Bereich ergibt:

xα(s) = bX � s

s2 +ω2 xβ(s) = bX � ω

s2 +ω2 (A.18)

Nach Gl. (A.14) ergeben sich die gefilterten Signale durch eine Multiplikation der Signale im
Laplace-Bereich mit der entsprechenden Filterübertragungsfunktion:

xα;BP(s) = G(s) � xα(s) = bX � 4

∑
k=0

as
k � sk+1

4

∑
k=0

bs
k � sk+2 +ω2

4

∑
k=0

bs
k � sk

xβ;BP(s) = G(s) � xβ(s) = bX � ω � 4

∑
k=0

as
k � sk

4

∑
k=0

bs
k � sk+2 +ω2

4

∑
k=0

bs
k � sk

; (A.19)

Eine Transformation in den Zeitbereich führt zu den Gleichungen:

xα;BP(ω; t) = bX
N(ω) � �At

1(ω) � cos(ω t)�At
2(ω) � sin(ω t)�+ fTrans(ω; t)

xβ;BP(ω; t) = bX
N(ω) � �At

1(ω) � sin(ω t)+At
2(ω) � cos(ω t)�+ fTrans(ω; t)
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A.4 Erläuterung zu den Fehlern durch die Filterung (Kapitel 5.2.3)

mit den Substitutionen

At
1(ω) = 4

∑
k=0

at
2k �ω2k ; At

2(ω) = 4

∑
k=0

at
2k�1 �ω2k�1 und N(ω) = 4

∑
k=0

bt
k �ω2k :

Die transienten Anteile fTrans(ω; t) werden nicht weiter angeschrieben, da sie nur bei Änderung
der Eingangsignale bzw. des Eingangsraumzeigers in Amplitude oder Kreisfrequenz auftreten und
im stationären Fall verschwinden.
Die Umformungen (u.a. [34])

A � sin(ω t +ϕ) = n

∑
k=0

Ak � sin(ω t +ϕk) und A � cos(ω t +ϕ) = n

∑
k=0

Ak � cos(ω t +ϕk)
ergeben für n = 2 und gleicher Frequenz ω für die Amplitude und die Phasen die Terme:

A =qA2
1 +A2

1 +2 �A1 �A2 � cos(ϕ2�ϕ1) tan(ϕ) = A1 � sin(ϕ1)+A2 � sin(ϕ2)
A1 � cos(ϕ1)+A2 � cos(ϕ2)

Die Raumzeigerkomponenten im stationären Fall ergeben sich damit zu

xα;BP(ω; t) = bX �ABP(ω) � cos(ω t +ϕBP(ω))
xβ;BP(ω; t) = bX �ABP(ω) � sin(ω t +ϕBP(ω)) ; (A.20)

und der Ausgangsraumzeiger im stationären Fall (transiente Anteile gehen gegen Null) kann wie
folgt notiert werden~XS

BP(ω; t) = bX �ABP(ω) � e j (ωt+ϕBP(ω)) = ~XS(t) �ABP(ω) � e j ϕBP(ω) (A.21)

mit

ABP(ω) = p(At
1(ω))2 +(At

2(ω))2

N(ω) und ϕBP(ω) = arctan

�
At

2(ω)
At

1(ω)� :
ABP(ω) und ϕBP(ω) entsprechen dem Amplitudengang und dem Phasengang des Filters. Trägt
man diese je in ein Diagramm über der Frequenz auf, so erhält man das Bode-Diagramm.

Das Ergebnis aus Gl. (A.21) lässt sich wie folgt interpretieren: Wird ein stationärer komplexer
Raumzeiger, dessen feste Winkelgeschwindigkeit ω durch die zeitlich konstante Kreisfrequenz Ω
der erregenden Größe, z.B. eines Stromes, gegeben ist, also ω = Ω gilt, gefiltert, so multiplizieren
sich in komplexer Schreibweise die Amplituden, und es addiert sich der konstante Phasenwinkel
des Filters an der Frequenz ω zum linear von der Zeit abhängigen Drehwinkel des Raumzeigers.
Sind, wie in Gl. (4.17), mehrere (Kreis-)Frequenzen wirksam, d.h. der Stromraumzeiger besteht
aus einer Summe verschiedenfrequenter Ströme, so folgt aus den Gleichungen (4.17), (A.6) und
(A.12): ~I S

1 (ϑ(t); t) = ~I S

1;M(ϑ(t); t)+~I S

1;C(ϑ(t); t)� ~I S

1;IMP(t)| {z }
f (ωM) +~I S

1;REL(ϑ(t); t)| {z }
f (2ϑ(t)�ωM t) +~I S

1;i(ϑ(t); t)| {z }
f (ϑ(t))+~I S

1;C;IMP(t)| {z }
f (ωC) +~I S

1;C;REL(ϑ(t); t)| {z }
f (2ϑ(t)�ωC t) (A.22)
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A Anhang

Im stationären Betrieb gilt für den elektrischen Winkel die Beziehung ϑ(t) = ωM t +ϑ0, da im
Synchronismus die Winkelgeschwindigkeit des Rotors in elektrischen Graden gleich der Kreisfre-
quenz der anregenden elektrischen Größen ist (Ωel = ωM). Wird obige Beziehungen in den Strom-

raumzeiger der Steuerung~I S

1;M(ϑ(t); t) eingesetzt, so entfällt die Abhängigkeit der Stromraumzei-

gerkomponenten der Reluktanz und der induzierten Gegenspannung vom Winkel ϑ(t) (vgl. Gl.

(4.6)). Die Zusammenfassung der Steuerstromkomponenten ~I S

1;IMP(t), ~I S

1;REL(t) und ~I S

1;i(t) ergibt

dann einen stationären Steuerstrom mit der Amplitude bI1;M und der Kreisfrequenz ωM. Da in die-
sem Kapitel nur die Filterung von Frequenzen betrachtet wird, werden die Startwinkel ϕel;0 und
ϑ0 vernachlässigt.
Mit der Gl. (4.10) kann Gl. (A.22) somit wie folgt angeschrieben werden:~I S

1 (ϑ(t); t) = bI1;M � e j ωM t � j � IP � e j ωC t � j � IN � e j�(2ωM t�ωC t)
Abhängig von der jeweiligen Frequenz wird jeder dieser Ströme dem Ampituden- und dem Pha-
sengang unterworfen:~IBP(ϑ(t); t) � bI1;M � e j�ωM�t � ABP(ωM) � e j�ϕBP(ωM)� j � IP � e j�ωC�t � ABP(ωC) � e j�ϕBP(ωC)� j � IN � e j�(2ωM�ωC)�t � ABP(2ωM�ωC) � e j�ϕBP(2ωM�ωC) (A.23)

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 Näherung der Verhältnisse im zeit-
diskreten z-Bereich nach Kapitel 6.3.1.3. Die Übertragungsfunktion des Stromrichters entspricht

F (s)R

i (s)d/q i (s)d/q

uC,d/q(s)

u (s)M,d/q u (s)d/q

F (s)STR
F (s)Sid/q

*

Abb. A.1: Stromregelkreis kontinuierlich

einem Totzeitglied. Bei einer im Vergleich zu den Zeitkonstanten Td=q der Stromstreckenübertra-
gungsfunktionen FSid=q(s) sehr kleinen Totzeit Tt = TA des Stromrichters kann das Totzeitglied als
PT1-Funktion genähert werden (vgl. [174], [177]):

FST R(s) =VSTR � e�sTt � VST R

1+ sTt
für Tt = TA � Td=q (A.24)
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A.5 Herleitung des Fehlers durch die Regelung (Kapitel 5.2.5)

Die Übertragungsfunktion der gesamten Strecke des Stromregelkreises ergibt sich somit zu:

FS(s) = FSTR(s) �FSid=q(s) = VSTR

1+ sTt
� VM

1+ sTd=q
= VS(1+ sTd=q) � (1+ sTt) (A.25)

Zur Berechnung der Veränderung der Trägeranteile im Strom durch die Stromregelung wird das
Übertragungsverhalten bei einer Auslegung nach dem Betragsoptimum (BO) betrachtet. Im zeit-
kontinuierlichen Fall ergibt sich für den PI-Regler folgende Übertragungsfunktion:

FR(s) =VR � 1+ sTR

sTR
mit

8<: TR = Td=q

VR = Td=q

VS �2 �Tt

(A.26)

Das Übertragungsverhalten des Regelkreises nach Abb. A.1 errechnet sich wie folgt:

ud=q(s) = uM;d=q(s)+uC;d=q(s)= FR(s) ��i�d=q(s)�FS(s) �ud=q(s)�+uC;d=q(s)() ud=q(s) = FR(s)
1+FR(s) �FS(s) � i�d=q(s)| {z }

Führung

+ 1

1+FR(s) �FS(s) �uC;d=q(s)| {z }
Störung

(A.27)

Setzt man in Gl. (A.27) die Gln. (A.26) und (A.25) ein, so erhält man:

ud=q(s) = (1+ s �Tt) � (1+ s �Td=q)
VS � (2 � s2 �T 2

t +2 � s �Tt +1) � i�d=q(s)| {z }
Führung

+ 2 �Tt � s � (1+ s �Tt)
2 � s2 �T 2

t +2 � s �Tt +1
�uC;d=q(s)| {z }

Störung

(A.28)

Laut dieser Gleichung kann das Einprägen einer Trägerspannung als Störgröße aufgefasst werden.
Der Stromraumzeiger bei Anregung mit dem Trägersignal als Störgröße soll nun im statorfesten
Koordinatensystem ermittelt werden. Es sollen für den Motor stationäre Verhältnisse gelten, d.h.
die Ströme id(s) und iq(s) sollen konstante Werte aufweisen, wobei der feldbildende Strom laut
Reglerauslegung in Kapitel 6.3.1.3 auf den Wert id(s) = 0A geregelt wird.
Hierzu wird zuerst der entsprechende Trägerspannungsraumzeiger (Kreisfrequenz ωC und Ampli-

tude bUC sind konstant)~U R

1;C(t) = ~U S

1;C(t) � e� j ϑ(t) = bUC � e j (ωC t�ϑ(t)) = uC;d(t)+ j uC;q(t)
in den Laplace-Bereich transformiert:

uC;d(s) = bUC � cos(ϑ0) � s+ sin(ϑ0) � (ωC�Ωel)
s2 +(ωC�Ωel)2

uC;q(s) = bUC � sin(ϑ0) � s� cos(ϑ0) � (ωC�Ωel)
s2 +(ωC�Ωel)2

Die Annahme stationärer Verhältnisse bedingt auch eine stationäre elektrische Winkelgeschwin-
digkeit Ωel = konst:, was für den elektrischen Winkel bedeutet:

ϑ(t) = ϑ(t) = Ωel � t +ϑ0
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Setzt man die Anregungsspannungen uC;d(s) und uC;q(s) in Gl. (A.28) ein, ergeben sich die Span-
nungen ud(s) und uq(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:~U S

1 (t) = j � 1

VS
� i�q � e j (ϑ0)+ 4 � bUC �Tt e j ωC t � (Ωel�ωC) � (Tt (Ωel�ωC)+ j)(2Tt (Ωel�ωC)+1+ j) � (2Tt (Ωel�ωC)�1+ j) (A.29)

Der erste Term dieser Raumzeigergleichung entspricht der Steuergröße in Abhängigkeit vom Strom-
sollwert i�q. Der zweite Term ist nun der resultierende Trägerspannungsraumzeiger im geregelten
Betrieb. Da alle Größen als stationär angenommen wurden, wurde der transiente Term unterdrückt.
Ebenfalls vernachlässigt wurden Steuerfrequenzanteile, die über die überlagerten Regelkreise als
Sollwerte dem Stromregelkreis zugeführt werden, da diese als sehr klein angesehen werden und
deshalb kaum einen nennenswerten Einfluss haben werden.
Wenn man den Raumzeiger so anschreibt, dass die Abhängigkeit des neuen Raumzeigers vom
Trägerspannungsraumzeiger erkennbar wird, ergibt sich:~U S

1 (t) = 1
VS
� i�q � e j (ϑ0+ π

2 ) + ~U S

1;C(t) �A ��AΣ + e� j π
2

�= 1

VS
� i�q � e j (ϑ0+ π

2 )| {z }
Steuerspannung

+ ~U S

1;C(t) �ARegler � e j ϕRegler| {z }
Trägerspannung

(A.30)

mit den Substitutionen:

ARegler = A �qA2
Σ +1 ϕRegler = arctan( 1

AΣ
)

A = 2 �Tt � (Ωel�ωC)
2T 2

t (Ωel�ωC)2�2Tt (Ωel�ωC)+1� 1
2T 2

t (Ωel�ωC)2 +2Tt (Ωel�ωC)+1
AΣ = Tt (Ωel�ωC)(2T 2

t (Ωel�ωC)2 +1)
Die Werte für ARegler und ϕRegler ergeben sich aus der Überlagerung zweier gleichfrequenter, aber
phasenverschobener Schwingungen (u.a. [34], [127]). Die Berechnung erfolgt analog zur Berech-
nung von Dämpfung 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 für den geschlossenen Winkelgeschwindigkeitsregelkreis ist für
den Hybridschrittmotor mit Winkelgeschwindigkeitszustandsregler laut Kapitel 6.3.2:"

Ω(k+1)
s(k+1) #= "

Φ�Γu Kω Γu�KS 1

#| {z }
Φgeschl

"
Ω(k)
s(k) #+"

0

KS

#
Ω�(k)�"

Γz

0

#
ML(k)
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A.6 Herleitung der Reglerkoeffizienten (Kapitel 6.3)

Der diskrete Zustandsregler wird mit Hilfe des Polvorgabeverfahrens ausgelegt. Hierzu wird das
charakteristische Polynom des geschlossenen Winkelgeschwindigkeitsregelkreis Pchar(z) mit ei-
nem Normpolynom PNorm(z) verglichen.
Aus der obigen Zustandsgleichung errechnet sich folgendes charakteristische Polynom:

Pchar(z) = det
�
zI�Φgeschl

�= det

 "
z 0

0 z

#�" Φ�Γu KΩ Γu�KS 1

#!
= z2� z(1+Φ�Γu KΩ)+Φ+Γu (KS�KΩ)

Die Zustandsregelung soll dämpfungsoptimal ausgelegt werden. Das entsprechende Normpoly-
nom nach dem Dämpfungsoptimum (vgl. [176] u.a.) ist zeitkontinuierlich wie folgt anzusetzen:

PNorm(s) = 1
2 T 2

en s2 +Ten s+1 = �
s+ 1

Ten
(1+ j)� � �s+ 1

Ten
(1� j)�= (s� s1) � (s� s2)

Um das Normpolynom im zeitdiskreten Bereich verwenden zu können, kann über die Abbildungs-
vorschrift für die Wurzeln s1 und s2 (vgl. [25], [36], [106], [141] u.a.)

z1=2 = es1=2 �TA

das zugehörige Normpolynom zeitdiskret formuliert werden:

PNorm(z) = �z� es1 TA
� ��z� es2 TA

�= z2� z

�
2 � e� TA

Ten � cos

�
TA

Ten

��+ e� 2TA
Ten

Ein Koeffizientenvergleich
Pchar(z)� PNorm(z)

liefert dann die Reglerparameter:

KΩ = 1
Γu

�
1+Φ�2 � e� TA

Ten � cos
�

TA
Ten

�� � 2J
Ten KM

� D
KM

KS = 1
Γu

�
1�2 � e� TA

Ten � cos
�

TA
Ten

�+ e� 2TA
Ten

� � 2J �TA

KM �T 2
en

Hierbei wurden nach [34] nachfolgende Vereinfachungen getroffen:

ex � 1+ 1

1!
x = 1+ x cos(x)� 1� 1

2!
x2 = 1� 1

2
x2

A.6.2 Winkelregler (Kapitel 6.3.3)

Die Übertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises ergibt sich aus den Gln. (6.28) und
(6.29).

Fgγ (s) = γ

γ� = FRγ (s) �FSγ(s)
1+FRγ(s) �FSγ(s) = Kγ

s2 Ten + s+Kγ
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Für Positioniervorgänge wird oft ein Einlaufen in die Sollposition ohne Überschwingen gefordert.
Durch die Vorgabe eines reellen Doppelpoles kann dieses aperiodische Verhalten erzeugt werden,
indem die Diskriminante des Nennerpolynoms zu Null gesetzt wird:

Nennerpolynom: s2 Ten + s+Kγ � 0

Pole: ) s1=2 = �1�q12�4 �Ten �Kγ

2 �Ten

Reeller Doppelpol: ) q
12�4 �Ten �Kγ � 0

Hieraus ergibt sich der Reglerkoeffizient Kγ zu:

Kγ = 1

4 �Ten

A.7 Drehmomentgleichung im stationären Zustand und Lastwinkel

Nach Kapitel 3.7 ergibt sich die Gleichung des inneren Motordrehmoments aus den statorfesten
Raumzeigern wie folgt:

MMi = 3

2
�Nr �ℑf~ΨS�

1 �~IS
1g (A.31)

In Kapitel A.1 wurde für den stationären Fall die Stromraumzeigergleichung (A.6) hergeleitet.
Setzt man diesen stationären Stromraumzeiger in obige Drehmomentgleichung ein, so erhält man
für den Stillstandsfall (Ωel = ωM = 0s�1) folgende Gleichung für das stationäre innere Motordreh-
moment:

MMi(ϑ) =� 3

2
�Nr � bUM � bΨ0 � sin(ϑ)

R| {z }
Synchrondrehmoment Msyn

� 3

2
�Nr � bU 2

M � 3
2L2 � sin(2ϑ)

R2| {z }
Reluktanzdrehmoment Mrel

(A.32)

Der Lastwinkel zeigt an, um welchen (elektrischen) Winkel sich der Motor aus der Winkelposi-
tion bei Leerlauf ϕel (Belastung ML = 0Nm) auslenkt. Nach Gl. (3.39) spielen hier noch weite-
re Drehmomentanteile eine Rolle. Im Stillstand verschwindet das Beschleunigungsdrehmoment
(MB = 0Nm), und die stationäre Gleichung kann wie folgt angeschrieben werden:

MMi + MS| {z }
Motordrehmoment MM

= (MLa +MR +MD)| {z }
Lastdrehmoment ML

(A.33)

Bei einer Vernachlässigung des Rastdrehmoments MS müssen laut Gl. (A.33) das Lastdrehmo-
ment ML und das innere Motordrehmoment MMi bei Stillstand gleich groß sein. Der stationäre
elektrische Winkel des Motors ϑ stellt sich nach Gl. (A.32) entsprechend dem Lastdrehmoment
ML ein. Bei Leerlauf wird der elektrische Winkel des Motor dem Winkel ϕel entsprechen, der z.B.
im Schrittbetrieb durch den Spannungsraumzeiger ~US

1 vorgegeben wird ( ϑ = ϕel). Bei einem Last-
drehmoment an der Welle (MLa 6= 0Nm) werden sich diese beiden Winkel allerdings voneinander
um einen vom Lastdrehmoment abhängigen Wert unterscheiden. Das ist der Lastwinkel β. Der
statische bzw. stationäre Lastwinkel β ergibt sich somit aus folgender Gleichung (vgl. [114]):

β = ϕel�ϑ (A.34)
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A.7 Drehmomentgleichung im stationären Zustand und Lastwinkel

Bei einem Steuerwinkel ϕel = 0rad ergibt sich dann aus Gl. (A.32) das stationäre Motordrehmo-
ment in Abhängigkeit vom Lastwinkel.

MMi(β) = 3

2
�Nr � bUM � bΨ0 � sin(β)

R
+ 3

2
�Nr � bU 2

M � 3
2L2 � sin(2β)

R2 = ML(β) (A.35)

b

a

q d

J

jel
b

U1

S

Abb. A.2: Last-, Steuer- und elektrischer Winkel
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