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Kurzfassung

Diese Arbeit beschäftigt sich der Modulation und Regelung von Mehrpunktstrom-
richtern zum Antrieb elektrischer Maschinen unter Nutzung optimierter Pulsmuster.
Ziel der Arbeit ist es, das Potential und die Grenzen der Modulation mit optimierten
Pulsmustern unter der Randbedingung der heute vorhandenen Softwareframeworks
und Rechentechnik aufzuzeigen. Darüber hinaus soll dem Leser ein gesamtheitlicher
Überblick über die optimierten Pulsmuster vermittelt werden.
Ausgehend vom Stand der Technik der verbreiteten Arten der Modulation werden
die optimierten Pulsmuster eingeführt. Für die notwendige Berechnung der Puls-
muster als Lösung einer Optimierungsaufgabe wird ein allgemeines Konzept der
mathematischen Beschreibung vorgestellt. Darauf basierend werden zehn heute
verfügbare numerische Löser auf ihre Konvergenz bezüglich der Lösung des gestell-
ten Problems untersucht. Die Ergebnisse zeigen, dass es möglich ist, optimierte
Pulsmuster mit Frequenzverhältnissen mf ≤ 21 online zu berechnen und dass
geeignete Löser auch bei mf ≫ 50 sicher konvergieren.
Eine Analyse der gefundenen Lösungen zeigt, dass der von trägerbasierten Mo-
dulationen bekannte lineare Zusammenhang zwischen mittlerer Schaltfrequenz
und Schaltverlusten bei den optimierten Pulsmustern nicht gegeben ist. Darauf
aufbauend wird ein neuer Algorithmus zur Wahl verlustminimierter Pulsmuster
erarbeitet. Es zeigt sich, dass dessen Einsatz auch bei mf ≫ 21 gegenüber der
Raumzeigermodulation zu einer signifikanten Reduktion der Schaltverluste (ca.
20%) führt.
Mit den Grundlagen der Berechnung und der Analyse der Eigenschaften der op-
timierten Pulsmuster, wird basierend auf dem Stand der Technik ein neuartiger
lastunabhängiger Modulator entwickelt. Dieser kompensiert die Unstetigkeiten der
Pulsmusterwechsel durch Regelung des Integrals des harmonischen Inhalts der Puls-
muster. Aufbauend auf diesem neuartigen Modulator wird eine parameterrobuste
Maschinenregelung entworfen. Diese weist eine Dead-Beat-Dynamik der Regelung
des elektrischen Momentes einer angeschlossenen Maschine auf und ermöglicht im
stationären Zustand, im Gegensatz zu den bestehenden Konzepten, die Ausgabe
eines unveränderten Pulsmusters. Damit wird die angestrebte minimierte Strom-
welligkeit erreicht.
Im letzten Teil der Arbeit wird der Einfluss einer Modulation mit optimierten
Pulsmustern auf den Symmetrierungsvorgang eines selbstgeführten Dreipunkt-U-
Stromrichter (3L-NPC-VSC) untersucht. Dabei wird eine neue Methode der Re-
duktion der dynamischen Zwischenkreiswelligkeit, sowie eine neuartige, in allen
Arbeitspunkten stabile, Methode der statischen Zwischenkreissymmetrierung prä-
sentiert. Alle erarbeiteten Algorithmen wurden mit Hilfe von Simulationen und
Experimenten verifiziert.
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Abstract

This thesis deals with the modulation and control of multilevel converters as
electrical drives using an optimized pulse pattern (OPP) modulation scheme. The
aim of the work is to determine the potential and the limits of the modulation
using OPPs, considering state-of-the-art software frameworks und computing
technology. Furthermore the reader shell get a holistic overview of all aspects
regarding the use of OPPs.
Starting with the state-of-the-art of the most popular modulation schemes and
their characteristics the optimized pulse patterns are introduced. A general
mathematical formulation, which describes the OPP calculation as minimization
problem, is shown. With this formulation, ten implementations of nonlinear
constraint minimization algorithms are analyzed with regard to the convergence
behavior. It is shown, that OPP can be calculated online for frequency ratios
mf ≫ 21. Further, some algorithms converge reliable also for mf ≫ 50.
Afterwards, the solutions of the minimization of the weighted total harmonic
distortion (WTHD) problem are analyzed. It is shown, that the linear relationship
between the averaged switching frequency and the switching loss, which is
known from carrier based modulation schemes, does not apply for OPPs. A new
method to find loss optimized pulse patterns is proposed. With this method the
modulation using OPPs can reduce the converter switching losses in comparison
to space vector modulation significantly (20%) also for mf ≫ 21.
Based on the analysis of the found OPP solutions a novel modulator, which
is independent of the parameters of the load, is proposed. This modulator
compensates the discontinuities due to the pulse pattern changes by controlling
the integral of the harmonic content of the modulator output. Based on this
modulator a new parameter robust machine control was developed. This concept
shows a dead-beat-dynamic of the control of the electrical torque and uses in
contrast to state-of-the-art concepts the unmodified OPP in steady state, which
leads to a minimal load current ripple.
The last part of the thesis deals with the influence of using an OPP modulation on
the DC-link balancing of a Three-Level Neutral-Point-Clamped Voltage-Source-
Converter (3L-NPC-VSC). A new method to reduce the dynamic neutral-point-
potential-ripple as well as a new stable static balancing method are proposed.
All proposed algorithms and methods are verified by simulation and experiment.
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1 Einleitung

1 Einleitung

In der heutigen Zeit, in der die Gesellschaften sich zunehmend der Herausforderung des
Ausstiegs aus fossilen Energieträgern stellen, sind leistungselektronische Stellglieder einer
der Grundpfeiler, um dieses Ziel zu verwirklichen. Erst sie ermöglichen den wirtschaftlichen
Betrieb erneuerbarer Energiequellen wie Wind- und PV-Anlagen sowie den Wandel des
Verkehrs hin zur Elektromobilität. In industriellen Prozessen ist die Leistungselektronik
zu einem unverzichtbaren Bestandteil geworden. Sie ermöglicht dort sowohl neue hoch-
dynamische Prozesse als auch die Optimierung bereits bestehender. Einige Beispiele sind
dabei:

• Retrofit von ehemals klassischen, ans Netz angeschlossenen Anlagen wie Pumpen
und Lüfter, um diese drehzahlvariabel auszuführen. Dies erweitert ihre Funktionalität
und ermöglicht damit beispielsweise den Betrieb im Wirkungsgradoptimum, was
signifikante Energieeinsparungen [1] ermöglicht.

• Die Steigerung des Wirkungsgrades von klassischen Industrieprozessen, z.B. mit
neuartigen Schweißstromrichtern.

• Der Einsatz als hochdynamischer Antriebe sowohl bei kleinen Leistungen, z.B. in
Robotersystemen, als auch im MW-Bereich, beispielsweise in Walzwerksantrieben.

Optimierte Pulsmuster stellen dabei seit Jahrzehnten [2, 3, 4, 5] eine bekannte Methode
der Optimierung von umrichterbetriebenen Anlagen und Prozessen dar. Dabei können
verschiedene Kriterien im Vordergrund stehen.

• Eine minimale Drehmomentenwelligkeit bei maximal zulässigen Schaltverlusten steht
bei Traktionsumrichtern im Vordergrund [6, 7, 8, 9].

• Die Minimierung der Stromwelligkeit bei gegebener Schaltfrequenzen ist in industri-
ellen Mittelspannungsantrieben Stand der Technik [10]. Bei den dort eingesetzten
Halbleitern dominieren die Schaltverluste gegenüber den Leitverlusten [11]. Dies
führt in der Praxis zu Halbleiterschaltfrequenzen von weit unter fs < 1 kHz [12]. Um
trotzdem Prozesse, wie beispielsweise das Warmwalzen oder den Antrieb von Pumpen
und Lüftern, mit Stromrichtern zu betreiben, werden optimierte Pulsmuster eingesetzt
[1, 12]. Diese sollen eine maximale Ausgangsleistung bei auf den Prozess optimiertem
Oberschwingungsverhalten ermöglichen.

• Die Maximierung des Aussteuergrades bei minimal möglichem Verzerrungsstrom steht
bei einigen industriellen Niederspannungsantrieben im Vordergrund [13]. Dabei wird
jedoch ausschließlich der Vorteil im Bereich der Übermodulation genutzt.
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1 Einleitung

• Auch die Beeinflussung der Spektren von Ausgangsspannungen- und strömen zur Ver-
meidung bestimmter Resonanzfrequenzen bzw. einer Minimierung des Filteraufwands
wird genutzt [14].

Optimierte Pulsmuster können jedoch auch bei vielen Niederspannungsanwendungen im
Bereich der linearen Modulation signifikante Vorteile bieten. Im Gegensatz zu klassischen
trägerbasierten Modulationen können die Harmonischen der geschalteten Spannung bis weit
über die mittlere Schaltfrequenz definiert werden. Bei den trägerbasierten Modulationen ist
die Verteilung der Harmonischen durch die Modulationsart vorgegeben. Mit der heutzutage
vorhandenen Rechenleistung der Regelungshardware ist es zudem möglich, im aktuellen
Arbeitspunkt optimale Pulsmuster online zu berechnen. Dies ermöglicht Szenarien wie:

• Die online-Berechnung von Pulsmustern für den Netzbetrieb, welche verhindern, dass
die im Netz vorhandenen Harmonischen den Umrichter belasten.

• Optimale Pulsmuster für aktive Filter, welche deutlich mehr Harmonische bedämpfen
als es mit klassischen Modulationsarten möglich ist.

Auch Niederspannungs-Hochgeschwindigkeitsantriebe, die bis in den MW-Leistungsbereich
z.B. von ABB oder TPS [15] gebaut werden, stellen einen prädestinierten Anwendungsfall
der optimierten Pulsmuster dar. Bei den dort auftretenden Drehzahlen entsprechen die
Verhältnisse von Schaltfrequenz zu Grundschwingungsfrequenz denen von Mittelspannungs-
antrieben, sofern klassische Niederspannungs-IGBT-Topologien eingesetzt werden.
Aufgrund dieses noch nicht ausgeschöpften Anwendungspotentials der optimierten Pulsmu-
ster und der sich ständig verändernden technischen Randbedingungen, stellen sie bis heute
ein aktives Forschungsfeld dar.

1.1 Inhalt und Motivation der vorliegenden Arbeit

Es sollen die Eigenschaften und Grenzen der Modulation mit optimierten Pulsmustern unter
der Randbedingung moderner, leistungsfähigerer Prozessoren untersucht werden. Ziel ist es,
ein allgemeines Verständnis für die Berechnung, die Modulation und die Regelung unter
Nutzung optimierter Pulsmuster zu vermitteln. Alle theoretischen Betrachtungen werden am
Beispiel eines 3-Level-Neutral Point Clamped-Voltage Source Converter (3L-NPC-VSC), der
eine Asynchronmaschine antreibt, simulativ und experimentell überprüft. Die Erkenntnisse
können auf den 2-Level-Voltage Source Converter (2L-VSC) oder Mehrpunktstromrichter
übertragen werden. Dabei sind jedoch topologiespezifische Eigenschaften, wie die Zwischen-
kreissymmetrierung, separat zu betrachten.
Im ersten Abschnitt wird das Thema Modulation behandelt, in dem der Stand der Technik
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1 Einleitung

der wichtigsten Modulationsarten untersucht wird und die Eigenschaften der jeweiligen
Modulationsart abgeleitet werden. Dies stellt eine wichtige Voraussetzung dar, um die mit
den optimierten Pulsmustern erzielten Ergebnisse, vergleichen zu können.
Im zweiten Teil wird die Berechnung von optimierten Pulsmustern untersucht, deren Theorie
bereits in den 70er Jahren beschrieben wurde [2, 3]. Diese wird rekapituliert und eine für
beliebige Multilevel-Pulsmuster gültige Art der mathematischen Formulierung erarbeitet.
Basierend auf dieser Beschreibung werden verschiedene numerische Löser untersucht, um
den für die Problemstellung geeignetsten in Hinsicht auf Berechnungsdauer und Konver-
genz zu finden. Damit werden die aktuell gültigen Grenzen der Berechnung mit den zur
Verfügung stehenden Verfahren aufgezeigt. Zudem wird gezeigt, dass das globale Optimum
der Standardoptimierung meist kein geeignetes Pulsmuster in Bezug auf die Schaltverluste
darstellt. Daher wird ein neues Verfahren vorgeschlagen.
Im nächsten Abschnitt wird der Stand der Technik der Regelung elektrischer Maschinen
untersucht. Dabei werden die klassischen Methoden und deren Theorie zusammengefasst.
Mit dieser Grundlage wird der Stand der Technik der Regelung elektrischer Maschinen unter
Nutzung der vorausberechneten optimierten Pulsmuster vorgestellt und die Unterschiede
zu den klassischen Verfahren herausgearbeitet, sowie die stationären und dynamischen
Eigenschaften der jeweiligen Methoden skizziert.
Basierend auf dieser Untersuchung wird ein verallgemeinertes Konzept zur Nutzung opti-
mierter Pulsmuster vorgestellt, das die aufgezeigten Schwächen der vorhandenen Methoden
behebt. Dabei wird ein Modulator entwickelt, welcher das gleiche Verhalten wie eine klassi-
sche trägerbasierte Modulation aufweist. Dieser kann sowohl bei Maschinen- als auch bei
Netzanwendungen eingesetzt werden. Aufbauend auf diesem Modulator wird zudem eine
feldorientierte Maschinenregelung vorgestellt, die Dead-Beat-Dynamik beim Anregeln des
elektrischen Momentes aufweist. Die Struktur kann dabei auf verschiedene Maschinentypen
angewendet werden. Alle vorgestellten Strategien werden mit Hilfe von Simulation und
Experiment verifiziert.
Im letzten Teil der Arbeit wird das dem 3L-NPC-VSC spezifische Problem der Symmetrie-
rung des Zwischenkreises bei Nutzung der optimierten Pulsmuster untersucht. Dabei wird
eine neuartige Methode der Minimierung der dynamischen Zwischenkreisunsymmetrie
vorgestellt. Zudem wird gezeigt und theoretisch hergeleitet, dass es Pulsmuster gibt, bei
denen im Leerlauf der Maschine der klassische Symmetrierungsregler zu Mitkopplungen
führt und daher kein stabiles Verhalten sichergestellt werden kann. Um dieses Problem zu
überwinden, wird eine modifizierte Variante vorgeschlagen, welche die Symmetrierbarkeit
in allen Arbeitspunkten gewährleistet.
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1 Einleitung

1.2 Experimenteller Versuchsstand

Cdc

−

+

U−
dc

Cdc

−

+

U+
dc

inp

NP
ia

ib
ic

Maschine
ωm,M

Abbildung 1: Schematische Darstellung des in Simulation und Experiment verwendeten
3L-NPC-VSC Teststandes mit angeschlossener Asynchronmaschine mit Kurz-
schlussläufer

Zur experimentellen und simulativen Verifikation der während dieser Arbeit entwickelten
Algorithmen der Regelung und Steuerung unter Nutzung optimierter Pulsmuster, wird
ein auf einem 3L-NPC-VSC [16] basierender Versuchsstand entsprechend Abbildung 1 ein-
gesetzt. Die Versorgung des Zwischenkreises wird im experimentellen Aufbau durch ein
Dioden-Front-End bereitgestellt. An den 3L-NPC-VSC ist eine 3 kW Asynchronmaschine mit
Kurzschlussläufer angeschlossen. Diese kann durch eine Belastungsmaschine mit einem
konstanten Moment beaufschlagt werden. Dafür ist eine Asynchronmaschine, welche durch
einen einen Umrichter des Typs Siemens Sinamics G120 mit PM250 betrieben wird, einge-
setzt. Aufgrund des Dioden-Front-Ends im Teststand kann experimentell nur der motorische
Betrieb verifiziert werden.
Zur Simulation des dargestellten Antriebssatzes wird MATLAB™ mit Simulink™ und PLECS™
eingesetzt. PLECS™ nutzt dabei ein T-Ersatzschaltbild als Modell der Asynchronmaschine
entsprechend Abbildung 2. Dieses setzt sich zusammen aus dem Statorwiderstand Rs, der
Statorstreuinduktivität Lσ,s, der Hauptfeldinduktivität Lm, der Rotorstreuinduktivität L

′
σ,r ,

dem Rotorwiderstand R
′
r sowie der Gegenspannung der Maschine jωmzpψ⃗

s
r , welche sich

aus dem Rotorfluss ψ⃗
s
r , der Polpaarzahl der Maschine zp und der mechanischen Winkel-

geschwindigkeit ωm berechnen lässt. Der hochgestellte Index der betrachteten Größen
entspricht jeweils dem Koordinatensystem, in dem diese Gleichungen Gültigkeit besitzen.
Dabei entspricht s dem statorfesten Koordinatensystem, r dem rotorflussorientierten Koor-
dinatensystem und m dem rotorfesten (mechanischen) Koordinatensystem. Ist bei einem
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uss

iss
Rs Lσ,s

Lm

L
′
σ,r R

′
r isr

jωmzpψ⃗
s
r

Abbildung 2: T-Ersatzschaltbild einer Asynchronmaschine mit Kurzschlussläufer

Tabelle 1: Parameter des in Simulationen und Experimenten genutzten Teststandes

Parameter des experimentellen Teststandes

P = 3 kW Un = 400 V
In = 6.65 A fn = 50 Hz
Rs = 5.5Ω R

′
r = 2.968Ω

LM = 0.69H L
′
σ,r = 2.9mH

Lσ,s = 2.9mH zp = 2

Cdc = 200µF J = 0.0127 kg m2

U+
dc = U−

dc = 350V M = 19Nm

Zustandsvektor kein Koordinatensystem angegeben, liegen die Größen im dreiphasigen
abc-System vor. Diese Konvention wird in der gesamten Arbeit konsistent genutzt.
Wichtige Parameter für die Maschine mit dem Trägheitsmoment J sowie des 3L-NPC-VSC
sind in Tabelle 1 zusammengefasst. In der Simulation werden im Allgemeinen die hier
genannten Parameter verwendet. Sollten im Speziellen andere Simulationsparameter ver-
wendet werden, wird explizit darauf hingewiesen. Der in Simulink™ eingesetzte diskrete
Regler, wird zur experimentellen Verifikation per Embedded Coder in c-Quellcode übersetzt
und auf der lehrstuhleigenen Controlplattform kompiliert und ausgeführt. Diese basiert
auf einem Zynq SoC von Xilinx. Das zugehörige Software-Framework ermöglicht es alle
in Simulink™ überwachten Signale auch im realen System in Echtzeit anzuzeigen und
aufzuzeichnen. Daher können die experimentellen und simulativen Ergebnisse direkt vergli-
chen werden. Als Messgrößen des Systems stehen die Maschinenstatorströme ia, ib, ic, die
Zwischenkreisspannungen U+

dc, U
−
dc sowie die mechanische Drehzahl der Maschine ωm zur

Verfügung. Die elektrischen Messgrößen werden durch einen Sigma/Delta-Modulator und
einen Sinc3-Filter digital umgesetzt. Die mechanische Drehzahl wird aus den Quadratursi-
gnalen eines Inkrementalgebers ermittelt. Dabei wird sowohl die Zeit zwischen den Flanken,
als auch die Anzahl der Flanken zur Bestimmung der aktuellen Drehzahl eingesetzt.
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1 Einleitung

1.3 Verwendete Grundlagen und Kennwerte

Um das Lesen dieser Arbeit zu erleichtern, werden im Folgenden einige Grundlagen kurz
eingeführt, welche in der Arbeit als bekannt vorausgesetzt werden.

1.3.1 Fourieranalyse

Die Fourieranalyse stellt eines der wichtigsten Werkzeuge der mathematischen Betrachtung
elektrischer und elektronischer Systeme dar. Sie ermöglicht es, ein periodisches Signal f(x)
in seine harmonischen Anteile unterschiedlicher Amplitude, Frequenz und Phasenlage zu
zerlegen. Grundlage der Fourierreihe ist dabei die Orthogonalität von Kosinus und Sinus

0 =

∫︂ π

−π
sin(mx) cos(nx+ φ)dx; n ̸= m;m,n ∈ N;φ ∈ R (1.1)

0 =

∫︂ π

−π
cos(mx) sin(mx)dx; m ∈ N. (1.2)

In der Leistungselektronik, bei der elektrische Energie durch schaltende Bauelemente umge-
formt wird, kann die Fourieranalyse bei allen erzeugten periodischen Signalen eingesetzt
werden, um die gewünschte Grundschwingungskomponente, welche der ersten Harmoni-
schen k = 1 entspricht und die meist unerwünschten harmonischen Komponenten k > 1

separat voneinander betrachten zu können. Dafür wird das periodische Signal f(x) durch
die Fouriertransformation F (f(x)) in seine harmonischen Komponenten zerlegt

F (f(x)) =
a0

2
+

∞∑︂
k=1

(ak cos(kx) + bk sin(kx)) (1.3)

ak =
1

π

∫︂ π

−π
f(x) · cos(kx) dx (1.4)

bk =
1

π

∫︂ π

−π
f(x) · sin(kx) dx. (1.5)

Der Fourier-Koeffizient ak stellen dabei die Amplitude der Kosinuskomponente der k-ten
Harmonischen dar, der Koeffizienten bk die Amplitude der Sinuskomponente. Ist die Funktion
f(x) unstetig, wie bei geschalteten Ausgangsspannungen, kann das Integral aus den stetigen
Abschnitten zusammengesetzt werden. Für die optimierten Pulsmuster stellt die Fourierreihe
die Berechnungsgrundlage der Optimierung dar und wird daher in den nächsten Kapiteln
ausgiebig genutzt.
Die Darstellung der Fourier-Koeffizienten erfolgt im Normalfall als Linienspektrum bei dem
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1 Einleitung

die resultierende Amplitude

ck =
√︂
a2k + b2k (1.6)

dargestellt wird. Sind die Fourier-Koeffizienten bekannt, können damit der Effektivwert des
Verzerrungsanteils des betrachten Signals

Fv,eff =
1
√
2

⌜⃓⃓⎷ ∞∑︂
k=2

c2k (1.7)

bzw. der Effektivwert eines Wechselgrößensignals

Feff =
1
√
2

⌜⃓⃓⎷ ∞∑︂
k=1

c2k (1.8)

berechnet werden [17]. So können Kenngrößen zum Vergleich von Signalen, wie in Abschnitt
1.3.3 gezeigt, definiert werden.

1.3.2 Laplace-Transformation

Während dieser Arbeit werden, vor allem in den Abschnitten der Regelung, die im Zeitbereich
gegebenen Differentialgleichungen mit Hilfe der Laplace-Transformation

F (s) = L{f} (s) =
∫︂ ∞

0
f(t)e−st dt, s ∈ C (1.9)

in den Laplace-Bildbereich transformiert. Dies ermöglicht die Abbildung von Differentialglei-
chungen als algebraische Gleichung im Bildbereich. Zudem entspricht eine Faltung zweier
Funktionen im Zeitbereich eine Multiplikation der Transformierten im Bildbereich.
Daher können Systemeigenschaften unabhängig vom Eingangssignal untersucht werden,
z.B. zur Untersuchung der Stabilität oder zur Auslegung geschlossener Regelkreise. Bei
der Laplace-Transformation wird in dieser Arbeit, wenn nichts anderes angegeben, für die
Anfangswerte

f(0) = 0 (1.10)

dn

dtn
f(0) = 0 n ∈ N (1.11)

angenommen.
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1 Einleitung

1.3.3 Gütekriterien

Um Spannungen und Ströme von Umrichtern miteinander vergleichen zu können, wurden
Gütekriterien eingeführt, welche einen objektiven Vergleich ermöglichen. Die wichtigsten
sollen hier kurz vorgestellt werden, um die im Weiteren durchgeführten Vergleiche nach-
vollziehen zu können. Wichtigste Kenngröße für Ströme und Spannungen stellt dabei das
Gesamt-Oberschwingungsverhältnis (engl. Total Harmonic Distortion (THD)) dar, welches
als

THD =
1

c1

⌜⃓⃓⎷ ∞∑︂
k=2

c2k (1.12)

definiert ist [18]. Da in einigen Quellen auch der Klirrfaktor

κ =

√︄∑︁∞
k=2 c

2
k∑︁∞

k=1 c
2
k

(1.13)

als THD bezeichnet wird [19] ist die von der jeweiligen Quelle verwendete Definition immer
zu beachten. Hier wird für alle Vergleiche die Definition nach (1.12) verwendet. Ein THD von
null entspricht dabei einem rein sinusförmigen Signal. Je höher der THD, desto höher ist der
Effektivwert des Verzerrungsanteils (1.7). Um bereits aus dem Spannungssignal eine Aussage
über die Verzerrung des betreffenden Stroms treffen zu können, wurde das gewichtete
Gesamt-Oberschwingungsverhältnis (engl. Weighted Total Harmonic Distortion (WTHD))
eingeführt. Dabei wird von einem rein induktiven Strom ausgegangen, dessen Amplitude
der k-ten Harmonischen mit der Impedanz kωL durch

îk =
ûk

kω1L
(1.14)

beschrieben werden kann. Nutzt man diesen Zusammenhang, dass die Amplitude des Stro-
mes für die jeweilige Harmonische k mit 1/k abnimmt, kommt man zur Definitionsgleichung
[18]

WTHD =
1

c1

⌜⃓⃓⎷ ∞∑︂
k=2

c2k
k2
. (1.15)
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2 Modulation

2 Modulation

Zur Steuerung oder Regelung eines Prozesses mit Hilfe leistungselektronischer Stellglieder
muss die kontinuierliche Referenzspannung in eine geschaltete Spannung überführt werden.
In Abbildung 3 sind die verschiedenen Möglichkeiten der Pulsmustererzeugung grafisch
dargestellt.

Pulsmustererzeugung

Prozessgesteuert

Stromband-
regelung

Sliding Mode
Control

Model Predictive
Control

Direkte Sebst-
Regelung

Direct Torque
Control

Modulatorgesteuert

Spannungszeitflächen
basiert (online)

Trägerbasierte
Pulsweitenmodulation

Raumzeigermodulation

Grundschwingungsperioden
basiert (offline)

Optimierte Pulsmuster

Selektive
Harmonische
Elimination

Abbildung 3: Übersicht der Methoden der Pulsmustererzeugung

2.1 Klassifikation der Generierung der Pulsmuster

Die Pulsmustererzeugung lässt sich wie in Abbildung 3 dargestellt unterteilen. Zum einen
kann der Prozess die Umschaltzeitpunkte sowie die Ausgangsspannung bestimmen. Bei dieser
prozessgesteuerten Pulsmustererzeugung werden Kriterien definiert, welche zu Schaltvor-
gängen führen. Diese Verfahren lassen sich wie folgt kurz beschreiben.

• Im einfachsten Fall der Strombandregelung wird ein Toleranzband festgelegt, in wel-
chem sich der Strom befinden darf. Wird dieses verlassen, wird ein neuer Schaltzustand
gewählt, welcher den Strom zurück in das zulässige Band führt.
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2 Modulation

• Bei der Sliding Mode Control wird eine prozessabhängige Gleitfläche definiert. Die
Gleitbedingung erzeugt dabei direkt die jeweiligen Schaltzustände.

• Model Predictive Control erzeugt die Schaltsignale so, dass in einem definierten Zeit-
horizont ein Gütefunktional minimiert wird und so das für diesen Horizont optimale
Ergebnis erzielt werden kann.

• Die Direkte-Selbstregelung (engl. Direct Self Control (DSC)) leitet ihre Schaltzustände
aus dem Vergleich mit einer vorher definierten Statorflusstrajektorie ab.

• Bei der Direct Torque Control (DTC) werden die Schaltzustände so gewählt, dass
sowohl der Statorfluss als auch das elektrische Moment in einem Referenzband ver-
bleiben.

Allen Methoden ist gemeinsam, dass die Prozessqualität das Schaltmuster bestimmt. Ideal
wäre für alle genannten prozessgesteuerten Pulsmuster eine unendlich hohe Schaltfrequenz
sowie der dazu gehörige Regeltakt.
Um das System technisch realisieren zu können, werden daher bei Strombandregelung, Sli-
ding Mode Control und DTC, Hysteresebänder oder minimale Einschaltzeiten eingeführt. Bei
der Model Predictice Control wird klassisch ein Strafterm für Schaltvorgänge dem Gütefunk-
tional hinzugefügt, welcher die Schaltfrequenz begrenzt. Diese Begrenzungen verschlechtern
dementsprechend die Prozessqualität.
Den umgekehrten Ansatz stellen die Modulatoren dar. Diese sollen eine vorgegebene Span-
nung ausgeben unter Beachtung der durch den Halbleiter definierten Randbedingungen.
Dabei ist eine maximale Schaltfrequenz sowie eine mittlere Schaltfrequenz bei allen Modu-
latoren garantiert. Dies ermöglicht eine signifikant einfachere thermische Auslegung der
Leistungshalbleiter.
Die Modulatoren lassen sich dabei in zwei Kategorien einteilen. Zum einen die spannungs-
zeitflächenbasierten Modulatoren, welche in einem definierten Zeitfenster, eine der Refe-
renzspannung äquivalente mittlere Spannung ausgeben. Dazu zählen die trägerbasierte
Pulsweitenmodulation, bei welcher es für jede Phase eine eigene Referenzspannung gibt
und die Raumzeigermodulation, bei der sich die Nullspannungskomponente aus der Wahl
der Raumzeiger ergibt.
Zum anderen gibt es grundschwingungsbasierte Modulatoren. Bei diesen wird kein Zeitfen-
ster definiert, sondern alle Schaltvorgänge einer Grundschwingungsperiode vorausberechnet.
Dabei kann das Pulsmuster entweder so berechnet werden, dass einzelne Harmonische aus-
gelöscht werden (Selektive Harmonische Elimination) oder es wird zusätzlich ein beliebig
definiertes Kostenfunktional minimiert (Optimierte Pulsmuster).
In diesem Kapitel werden die prozessgesteuerten Pulsmuster nicht weiter betrachtet. Um
die Vorteile und Grenzen der Optimierten Pulsmuster darstellen zu können, sollen sie im
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2 Modulation

Vergleich zu zwei klassischen Modulationsarten betrachtet werden, der trägerbasierten Puls-
weitenmodulation und der Raumzeigermodulation, welche im Folgenden kurz vorgestellt
werden.

2.2 Modulationsverfahren

In der Literatur werden verschiedenste Definitionen von Modulation verwendet. Eine der
häufigsten stammt aus der Nachrichtentechnik. Dabei wird einem hochfrequenten Träger-
signal die Information eines niederfrequenten Nutzsignals eingeprägt, das Trägersignal
wird moduliert. Bei der Art der Modulation kann zwischen der Amplitudenmodulation, der
Frequenzmodulation oder der Pulsweitenmodulation unterschieden werden [18]. Um die
optimierten Pulsmuster mit erfassen zu können, soll hier eine verallgemeinerte Definition
zugrunde gelegt werden. Dabei wird als Modulation der Vorgang bezeichnet, ein Trägersi-
gnal so zu verändern d.h. zu modulieren, dass es Informationen des Nutzsignals enthält.
Da bei einem Voltage Source Converter (VSC) die geschaltete Zwischenkreisspannung an
den Ausgangsklemmen anliegt, soll die Zwischenkreisspannung als Trägersignal aufgefasst
werden. Der Zwischenkreisspannung werden nun eine definierte Amplitude, Phase und
Frequenz auf-moduliert. Dies geschieht, indem sie in topologieabhängigen, diskreten Stu-
fen für definierte Zeiten an den Ausgang ausgegeben wird. Um später einen Vergleich
der Modulationsverfahren durchführen zu können, werden im Folgenden deren Theorie
in Bezug auf Erzeugung und ihre Eigenschaften, insbesondere deren Frequenzspektrum,
eingeführt. Da trägerbasierte Pulsweitenmodulation und Raumzeigemodulation auf einem
festen Zeitfenster basieren, welches bei der trägerbasierten Pulsweitenmodulation (PWM)
der Periodendauer des Trägersignals entspricht, soll die trägerbasierte PWM exemplarisch
genauer betrachtet werden. Die gewonnenen Erkenntnisse lassen sich entsprechend auf die
Raumzeigermodulation übertragen.

2.2.1 Trägerbasierte Pulsweitenmodulation

In diesem Abschnitt erfolgt eine kurze Einführung in die trägerbasierte Pulsweitenmodulati-
on (engl. Carrier Based Modulation (CBM)). Diese stellt die einfachste Form der Modulation
dar und ist seit den 60er Jahren [20] Stand der Technik bei der Regelung elektrischer
Maschinen.
Grundlage bildet der Vergleich eines hochfrequenten Trägersignals mit einem niederfrequen-
ten Referenzsignal. In der Leistungselektronik wird dabei klassisch ein Dreiecksignal oder ein
Sägezahnsignal als Referenz eingesetzt [18]. Zur Einführung soll eine einfache Zwei-Level-
Modulation bestehend aus einem dreiecksförmigen Trägersignal und einem sinusförmigen
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0 π
2

π 3π
2

2π

uD

0

−uD

x/rad

u
m

(a) 2L-Modulation mit m = 0,8, mf = 9,
Θ1 = 0, Θc = 0

−π −π
2

0 π
2

π

−1

0

1

m cos(φ1)

yr

φc

0

Udc

2Udc

(b) Darstellung der Schnittpunkte ei-
nes Sinus-Dreieck-Vergleiches, mit
der dazugehörigen geschalteten 2L-
Ausgangsspannung.

Abbildung 4: Darstellung der mathematischen Formulierung des Sinus-Dreieck-Vergleichs
am Beispiel der 2L-Modulation

Referenzsignal entsprechend Abbildung 4(a) betrachtet werden. Die Spannung um stellt
dabei die Leiter-Mittelpunktspannung einer Phase dar. Die Amplitude der Grundschwin-
gung der auf die Zwischenkreisspannung normierten geschalteten Ausgangsspannung wird
nachfolgend als m bezeichnet, sie entspricht dem Fourierkoeffizienten c1 der normierten
geschalteten Ausgangsspannung entsprechend Abschnitt 1.3.1. Die Größe mf stellt das
Frequenzverhältnis der Grundschwingungskreisfrequenz ω1 (Abbildung 4(a) rot) und der
Kreisfrequenz des hochfrequenten Trägersignal ωc (Abbildung 4(a) schwarz) dar. Es ist
dabei definiert als

mf =
ωc

ω1
. (2.1)

Um das geschaltete blaue Signal in Abbildung 4(a) zu erzeugen, wird ein Modulator ein-
gesetzt. Dieser besteht aus einer Hardwareeinheit, in der ein Zähler von null bis zu einem
definierten Maximalwert und wieder auf null zählt. Zum Erzeugen der Schaltsignale wird
ein Referenzwert vorgegeben. Überschreitet der Zähler diesen Wert, wird der Zustand eins
ausgeben, ist er kleiner als dieser Wert wird der Zustand null ausgeben. Dieses Signal kann
nun zur Ansteuerung des oberen Schalters einer Halbbrücke genutzt werden. Das komple-
mentäre Signal steuert den unteren Schalter der Halbbrücke an. Bei der trägerbasierten
PWM wird dabei zwischen drei verschieden Arten der Aktualisierung des Referenzwerts
unterschieden.
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• Asymmetrische Modulation, in der Literatur auch als asymmetrisch regelmäßige
Abtastung bekannt: Dabei wird das Referenzsignal sowohl beim Erreichen des Zähler-
wertes null als auch beim Erreichen des maximalen Zählerwertes aktualisiert.

• Symmetrische Modulation, in der Literatur auch als symmetrische regelmäßige
Abtastung bezeichnet: Dabei wird das Referenzsignal entweder bei Erreichen des
Zählerwertes null oder bei Erreichen des maximalen Zählerwertes aktualisiert.

• Natürliche Modulation/Abtastung: Sowohl Trägersignal als auch Referenzsignal
stellen kontinuierliche Funktionen dar.

Zur analytischen Auswertung des modulierten Signals, werden nachfolgend die mathemati-
schen Grundlagen betrachtet. Da die natürliche Modulation stetige Funktionen verwendet,
wird diese zur Betrachtung genutzt. Die damit erzielten Erkenntnisse sind bis auf kleine
Abweichungen auch für die asymmetrische und symmetrische Modulation zutreffend. Zur
Beschreibung wird das Referenzsignal durch

yr = m cos(ω1t+Θ1) = m cos(φ1) (2.2)

beschrieben. Das Trägersignal lässt durch

yc =

⎧⎨⎩−1 + 2
π
(ωct+Θc) = −1 + 2

π
φc, wenn φc ∈ (2kπ, 2kπ + π), k ∈ Z

+1− 2
π
(ωct+Θc) = +1− 2

π
φc, wenn φc ∈ (2kπ − π, 2kπ}, k ∈ Z

(2.3)

ausdrücken [21]. Dieser Zusammenhang ist in Abbildung 4(b) für eine Trägerperiode darge-
stellt. Die Schnittpunkte des Dreiecksignals mit dem sinusförmigen Referenzsignal und die
dadurch definierten Bereiche konstanter Ausgangsspannung können zur Veranschaulichung
in Abhängigkeit der Phasen (ωct+Θc) und (ω1t+Θ1) dargestellt werden. Für m = 0,5 ist
dieser Verlauf in Abbildung ?? zu sehen.
Um Aussagen über den Oberschwingungsgehalt dieser Modulationsart treffen zu können,
kann das theoretische Spektrum dieser Spannung durch Aufstellen der Fourierreihe in Ab-
hängigkeit zweier Variablen ermittelt werden. Zur Herleitung sei auf Anhang I von [21]
verwiesen. Die allgemeine Form in Abhängigkeit der Phasenwinkel des Referenz- und des
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Trägersignals sowie den Trägerbändern ρ und den Seitenbändern n lautet:

f(φc,φ1) =
A00

2
+

∞∑︂
n=1

(︂
Aρn cos(nφ1) +B0n sin(nφ1)

)︂
(2.4)

+

∞∑︂
ρ=1

(︂
Aρ0 cos(ρφc) +Bρ0 sin(ρφc)

)︂

+
∞∑︂
ρ=1

∞∑︂
n=−∞

(︂
Aρn cos(ρφc + nφ1) +Bρn sin(ρφc + nφ1)

)︂

mit den Koeffizienten:

Aρn + jBρn =
1

2π2

∫︂ π

−π

∫︂ π

−π
f(φc,φ1)e

j(ρφc+nφ1) dφc dφ1. (2.5)

Aus Abbildung ?? lassen sich die Grenzen und der jeweilige Funktionswert einfach ablesen.
Da das Integral der Bereiche f(φc,φ1) = 0 null ist, vereinfacht sich die Bestimmung der
Koeffizienten zu

Aρn + jBρn =
1

2π2

∫︂ π

−π

∫︂ π
2
(1+m cos(φ1))

−π
2
(1+m cos(φ1))

2Udce
j(ρφc+nφ1) dφc dφ1. (2.6)

Die Lösung kann wiederum in [21] nachvollzogen werden. Es ergibt sich

Aρn + jBρn =
4Udc

ρπ
Jn(m

π

2
ρ) sin

(︂
(ρ+ n) ·

π

2

)︂
(2.7)

mit der Besselfunktion n-ten Grades Jn. Durch das Einsetzten dieser Koeffizienten in (2.5)
kann nun die Fourierreihe der Leiter-Mittelpunktspannung um,a bestimmt werden

um = Udc +mUdc sin(ω1t+Θ1) (2.8)

+
4Udc

π

∞∑︂
ρ=1

∞∑︂
n=−∞

1

ρ
Jn
(︂
ρ
π

2
m
)︂
sin
(︂
(ρ+ n)

π

2

)︂
· sin

(︂
ρ (ωct+Θc) + n (ω1t+Θ1)

)︂
.
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Holmes zerlegt diese Gleichung weiter in die Vielfachen der Trägerfrequenz und deren
Seitenbänder:

um = udc +mUdc sin(ω1t+Θ1) (2.9)

+
4Udc

π

∞∑︂
ρ=1

1

ρ
J0
(︂
ρ
π

2
m
)︂
sin
(︂
ρ ·

π

2

)︂
· sin

(︂
ρ(ωct+Θc)

)︂

+
4Udc

π

∞∑︂
ρ=1

∞∑︂
n=−∞
n ̸=0

1

ρ
Jn
(︂
ρ
π

2
m
)︂
sin
(︂
(ρ+ n)

π

2

)︂
· sin

(︂
ρ (ωct+Θc) + n (ω1t+Θ1)

)︂
.

Dabei enthält die obere Zeile von (2.9) die Referenzspannung, die mittlere Zeile die Vielfa-
chen der Trägerfrequenz und die letzte Zeile die Harmonischen des jeweiligen Seitenbandes.
Dabei gibt es unendlich viele Kombinationen von n und ρ, bei denen Seitenbandharmonische
Einfluss auf die Grundschwingungsamplitude haben. Um dies genauer zu betrachten, soll die
Harmonische H der Grundschwingungsfrequenz ω1 betrachtet werden. Die Harmonische H
kann durch die Trägerbänder ρ und die Seitenbänder n als

H = ρ ·mf + n (2.10)

ausgedrückt werden. Für H = 1 ergibt sich 1 − ρ · mf = n. Ist sie Summe ρ + n eine
natürliche durch zwei teilbar Zahl, werden aufgrund des Terms sin

(︁
(m+ n) · π

2

)︁
in (2.9)

keine Seitenbandharmonische erzeugt. Für H = 1 kann der Term sin
(︁
(ρ+ n) · π

2

)︁
der

Seitenbänder als

sin
(︂(︁

1 + ρ(1−mf )
)︁
·
π

2

)︂
(2.11)

ausgedrückt werden. Man erkennt, dass die Seitenbandharmonischen aller geraden Trä-
gerbänder ρ = 2n; n ∈ N immer die Grundschwingungsamplitude beeinflussen, da der
Sinusterm (2.11) nicht null wird. Ist mf zusätzlich ungerade, beeinflussen auch die Seiten-
bänder der ungeraden Trägerbänder ρ = 2n−1; n ∈ N die Grundschwingung. Trotzdem sind
ungerade Frequenzverhältnisse stets zu bevorzugen, da diese keinen DC-Spannungsanteil
erzeugen, der in gesteuerten Prozessen zum Beispiel dem Betreiben einer Spannungsquelle
an einem Transformator zu Sättigung führen kann. Dies kann gezeigt werden, indem H = 0

betrachtet wird. Dafür gilt −ρ ·mf = n und damit der Sinusterm

sin
(︂
ρ(1−mf ) ·

π

2

)︂
. (2.12)

Es ist hier zu erkennen, dass die Seitenbänder der gerade Trägerbänder ρ unabhängig von
mf keine DC-Komponente erzeugen können, da (2.12) für diesen Fall immer null ist. Für
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ungerade mf zeigt sich, dass (1−mf ) gerade ist. Daher ist der Term (2.12) auch in diesem
Fall immer null. Keine der Seitenbandharmonischen hat daher einen Einfluss auf die DC-
Spannung. Diese Erkenntnisse lassen sich auch auf den Dreipunktstromrichter übertragen,
dafür sei auf Kapitel 11.4.4 von [21] verwiesen.

Im nächsten Schritt soll der Einfluss von mf auf den THD untersucht werden. Holmes
schrieb 2001 in [22] "... a triplen odd carrier/fundamental ratio does create low-pass-filtered
l-l voltages which are visually symmetrical, but this is a nicety only, and offers no intrinsic
harmonic benefits...". Dies führte dazu, dass davon ausgegangen wird, dass jedes ungerade
Frequenzverhältnis gleich gut für die Modulation geeignet ist. Diese These ist jedoch für
kleine Frequenzverhältnisse nicht zutreffend, dies soll mit Hilfe von (2.8) gezeigt werden.
Dafür wird ein dreiphasiges System mit den Phasen a (Θ1 = 0), b (Θ1 = −2/3π) und
c (Θ1 = 2/3π) betrachtet. Weiter wird von Θc = 0 ausgegangen. Mit dem eingeführten
Frequenzverhältnis mf kann der zeitveränderliche Sinusterm der Seitenbänder aus (2.9)
wie folgt geschrieben werden

sin
(︂
ρ (ωct+Θc) + n · (ω1t+Θ1)

)︂
=sin

(︂
(mfρ+ n)ω1t+ nΘ1

)︂
. (2.13)

Im nächsten Schritt wird der Sinus mit Phasenverschiebung in seine Komponenten zerlegt

sin
(︂
(mfρ+ n)ω1t+ nΘ1

)︂
= cos(nΘ1) · sin

(︂
(mfρ+ nω1t

)︂
+ sin(nΘ1) · cos

(︂
(mfρ+ nω1t

)︂
. (2.14)

Durch Einsetzen von (2.10) in (2.14) kann die Amplitude und Phase einer bestimmten
HarmonischenH als Summe der Seitenbandharmonischen aller Trägerbänder unter Nutzung
von (2.9) wie folgt formuliert werden

us =
4Udc

π

∞∑︂
ρ=1

1

ρ
J(H−mfρ)

(︂
ρ
π

2
m
)︂
sin
(︂
(ρ(1−mf ) +H) ·

π

2

)︂
· P (ρ,mf ,H). (2.15)

Dabei bestimmt die Funktion

P (ρ,mf ,H) = cos(HΘ1 −mfρΘ1) · sin
(︂
Hω1t

)︂
+ sin(HΘ1 −mfρΘ1) · cos

(︂
Hω1t

)︂
(2.16)

die Phasenlage der jeweiligen Harmonischen. Ausgehend von den oben definierten Pha-
senspannungen a,b,c wird der Fall mf = 3ζ mit ζ ∈ N betrachtet. Man erkennt das in
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Abbildung 5: Amplitudenspektrum der Seitenbandharmonischen einer 2L Sinus-Dreieck-
Modulation mit m = 1 und mf = 7 für die drei Phasen a,b,c. Deutlich
erkennbar sind die unterschiedlichen Amplituden der einzelnen Harmonischen,
welche unsymmetrische Phasenströmen erzeugen.

P (ρ,mf ,H) (2.16) die Terme cos(HΘ1 − mfρΘ1) und sin(HΘ1 − mfρΘ1) für Phase
a (Θ1 = 0) unabhängig von mf und H sind. Bei den Phasen b und c dreht der Term
mfρΘ1 = 3ζρΘ1 immer um vielfache von 2πζ weiter. Sowohl der Sinus als auch der
Kosinus Term sind daher für die betrachtete Harmonische H für alle Phasen gleich. Es lässt
sich zusammenfassen, das jede Harmonische die Phasenlage HΘ1 aufweist. Die Amplitude
der H-ten Harmonischen ist dabei die gleiche für alle drei Phasen.
Weiterhin ist zu erkennen, das die dritten Harmonischen H = 3ζ der drei Phasen gleiche
Phasenlage und Amplitude aufweisen und daher eine Gleichtaktspannung darstellen.
Damit entfallen in der Leiter-Leiter Spannung nicht mehr nur die dritten Harmonischen der
Seitenbänder, sondern alle dritten Harmonischen. Zudem wird durch die Amplitudengleich-
heit der Harmonischen der gleiche THD der geschalteten Spannung (a,b,c) erzeugt, sowie
symmetrische Phasenströme.
Diese Eigenschaft ist für nicht dreifache Frequenzverhältnisse nicht gegeben. Um dies kurz
zu demonstrieren wird der Fall mf = 7, m = 1, H = 2 : 30 in Abbildung 5 betrachtet.
Dort sind die Amplituden der Seitenbänder dargestellt. Die Berechnung der Summe (2.15)
einer Harmonischen wurde abgebrochen, wenn der Funktionswert der Besselfunktion für
das betrachtete ρ kleiner 10−8 war. Der konstante Faktor 4Udc

π
wurde nicht mit berechnet,

da nur eine relative Aussage notwendig ist.
Es ist deutlich zu erkennen, dass die Amplituden der 9.,11., 17.,23. und 25. Harmonischen
sich deutlich unterscheiden. Es ist daher nicht möglich, dass die drei Phasenspannungen den
gleichen THD oder WTHD aufweisen. Im Vergleich werden zusätzlich die Seitenbänder bei
mf = 9 und m = 1 in Abbildung 6 dargestellt. Wie zu erwarten, sind hier alle Amplituden
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Abbildung 6: Amplitudenspektrum der Seitenbandharmonischen einer 2L Sinus-Dreieck-
Modulation mit m = 1 und mf = 9 für die drei Phasen a,b,c. Für alle drei
Phasen werden die gleichen Amplituden der jeweiligen Seitenbandharmoni-
schen erzeugt.

gleich.

Aus den gewonnen Erkenntnissen werden nun die folgenden Grundlagen der späteren Vergleiche
abgeleitet.

• Bei Frequenzverhältnissen, welche ungleiche Amplitudenspektren der Phasen erzeugen,
wird immer der schlechteste Wert aller Phasen genutzt wird, da dieser die Qualität des
jeweiligen Prozesses bestimmt.

• Weiterhin werden auch gerade Frequenzverhältnisse mit in den Vergleich aufgenommen
trotz des entstehenden Gleichanteils. Dieser wird in der Auswertung vernachlässigt, was bei
Motoranwendungen eine überlagerte Stromregelung zur Kompensation des DC-Stromes
unumgänglich macht und zu einer weiteren Verschlechterung des WTHDs führt.
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3L (Multilevel)-Pulsweitenmodulation Nachdem die Theorie der trägerbasierten Pulswei-
tenmodulation am Beispiel des 2L-Sinus-Dreieck-Vergleich eingeführt wurde, soll nun der
Fall der 3L-Modulation behandelt werden. Dabei wird vor allem auf das genutzte Verfahren
zur Erzeugung der Pulsmuster eingegangen.
Die Dreilevel-Modulation stellt das Multilevel-PWM Verfahren mit der minimalen Stufen-
anzahl dar. Diese basieren auf der Nutzung von z − 1 Trägersignalen, wobei z die Anzahl
möglicher Spannungsstufen der Mittelpunktspannung bezeichnet. In Abbildung 7 und 8
sind zwei Möglichkeiten des Sinus-Dreieck-Vergleich für einen 3L-VSC dargestellt. Es ist
zu erkennen, dass je Spannungslevel mit der Phase des neuen Trägersignals ein weiterer
Freiheitsgrad hinzugefügt wird. Dabei wird bei der trägerbasierten Multilevel-Modulation
zwischen drei verschiedenen Methoden der Trägerausrichtung unterschieden:

1. Der wechselnden Phasen Anordnung - Alternative Phase Opposition Disposition
(APOD) - bei der das jeweilige Trägersignal um 180◦ zu den benachbarten Trägersi-
gnalen verschoben ist.

2. Der gegenphasigen Anordnung - Phase Opposition Disposition (POD) - bei der die
Trägersignale, die sich über der Nullreferenz befinden, eine 180◦ Phasenverschiebung
zu den Trägern unter der Nullreferenz aufweisen.

3. Der phasengleichen Anordnung - Phase Disposition (PD) - bei der sich alle verwende-
ten Träger in Phase zueinander befinden.

Für die 3L-Modulation entsprechen APOD und POD demselben Verfahren entsprechend
Abbildung 8. Auf die Herleitung der Fourierreihen der beiden Verfahren soll hier nicht weiter
eingegangen werden. Die Methode ist jedoch äquivalent zu der für den 2L-VSC vorgestell-
ten und kann in [21] nachvollzogen werden. Um jedoch einige wichtige Eigenschaften
aufzuzeigen, werden die Amplitudenspektren der PO und PD, welche in den Abbildungen
9 und 10 dargestellt sind, genauer betrachtet. Für beide Verfahren ist zu erkennen, dass
die Amplituden der einzelnen Harmonischen der Phasen nicht gleich sind, wenn mf kein
ganzzahliges dreifaches Frequenzverhältnis darstellt. Dieser Zusammenhang ist bereits von
der 2L-Modulation bekannt und lässt sich äquivalent zum vorherigen Abschnitt zeigen. Ein
entscheidender Unterschied zwischen den Verfahren ist jedoch das Abklingen der Seitenbän-
der. Es ist zu erkennen, dass dieses schon bei der POD-Modulation geringer ist, als bei der
2L-Modulation. Bei der PD-Modulation liegen sehr breit gezogene Seitenbänder vor. Daher
kommt es bei dieser Modulationsart und kleinen Frequenzverhältnissen zu einer starken
Beeinflussung der Grundschwingungsamplitude sowie des DC-Anteils. Für Frequenzverhält-
nisse mf < 21 ist daher nur ein geregelter Betrieb möglich.
Es lässt sich zusammenfassen, das für nicht durch drei teilbare, ganzzahlige Frequenzverhält-

nisse die Ströme der einzelnen Phasen unterschiedlich sind und daher einzeln ausgewertet
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Abbildung 7: Sinus-Dreieck-Vergleich für eine 3L-Spannung. Die Trägersignale befinden sich
dabei in Phase zueinander (Phase Disposition).
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Abbildung 8: Sinus-Dreieck-Vergleich für einer 3L-Spannung. Die Trägersignale sind dabei
um 180◦ gegeneinander verschoben (Phase Opposition).
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Abbildung 9: Amplitudenspektrum der Leiter-Mittelpunktspannung einer 3L POD Sinus-
Dreieck-Modulation mit m = 0,8 und mf = 7 für die drei Phasen a,b,c.
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Abbildung 10: Amplitudenspektrum der Leiter-Mittelpunktspannung einer 3L PD Sinus-
Dreieck-Modulation mit m = 0,8 und mf = 7 für die drei Phasen a,b,c.
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werden müssen. Zudem ist ein reines Steuern der Spannung bei niedrigen Frequenzverhält-
nissen aufgrund der Einflüsse der Seitenbänder auf die Grundschwingungsamplitude und
den DC-Anteil nicht empfehlenswert.

2.2.2 Raumzeigermodulation

Die Raumzeigermodulation (engl. Space Vector Modulation (SVM)) stellt heutzutage das
Standardverfahren der Modulation dar, da sie im Vergleich zur CBM eine sehr einfach
verständliche Form der Modulation bietet, bei der vielfältige Nebenbedingungen und Opti-
mierungskriterien zur Auswahl der Zeiger gewählt werden können [23, 24, 25, 26].
Dabei werden die Schaltzustände der Umrichtertopologie mit Hilfe von Raumzeigern ge-
wählt. Da bei nicht verbundenem Laststernpunkt und bei Vernachlässigung von Gleichtakt-
störungen (z.B. Gleichtaktströmen) die Gleichtaktkomponente der Mittelpunktspannung
keinen Einfluss auf den Laststrom hat, bilden die drei Ausgangsspannungen des Wechsel-
richters nur einen zweidimensionalen Spannungsvektor, der einen Strom treiben kann. Die
Standardtransformation bildet dabei die Clarke-Transformation [27],⎡⎢⎣uαuβ

u0

⎤⎥⎦ =
2

3

⎡⎢⎣1 − 1
2

− 1
2

0
√

3
2

−
√

3
2

1
2

1
2

1
2

⎤⎥⎦
⎡⎢⎣uaub
uc

⎤⎥⎦ = Tαβ0

⎡⎢⎣uaub
uc

⎤⎥⎦ . (2.17)

Unter Vernachlässigung der Nullkomponente ergibt sich die Transformationsvorschrift

[︄
uα

uβ

]︄
=

2

3

[︄
1 − 1

2
− 1

2

0
√
3

2
−

√
3

2

]︄⎡⎢⎣uaub
uc

⎤⎥⎦ = T

⎡⎢⎣uaub
uc

⎤⎥⎦ (2.18)

welche die drei Spannungen in ein zweiachsiges Koordinatensystem bestehend aus einer α
und einer β Komponente projiziert. Da die Gleichtaktkomponente ignoriert wird, ergeben
sich für alle Zeiger, die nicht der Maximalamplitude entsprechen, redundante Zustände.
Für den 3L-VSC ergibt sich das Raumzeigerdiagramm nach Abbildung 11. Mit Hilfe dieser
diskreten Raumzeiger lassen sich durch Mittelwertbildung über eine Schaltperiode Ts alle
Vektoren, die sich innerhalb des in Abbildung 11 eingezeichneten Kreises befinden, zusam-
mensetzten. Ein Beispiel für die Standardmodulation ist dabei in Abbildung 12 dargestellt.
Um den Zeiger S⃗ auszugeben, wird der nächst kürzere Zeiger gewählt, im Beispiel der
Raumzeiger A⃗. Die beiden sich im umschließenden Dreieck befindlichen Zeiger su4 und su5
werden genutzt um den Differenzzeiger B⃗ zu bilden. Der gemittelte Vektor besteht damit
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Abbildung 11: Darstellung der möglichen Raumzeiger eines 3L-NPC-VSC Stromrichters.
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Abbildung 12: Beispielhaftes Erzeugen des Raumzeigers S⃗.

aus:

S⃗ = A⃗+ B⃗ = t0 · su2 + t1 · su4 + t2 · su5. (2.19)

Mit der Bedingung, dass die Summe der drei Zeiten t0, t1 und t2 der Modulationsdauer Ts
entspricht und den geometrischen Zusammenhängen entsprechend Abbildung 12, lassen
sich die Zeiten eindeutig bestimmten. Die Aufteilung der Zeiten während einer Modulati-
onsperiode bietet einen weiteren Freiheitsgrad. Zur Minimierung der Stromharmonischen
[23, 26] ergibt sich die Sequenz:

S⃗ =
t0

4
· su2 +

t1

2
· su4 +

t2

2
· su5

+
t0

2
· su2 +

t2

2
· su5 +

t1

2
· su4 +

t0

4
· su2 (2.20)

bzw. mit den dazugehörigen Schaltzuständen:

S⃗ =
t0

4
· (OON) +

t1

2
· (PON) +

t2

2
· (PPN)

+
t0

2
· (PPO) +

t2

2
· (PPN) +

t1

2
· (PON) +

t0

4
· (OON). (2.21)

Es ist zu erkennen, dass zur Minimierung der Schaltfrequenz der Halbleiter immer nur ein
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Abbildung 13: Mathematische Beschreibung eines viertel-symmetrischen 3L Pulsmusters
durch die Schaltwinkel α1 . . . α4 (N = 4) und Schaltzustände s1 . . . s5

Schalter geschaltet wird. Des Weiteren ermöglichen die Freiheitsgrade, d.h. die Wahl der
Raumzeiger und deren dazugehörige Einschaltzeiten sowie deren mögliche Platzierung, eine
nahezu endlose Anzahl von Permutationen zur Erzeugung der Mittelpunktspannung. Diese
machten die SVM zu einer seit Jahrzehnten stark untersuchten Modulationsart. Entstandene
Varianten sind beispielsweise bzgl. des WTHD optimierte Pulsmuster, Schaltfrequenz opti-
mierte Pulsmuster, Pulsmuster zur Symmetrierung des Zwischenkreises und Pulsmuster zur
Symmetrierung der Halbleitersperrschichttemperatur.
In der weiteren Betrachtung wird immer von der Sequenz entsprechend (2.20) ausgegangen,
da diese zu einer Minimierung der Stromharmonischen führt und daher gut mit optimierten
Pulsmustern, welche die Stromharmonischen minimieren, verglichen werden kann. Auch
hier gilt, wie in Abschnitt 2.2.1 gezeigt, das nur ganzzahlige dreifache Vielfache der Grund-
schwingungsperiode als Modulationsperiode zu symmetrischen Spannungen und Strömen
führen.

2.2.3 Optimierte Pulsmuster

Die optimierten Pulsmuster gehören, wie in Abbildung 3 klassifiziert, zu den offline berech-
neten Pulsmustern. Dabei sind zu jedem Zeitpunkt alle Schaltwinkel und Zustände der für
den Arbeitspunkt gewählten Ausgangsspannung vorausberechnet. Zudem sind die Phasen-
spannungen und die durch diese getriebenen Ströme im stationären Betrieb symmetrisch
und synchron zur Grundfrequenz. Daher ist hier das Spektrum der Spannung im stationären
Betrieb im Voraus bekannt und auf den jeweiligen Prozess optimiert. Einige Beispiele sind:

• an Netznormen und Filter angepasste Amplituden der Harmonischen,

25



2 Modulation

α

m

N

Lookup-Tabelle S

Abbildung 14: Verwendung einer Lookup-Tabelle als Modulator. Für jede Phase wird in
Abhängigkeit der Anzahl N der Schaltwinkel pro Viertelperiode, des Modula-
tionsgrades m sowie der Spannungsphasenlage x der Wechselrichterzustand
gewählt.

• bzgl. der Momentenwelligkeit optimierte Pulsmuster, für den Betrieb von Mittelspan-
nungsmotoren,

• geräuschoptimierte Pulsmuster,

• eine Minimierung Stromharmonischer, um die Ausgangsleistung zu maximieren,

• schaltverlustoptimale Pulsmuster,

• Pulsmuster, die den Produktschutz sichern, durch Anregen bzw. vollständigem Vermei-
den bestimmter Frequenzen, z.B. zum Ausschluss alternativer Antriebsstromrichter
für einen Motor, da nur die korrekte Modulation einen Motorschaden verhindert.

Ein Pulsmuster eines 3L- Umrichters ist in Abbildung 13 dargestellt. Mit dem aktuellen Pha-
senwinkel der Spannung x =

∫︁
ω1 dt, der Anzahl N der Schaltvorgänge pro Viertelperiode

und dem Modulationsgrad m kann der Schaltzustand S einer Umrichterphase eindeutig
bestimmt werden

S = f(α,m,N). (2.22)

Für einen gegebenen Modulationsgrad m, sowie eine gegebene Anzahl von Schaltvorgängen
pro Viertelperiode N , stellt S(α) mit α = 0 . . . 2π die durch den Optimierer gefundene
optimale Modulationsfunktion dar. Dies bedeutetet, dass eine dreidimensionale Tabelle
erzeugt werden muss, die den aktuellen Schaltzustand in Abhängigkeit von α, N und m
definiert. Um diese zu erzeugen, muss der Modulationsgrad m im Bereich zwischen 0 und
der maximalen Amplitude der Grundschwingung des Pulsmusters 4/π diskretisiert werden.
Je feiner die Diskretisierung, desto besser wird das Optimierungskriterium erfüllt.
Diese Art von Lookup-Tabelle (LUT)-Modulator ist in Abbildung 14 dargestellt. Die Ausgabe

der Pulsmuster kann dabei entweder durch den Einsatz der in Mikrocontrollern vorhandenen
Capture Compare Units (CCUs) oder durch die Verwendung spezieller Hardwareeinheiten
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ausgeführt werden. Eine CCUs vergleicht dabei im sogenannten Compare-Modus einen Zäh-
lerwert mit einem Registerwert. Ist der Registerwert erreicht kann dies als Software-Interrupt
oder zum Umschalten eines Hardwarepins genutzt werden. Damit sind Schaltvorgänge bis
zur zeitlichen Auslösungen des Zählers möglich.
Die Verwendung von Software-Interrupts mit Hilfe der CCUs, ist jedoch aufgrund von hohen
Latenzen sowie der Belastung der Central Processing Unit (CPU) nicht zu bevorzugen. Bei
der Verwendung des Umschaltens der Hardware Pins mit Hilfe der CCUs ist zu beachten,
dass die Periodendauer der zugehörigen diskreten Regelung (Regelperiode) kleiner sein
muss, als der kürzeste in allen Pulsmustern berechnete Puls. Während der Regelperiode
können maximal zwei Schaltvorgänge pro Phase ausgegeben werden. Dies begründet sich
aus der traditionellen Verwendung der CCUs als Einheiten der trägerbasierten Modulation,
bei denen maximal zwei Schaltzeitpunkte je Phase und Modulationsperiode zu erwarten sind.
Bei einer CCU welche schneller als die Regelperiode läuft, kann eine synchrone Übertragung
der neuen Vergleichswerte an die Hardware nicht erfüllt werden. Daraus folgt, dass die
notwendigen Hardwareeinheiten zur Ausgabe optimierter Pulsmuster vorzugsweise eine sehr
hohe, variable Anzahl von Vergleichswerten pro Regelperiode aufnehmen können müssen.
Durch eine derartige Hardware ist der Regeltakt nicht mehr abhängig vom Pulsmuster und
zudem ist eine hohe zeitliche Auslösung des Pulsmusters garantiert.
Um die grundlegenden Eigenschaften der Modulation basierend auf vorausberechneten
Pulsmustern kurz darzulegen, soll Abbildung 15 genutzt werden. Bei gegebener Grund-
schwingungsfrequenz f1 bestimmt N die resultierende Schaltfrequenz der Halbleiter fs,h.
Für einen 3L-NPC-VSC ergibt sich fs,h = Nf1. Da N ∈ N können nur Vielfache der Grund-
schwingungsfrequenz f1 als Schaltfrequenzen gewählt werden. Es handelt sich daher um
eine zur Grundfrequenz synchronen Modulation. Die maximale Schaltfrequenz der Halblei-
ter fs,h,max und die Grundfrequenz f1 definieren dabei die Anzahl der Schaltwinkel pro
Viertelperiode. Diese können durch

N =

⌊︃
fs,h,max

f1

⌋︃
(2.23)

berechnen werden. Die Gaußklammern ⌊ ⌋ kennzeichnen dabei das Abrunden des Ausdrucks.
Die minimale Schaltfrequenz kann durch

fs,min =
f2s,h,max

fs,h,max + f1
(2.24)

bestimmt werden. In Abbildung 15 ist diese Eigenschaft zu erkennen. Je geringer N wird,
desto größer wird der Unterschied zwischen der maximalen Schaltfrequenz und der minima-
len Schaltfrequenz.
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Abbildung 15: Charakteristischer Schaltfrequenz- zu Grundfrequenzverlauf bei Nutzung
synchroner Modulation und Vorgabe einer maximalen Schaltfrequenz der
Halbleiter von fs,max.

Betrachtet man Abbildung 15 unter der Annahme einer motorischen Last, welche aus dem
Stillstand f1 = 0Hz auf f1 = 50Hz beschleunigt wird, so können folgende Aussagen
getroffen werden. Im ersten Bereich ist die Anzahl der Schaltwinkel pro Viertelperiode so
hoch, das eine klassische Modulationsart wie CBM oder SVM genutzt wird. Die Frequenz
des Trägersignals der CBM bzw. SVM ist dabei kein ganzzahliges Vielfaches der Grund-
schwingungsfrequenz. Er wird daher als Bereich der asynchronen Modulation bezeichnet.
Optimierte Pulsmuster können für diesen Bereich nicht berechnet werden, da die Anzahl
der Schaltvorgänge N zu hoch ist. Dies wird in Kapitel 3.3 genauer betrachtet. Sobald
f1 den Bereich erreicht, indem ein optimiertes Pulsmuster für N vorhanden ist, wird auf
die optimierten Pulsmuster gewechselt. Dieser Übergang ist in Abbildung 15 bei ca. 14 Hz
gekennzeichnet. Da alle Harmonischen der optimierten Pulsmuster ganzzahlige Vielfache
der Grundschwinung sind, wird vom Bereich der synchronen Modulation gesprochen. Hier
wird wie bereits erwähnt, eine LUT zur Ausgabe der Pulsmuster eingesetzt. Es kommt nun
zu ständigen Wechseln der Pulsmuster in Abhängigkeit von m und N . Bereits jetzt soll
darauf hingewiesen werden, dass die Schaltwinkel der Pulsmuster weder in m noch in N
stetig sind. Daher ist die Behandlung dieser Unstetigkeiten essentiell für die Regelung und
Steuerung mit optimierten Pulsmustern. Diesbezüglich sei auf Kapitel 4.3.1 verwiesen.
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3 Optimierte Pulsmuster

Die Berechnung der optimierten Pulsmuster stellt mathematisch eine nichtlineare Optimie-
rungsaufgabe dar. Klassisch kann diese wie folgt formuliert werden. Eine Funktion f(x⃗), mit
dem Eingabevektor x⃗ ∈ Rn, das heißt mit n-modifizierbaren Parametern, soll minimiert
werden. Bei der gegebenen Optimierungsaufgabe sind zusätzlich µ Gleichheitsbedingungen
hk mit 1 ≤ k ≤ µ sowie l Ungleichheitsbedingungen gi mit 1 ≤ i ≤ l vorhanden. Das
Problem kann damit wie folgt formuliert werden:

minimiere f(x⃗) (3.1)

unter den Nebenbedingungen gi(x⃗) ≤ 0 für alle i ∈ {1, . . . ,l} (3.2)

sowie hk(x⃗) = 0 für alle k ∈ {1, . . . ,µ}. (3.3)

Es ist zu erkennen, dass der zulässige Bereich durch die Nebenbedingungen eingeschränkt
wird, da für alle möglichen Lösungen die Nebenbedingungen erfüllt sein müssen.
Der Einsatz numerischer Methoden zur Lösung des Problems der Optimierung von Pulsmu-
stern wurde zuerst 1973 und 1974 [2, 3] präsentiert. Dabei wurden vor allem Selektive
Harmonische Elimination (SHE)-Pulsmuster, ausführlich behandelt [5, 28, 29, 30, 31, 32,
33, 34, 35]. Die dort verwendeten Methoden lassen sich jedoch direkt auf die Berechnung
der optimierten Pulsmuster übertragen.
Aufgrund der Einfachheit in der Umsetzung und der garantierten Konvergenz werden heute
häufig Partikelschwarmoptimierungen eingesetzt [36, 37, 38, 39, 40, 41, 42, 43]. Dies
ist vor allem aufgrund der heute verfügbaren Rechenleistung eine gute Möglichkeit, das
nichtlineare Optimierungsproblem ohne Untersuchung des mathematischen Hintergrundes
zu lösen.
In den nächsten Abschnitten sollen die Grundlagen der Berechnung, mögliche Optimierungs-
kriterien, eine Untersuchung der Eignung der heute verfügbaren numerischen Löser sowie
eine allgemeingültige Vorgehensweise der Berechnung präsentiert werden.
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3.1 Optimierungskriterien

Wie schon in 2.2.3 kurz erwähnt, können verschiedenste Kriterien als Kostenfunktionale der
Optimierungsaufgabe genutzt werden. In den folgenden Abschnitten werden die wichtigste
vorgestellt und deren mathematische Grundlagen dargelegt, um dem Leser ein Verständnis
der Anwendungsmöglichkeiten der optimierten Pulsmuster zu vermitteln.

3.1.1 Gewichtetes Gesamt-Oberschwingungsverhältnis

Eine der wichtigsten Anforderungen bei Mittelspannungsantrieben ist die Maximierung
der Ausgangsleistung des Umrichters bei vorgegebenen maximalen Schaltverlusten. Zwei
mögliche Realisierungen basierend auf den Freiheitsgeraden der optimierten Pulsmuster
können dabei genutzt werden.
Die Minimierung des WTHD (1.15) führt dabei zu einer Minimierung des zu erwartenden
Verzerrungsanteils des Stromes. Somit ist es für niedrige Schaltfrequenzen möglich den
WTHD durch Einsatz optimierter Pulsmuster signifikant zu reduzieren. Dies entspricht
einer Reduktion des Effektivwertes des Stromes und ermöglicht damit eine Erhöhung der
Stromgrundschwingungsamplitude bei gleichen Leitverlusten.
Da der WTHD entsprechend (1.15) bei sehr kleinen Modulationsgraden von m = c1 → 0

gegen Unendlich strebt, wird als Kostenfunktion nur die Summe der quadrierten gewichteten
Oberschwingungsamplituden

Cwthd =

∞∑︂
k=2

c2k
k2

(3.4)

genutzt. Da die genutzten optimierten Pulsmuster nur Sinuskomponenten enthalten ent-
spricht dies

Cwthd =

∞∑︂
k=2

b2k
k2

. (3.5)

3.1.2 Gesamt-Oberschwingungsverhältnis

Soll der Mehrpunktstromrichter in einer spannungsbildenden Anwendung eingesetzt werden,
ist die Optimierung des THD das bevorzugte Kriterium. Dies entspricht der Minimierung
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von

Cthd =

∞∑︂
k=2

b2k. (3.6)

Ein Ansatz der Online-Berechnung wurde in [44, 45] präsentiert.

3.1.3 Minimale Drehmomentwelligkeit

Ist für einen Prozess die Drehmomentwelligkeit der entscheidende Faktor, so kann diese
auf Kosten der Stromwelligkeit optimiert werden. Dabei ist der einfachste Fall der Leerlauf.
Dabei wird davon ausgegangen, dass die Gegenspannung durch die Trägheit der Maschine
rein sinusförmig ist und deren Amplitude der der Grundschwingung u1 des Pulsmusters
entspricht. Für die Drehmomentwelligkeit Mv ergibt sich nun der Zusammenhang [17]

Mv ∝
3

2

1

ω1
Re(u1ik). (3.7)

mit der Spannung

u1 = û1 · sin(ω1t) (3.8)

und den harmonischen Strömen bei induktiver Last (1.14)

iv = −
∞∑︂
k=2

îk · cos(k ω1t). (3.9)

Diese können durch Verwendung der Clarke-Transformation in α, β-Koordinaten trans-
formiert werden. Für Mv ergibt sich mit dem induktiven Strom durch die konzentrierte
Streuinduktivität Lσ des Motors entsprechend (1.14)

Mv ∝ −
3

2

û1

ω2
1Lσ

∞∑︂
n=1

(︃
u6n−1

6n− 1
−
u6n+1

6n+ 1

)︃
sin(6nω1t); n ∈ N (3.10)

Am Beispiel der sechsten Harmonischen der Drehmomentwelligkeit ist zu erkennen, das
eine Reduktion der fünften und siebenten Harmonischen, eine Möglichkeit darstellt die
Momentenwelligkeit zu minimieren. Jedoch sind auch alle Lösungen für die gilt u5

5
= u7

7

eine Lösung des mathematischen Minimierungsproblems.
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L1 L2 ik

Cuk ug

Abbildung 16: Ersatzschaltbild eines LCL-Filters mit der umrichterseitigen Spannung uk,
dem lastseitigen Strom ik und der Gegenspannung ug

3.1.4 Individuelle Wichtung der Harmonischen, Anpassung an Filter und Normen

Die individuelle Wichtung der Harmonischen stellt eine Möglichkeit dar, mit der bei gegebe-
nem Filter und definierter maximaler Schaltfrequenz ein Pulsmuster erzeugt wird, welches
einen minimalen Verzerrungsstrom im Netz (Netzfrequenz ω1 bekannt) erzeugt. Dafür kann
z.B. die Übertragungsfunktion eines LCL-Filters (L1, C, L2 bekannt), wie in Abbildung 16
dargestellt, genutzt werden [17]. Für die Harmonischen, für die eine Gegenspannung ug
von null Volt angenommen wird, ergibt sich

Gf (k) =
îk

ûk
=

1

kω1(L1 + L2)− k3ω3
1L1L2C

. (3.11)

Nutzt man diese Übertragungsfunktion des Filters in der Kostenfunktion der Optimierungs-
aufgabe

Clcl(k) =

∞∑︂
k=2

(Gf (k)ck)
2, (3.12)

werden die Harmonischen entsprechend der Filterfunktion verteilt. Dies entspricht einer
Minimierung der Harmonischen in dem Bereich unterhalb der Resonanzfrequenz, einer sehr
starken Unterdrückung im Bereich der Resonanzüberhöhung und einer Anpassung an 1/k2

für den Bereich oberhalb der Resonanz.
Der Ansatz lässt sich zudem erweitern auf die dazugehörigen Netznormen, wie in [46, 47, 48]
präsentiert. Zwei Beispiele für Normen bzw. Richtlinien sind die IEEE519 [49] und die
Technische Richtlinie BDEW – Erzeugungsanlagen am Mittelspannungsnetz [50]. Diese
enthalten maximale Grenzwerte i⃗max für jede Stromharmonische k. Mit dem Vektor dieser
Harmonischen und der Übertragungsfunktion Clcl kann bei gegebenem Filter ein Pulsmuster
berechnet werden, welches einen zulässigen optimierten Netzstrom erzeugt. Dabei lassen
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L R ik

uguk

Abbildung 17: Ersatzschaltbild einer RL-Last mit Grundschwingungsgegenspannung ug ,
Spannung der k-ten Harmonischen der Mittelpunktspannung uk und k-ter
Harmonischer des Stromes ik

sich die Normen direkt in die nichtlinearen Ungleichungsnebenbedingungen einpflegen

Clcl(k)bkUdc < imax,k. (3.13)

Dieses Vorgehen kann zusätzlich erweitert werden, indem verschiedene LCL-Filter dimen-
sioniert werden, um den optimalen Filter bei gegebener Schaltfrequenz abzuleiten. Das
Aufnehmen dieser Bedingung in die Kostenfunktion ist praktisch nur schwer zu realisie-
ren, da dies die Anzahl der lokalen Minima signifikant erhöht und zudem die technischen
Randbedingungen berücksichtigt werden müssen.

3.1.5 Verlustminimierung in der Last

Steht die Minimierung der Verluste der Last im Vordergrund und ist zudem deren Impedanz
bekannt, kann statt des WTHD auch die zu erwartende Wirkleistung, die durch die harmoni-
schen Ströme entstehen, minimiert werden. Für die in Abbildung 17 dargestellte RL-Last
können die Amplituden der Stromoberschwingungen durch

îk =
ûk√︂

R2 + k2ω2
1L

2
(3.14)

bestimmt werden. Da die Wirkleistung ausschließlich im ohmschen Anteil R umgesetzt wird,
kann als Kostenfunktion

CR = R
∞∑︂
k=1

(︄
îk√
2

)︄2

=
R

2

∞∑︂
k=1

û2k
R2 + k2ω2

1L
2

(3.15)

genutzt werden. Sollte zudem noch die Frequenzabhängigkeit des ohmschen Anteils bekannt
sein [17], welche z.B. durch Kernverluste, Proximity- oder Skin-Effekt vorhanden sind,
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können diese durch R(kω1) mitberücksichtigt werden

CR =
1

2

∞∑︂
k=1

R(kω1)û
2
k

R(kω1)2 + k2ω2
1L

2
(3.16)

3.1.6 Schaltverlustminimierung der Halbleiter des Umrichters

Zur Minimierung der Schaltverluste der verwendeten Halbleiter kann als Grundlage der
im Semikron Applikationshandbuch für Leistungshalbleiter [51] gegebene Zusammenhang
zwischen Schaltverlusten und geschaltetem Strom Is

Eon+off ∼ |Is| (3.17)

genutzt werden. Ausgehend von einem Leistungsfaktor der Last von cos(φ) = 1 ergibt
sich für die viertelsymmetrischen optimierten Pulsmuster, mit N Schaltvorgängen pro
Viertelperiode, die normierte Schaltenergie einer Periode zu

E∗
on+off (α⃗) = 4p ·

N∑︂
i=1

| sin(αi)|. (3.18)

Der konstanten Skalierungsfaktor p ist dabei von den verwendeten Halbleitern, der Zwi-
schenkreisspannung sowie der Stromamplitude abhängig. Da bei der Annahme der Grund-
schwingungsstrom in Phase zur Spannung liegt, treten die höchsten Schaltverluste bei
| sin(αi)| = 1 auf. Es ist zu erwarten, dass häufiges Schalten in diesem Bereich bei den
optimierten Pulsmustern vermieden wird. Für die SVM und CBM ergibt sich durch die
konstante Frequenz des Trägersignals und die damit gegebene gleichmäßige Verteilung der
Schaltvorgänge der Zusammenhang

N∑︂
i=1

| sin(αi)| =
2

π
·N. (3.19)

Über eine Grundschwingungsperiode betrachtet, sind die Schaltverluste bei der SVM und
CBM unabhängig vom Leistungsfaktor der Last. Dies stellt einen wichtigen Vorteil gegenüber
den optimierten Pulsmustern dar. Bei diesen sind aufgrund der ungleichmäßigen Verteilung
der Schaltzeitpunkte die Schaltverluste eine Funktion der Phasenverschiebung des Stromes
zur Spannung. Daher ist ein optimiertes Pulsmuster nur für den jeweiligen Arbeitspunkt,
z.B. cos(φ) = 1 optimal.
Zudem stellt das alleinige Minimieren der Schaltverluste keinen sinnvollen Ansatz dar, da
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dies immer zu einer signifikanten Erhöhung des WTHD und daher der Leitverluste führt.
Nur eine Kombination beider Kriterien

C(x) = g1 · Cwthd + g2 · E∗
on+off . (3.20)

ergibt einen sinnvollen Ansatz. Die Gewichtsfaktoren g1 und g2 können mit Hilfe der
zulässigen Schaltfrequenz und dem Lastmodell ausgelegt werden. Eine weitere Möglichkeit,
um eine kombinierte Lösung aus Schaltverlusten und optimalem WTHD zu erreichen, wird
in 3.3.6 vorgestellt.

3.2 Formulierung der Optimierungsaufgabe der optimierten Pulsmuster

Wie in den Abschnitten des Kapitels 3.1 gezeigt werden die Kostenfunktionen der optimierten
Pulsmuster hauptsächlich im Frequenzbereich definiert. Dafür ist es notwendig, die Fourier-
Koeffizienten des zu optimierenden Pulsmusters zu berechnen.
Um das Problem zu vereinfachen, wird im ersten Schritt die Annahme von Jenni und
Wüst [17] verwendet, dass nur ein viertelsymmetrisches Pulsmuster einen minimalen WTHD
erzeugen kann, da dieses keine geraden Harmonischen enthält und zudem alle verbleibenden
Harmonischen in Phase oder gegenphasig zur Grundschwingung vorliegen. Dabei ist zu
beachten, das aktuelle Publikationen von Fei [33] und Birth [35] zeigen, dass es durchaus
Bereiche (m,N) gibt, in denen halbsymmetrische oder unsymmetrische Pulsmuster einen
besseren WTHD erzeugen können. Durch Nutzung der Viertelperiodensymmetrie kann
jedoch der Berechnungsaufwand signifikant reduziert und Frequenzverhältnisse mf ≫ 21

berechnet und ausgewertet werden. Die Ereignisse der Berechnung der viertelperiodischen
Pulsmuster können jedoch ohne Weiteres auf die Optimierungsaufgabe der halben oder der
vollen Periode übertragen werden.
Zur Berechnung werden im ersten Schritt die viertelsymmetrischen Pulsmuster mathematisch
beschrieben [2, 3, 12, 52]. Dafür wird die in Abbildung 13 eingeführte Notation verwendet.
Jedes viertelsymmetrische Pulsmuster wird durch die Anzahl N von Schaltvorgängen pro
Viertelperiode, die jeweiligen Schaltwinkel α⃗ = (α1 . . . αN ) sowie die Schaltzustände
s⃗ = (s1 . . . sN+1) beschrieben. Der Schaltwinkel α1 entspricht dabei dem Wechsel zwischen
dem Zustand s1 und s2. Für 3L-Pulsmuster wird zudem s1 = 0 angenommen, dies lässt
sich analog zur SVM damit erklären, dass der Fehler zwischen ausgegebener Spannung und
Soll-Spannung bei α = 0 null ist.
Damit ergibt sich für das Beispiel aus Abbildung 13 der Schaltzustandsvektor

s⃗ =
(︂
0 1 0 1 0

)︂
. (3.21)
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Dies ist für N = 4 die einzig mögliche Folge von Schaltzuständen. Für einen 2L-VSC wären
hingegen zwei Möglichkeiten zu untersuchen:

s⃗1 =
(︂
−1 +1 −1 +1 −1

)︂
s⃗2 =

(︂
+1 −1 +1 −1 +1

)︂
.

Für einen 5L-VSC erhöht sich die Anzahl der Permutationen schon beachtlich auf⎛⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝
s⃗1

s⃗2

s⃗3

s⃗4

s⃗5

⎞⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠ =

⎛⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝
0 1 0 1 0

0 1 0 1 2

0 1 2 1 0

0 1 2 1 2

0 1 2 1 2

⎞⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠ .

Es ist jedoch zu erkennen, dass alle Ansätze den Regeln, welche auch bei der Raumzeiger-
modulation (Abschnitt 2.2.2) angewendet werden, folgen. Dies bedeutet, es wird immer
mit dem Zustand, der der Null am nächsten ist, begonnen. Weiterhin wird bei jedem Schalt-
vorgang maximal um ein Level gewechselt, da der Wechsel um mehr als einem Level dem
Zusammenfallen von zwei oder mehr Schaltvorgängen entspricht.

3.2.1 Berechnung der Fourierkoeffizienten eines viertelsymmetrischen 3L-Pulsmusters

Mit den vorgestellten Grundlagen können nun die Fourier-Koeffizienten für ein beliebiges
geschaltetes Pulsmuster berechnet werden. Zur Bestimmung der Koeffizienten werden die
Schaltwinkel als Grenzen der bereichsweisen Integration genutzt. Dabei wird als erstes die
angenommene Halb-

S(x) = −S(x+ π) (3.22)

und Viertelperiodensymmetrie ausgenutzt. Durch diese Symmetrien enthalten die Pulsmuster
nur noch ungerade Sinusterme. Der Gleichanteil a0 sowie die Kosinusanteile ak sind immer
null und müssen daher bei der späteren Optimierung nicht mehr betrachtet werden. Dies
reduziert den Grad der Optimierungsaufgabe um den Faktor vier. Für die sinusförmigen
Fourier-Koeffizienten ergibt sich damit

bk =
1

π

∫︂ 2π

0
S(x) sin(kx) dx (3.23)
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=
4

π

∫︂ π/2

0
S(x) sin(kx) dx (3.24)

=
4

π

∫︂ α1

0
s1 sin(kx) dx+

4

π

N∑︂
i=2

∫︂ αi

αi−1

si sin(kx) dx+
4

π

∫︂ π/2

αN

sN+1 sin(kx) dx.

(3.25)

Mit den Grenzen der Integration bestehend aus den Rändern null und π/2 sowie den
Schaltwinkeln,

γ⃗ =
[︂
0 α⃗ π/2

]︂
(3.26)

kann die Amplitude der k-ten Harmonischen durch

bk =
4

π

1

k

N+1∑︂
i=1

si · (cos(kγi)− cos(kγi+1)) (3.27)

bestimmt werden. Diese Gleichungen bildet die Grundlage der Berechnung aller in 3.1
vorgestellten Gütefunktionale. Für ein 3L-Pulsmuster vereinfacht sich die Gleichung unter
der Annahme s1 = 0, die wie zuvor erwähnt immer genutzt wird, zu

bk =

⎧⎪⎨⎪⎩
4
kπ

N∑︁
i=1

cos(kαi) (si+1 − si) , wenn k−1
2

∈ N

0, sonst.
. (3.28)

Viele Optimierer benötigen neben der eigentlichen Kostenfunktion auch den Gradienten
dieser. Dafür ist es notwendig, die Ableitung von (3.27) nach den jeweiligen Schaltwinkeln
zu bilden

∂bk

∂α⃗
=

⎛⎜⎜⎜⎜⎜⎝
∂bk
∂α1
∂bk
∂α2

...
∂bk
∂αN

⎞⎟⎟⎟⎟⎟⎠ =
4

π

⎛⎜⎜⎜⎜⎜⎝
(s1 − s2) · sin(kα1)

(s2 − s3) · sin(kα2)

...
(sN−1 − sN ) · sin(kαN )

⎞⎟⎟⎟⎟⎟⎠ . (3.29)

Mit diesem Gradienten können auch alle gradientenbasierten Algorithmen implementiert
werden.
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3.2.2 Notwendige Nebenbedingungen der Optimierung

Zur Berechnung optimierter Pulsmuster sind Gleichheits- und Ungleichungsnebenbedingun-
gen während des Optimierungsprozesses zu beachten.
Die offensichtlichste Nebenbedingung stellt der Modulationsgrad m dar. Dieser entspricht
der Amplitude der ersten Harmonischen b1 = m. Da ein Freiheitsgrad der N Freiheitsgrade
für diesen verwendet wird, bleiben N − 1 Freiheitsgrade, welche entweder für die Mini-
mierung der Kostenfunktion oder zum Einstellen der Amplituden weiterer Harmonischer
genutzt werden können.
Das bekannteste Beispiel ist dabei die SHE, welche alle verbleibenden Freiheitsgerade
nutzt, um die vorhandenen niedrigsten Harmonischen, die keinen Gleichtakt darstellen
6n± 1;n ∈ N, auf null zu setzen. Ein weiteres Beispiel ist die Wahl von b3 = 7/27 b1 für den
Betrieb eines 3L-NPC-VSC, wie in Abschnitt 6.2 gezeigt wird.
Neben diesen Gleichheitsnebenbedingungen sind auch Ungleichungsnebenbedingung wäh-
rend der Optimierung vorhanden. So müssen die Schaltwinkel α⃗ sowie die Integrationsgren-
zen γ⃗ in aufsteigender Reihenfolge vorliegen

0 ≤ α1 ≤ α2 ≤ α3 ≤ · · · ≤
π

2
. (3.30)

Gleichzeitig lässt sich an dieser Stelle auch die minimale Pulsbreite definieren. Dafür kann
mit der maximal zulässige Schaltfrequenz fs,max und der minimal zulässigen Pulsbreite
Tmin ein minimaler Abstand zwischen zwei Schaltwinkeln berechnet werden

∆αmin = 2π Tmin fs,max. (3.31)

Es ergibt sich die Ungleichungsnebenbedingung

∆αmin ≤ αi+1 − αi. (3.32)

Es ist zu erkennen, dass diese Begrenzung bereits bei der Berechnung der Pulsmuster
vorhanden sein muss. Es wäre auch möglich, eine minimale Pulslänge während der Regelung
zu erzwingen. Dieser Eingriff kann jedoch zu einem schlechteren WTHD der Spannung
führen.

3.3 Vergleich von Algorithmen der nichtlinearen Optimierung

Da die Grenzen optimierter Pulsmuster heute nicht mehr durch den vorhandenen Spei-
cherplatz definiert werden, sondern viel mehr durch die Konvergenz der verwendeten
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Berechnungsalgorithmen, sollen hier erstmals verschiedene numerische Löser bzgl. ihre
Tauglichkeit für die Aufgabe der Berechnung optimierter Pulsmuster gegenübergestellt wer-
den. Dafür wird jedem Löser die gleiche Aufgabenstellung übergeben. Es wird untersucht,
welche Zeit der Löser zum Finden eines lokalen Minimums benötigt und bis zu welcher
Anzahl von Schaltwinkeln pro Viertelperiode eine Konvergenz ausreichend schnell erreicht
werden kann.
Zudem wird eruiert, ob es Löser gibt, die unabhängig vom Startwert immer in dieselben
lokalen Minima konvergieren und daher nicht für die Optimierung mit einer hohen Anzahl
von Schaltwinkeln geeignet sind.

3.3.1 Vergleich verschiedener Lösungsmethoden durch Nutzung der Software MATLAB®

und NLOPT

Die Berechnung optimierter Pulsmuster ist stark von der Wahl eines geeigneten Lösers
abhängig. Matlab bietet dabei verschiedene Implementierungen an. Eine weitaus größere
Auswahl wird von NonLinear OPTimization (NLOPT) [53] bereitgestellt. In diesem Kapitel
werden die getesteten Löser zuerst kurz vorgestellt und danach ihre Tauglichkeit für die
Optimierung der zuvor gezeigten Aufgabe ermittelt.
Dafür wird, wie in Abschnitt 3.2.1 gezeigt, ein viertelsymmetrisches WTHD-optimales Puls-
muster erzeugt. Dabei soll der Modulationsgrad m = 0,8 für N = (3 . . . 25) Schaltvorgänge
pro Viertelperiode erzeugt werden. Dies entspricht bei 50 Hz Grundschwingungsfrequenz
den Schaltfrequenzen fs = 300Hz . . . 2500Hz.

Untersuchte nichtlineare Optimierungsalgorithmen

• SQP - MATLAB

Die Sequentielle Quadratische Programmierung (SQP) stellt heute das Standardver-
fahren der nichtlinearen Optimierung dar. Dabei wird das eigentliche Problem in eine
Sequenz von Teilproblemen quadratischer Ordnung mit linearen Nebenbedingungen
zerlegt. Dafür wird die Lagrange-Funktion der Optimierungsaufgabe genutzt

L(x⃗,λ⃗,σ⃗) = f(x⃗)− λ⃗
T
g⃗(x⃗)− σ⃗T h⃗(x⃗), (3.33)

welche die Ungleichungsnebenbedingungen g⃗(x⃗) sowie die Gleichheitsnebenbedin-
gungen h⃗(x⃗) mit Hilfe der Lagrange-Multiplikatoren λ⃗ und σ⃗ der Kostenfunktion
f(x⃗) hinzufügt. Mit dem Gradienten ∇f(xk) der Kostenfunktion des k-ten Iterati-
onsschritts sowie der Hessematrix1 der Lagrange-Funktion HL(xk,λk,σk) kann eine

1Die Hessematrix ist das mehrdimensionale Analogon zur zweiten Ableitung einer Funktion im eindimensionalen Raum.

39



3 Optimierte Pulsmuster

quadratische Approximation entsprechend [54]

f(x) = f(xk) +∇f(xk)T (x⃗− x⃗k) +
1

2
(x⃗− x⃗k)

T HL(xk,λk,σk) (x⃗− x⃗k)

(3.34)

= f(xk) +∇f(xk)T d⃗+ 1
2
d⃗
T
HL(xk,λk,σk)d⃗ (3.35)

erstellt werden. Damit lässt sich das quadratische Teilproblem wie folgt formulieren
[54]

min
d

f(xk) +∇f(xk)T d⃗+ 1
2
d⃗
T
HL(xk,λk,σk)d⃗

unter den Nebenbed. g⃗(xk) +∇g⃗(xk)T d⃗ ≥ 0

h⃗(xk) +∇h⃗(xk)T d⃗ = 0.

(3.36)

Die zur Lösung dieses quadratischen Problems notwendigen Lagrange-Multiplikatoren
werden dabei je nach Algorithmus durch Lösen eines weiteren Problems oder aus der
Lösung des vorherigen Iterationsschrittes übernommen. Zur eigentlich Lösung stehen
zahlreiche numerische Varianten zur Verfügung [55, 56].

• Active-Set - MATLAB

Der Active-Set Algorithmus wird von Matlabs Toolbox für nichtlineare Optimierung
bereitgestellt. Er gehört ebenfalls zur Gruppe der sequentiellen quadratischen Op-
timierungsprobleme. Entscheidend ist hier, dass nur Gleichheitsnebenbedingungen
gi(x⃗) = 0 oder hk(x⃗) = 0 während der jeweiligen Iteration aktiv sind. Sie bilden
das Active-Set. Inaktive Bedingungen gi(x⃗) < 0 werden während der Suche nicht
betrachtet, was die Komplexität senkt. Das genaue Vorgehen kann erneut [55, 56]
entnommen werden.

• Interior-Point - MATLAB

Innere-Punkte-Verfahren nähern sich, wie man dem Namen entnehmen kann, nicht
über die Ränder dem Optimum an, sondern durch das Innere. Dafür werden der zu
optimierenden Funktion Barrieren hinzugefügt, welche den Löser von den Rändern
der Funktion entfernt halten sollen. Klassisch wird zum Hinzufügen der Ungleichungs-
nebenbedingungen die Kostenfunktion f(x⃗) um logarithmische Barrieren erweitert

fµ (x⃗) = f(x⃗)− µ
n∑︂
i

ln (g⃗(x⃗)) (3.37)

mit der Barriere-Parameter µ. Die Gleichungsnebenbedingungen können über quadra-
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tische Terme hinzugefügt werden

fµ (x⃗) = f(x⃗) +
1

µ
∥h⃗(x⃗)∥22. (3.38)

Dieses Problem wird nun Mithilfe von Gradienten-basierten Verfahren gelöst. Mit
einem Barriere-Parameter µ→ +0, konvergiert die Lösung gegen ein Optimum der
beschränkten Optimierungsaufgabe. Ausführliche Beschreibungen des von Matlab
verwendeten Algorithmus sind in [57, 58, 59] zu finden.

• SLSQP - NLOPT
Der SLSQP Algorithmus stellt eine weitere Variante der sequentiellen quadratischen
Programmierung dar. Auch hier wird das eigentliche Problem durch eine Reihe von
quadratischen Problemen mit linear approximierten Nebenbedingungen approximiert.
Er wurde 1988 von Dieter Kraft veröffentlicht [60, 61] und wird heute beispielsweise in
den Trajektorienplanungen der NASA Tools OTIS und Copernicus eingesetzt [60, 61].

• COBYLA - NLOPT
Das COBLA-Verfahren gehört zur Klasse der numerischen Optimierungsmethoden
für beschränkte Optimierungsprobleme. Dabei ist es eines der wenigen, welches
sowohl Gleichungen als auch Ungleichungen als Nebenbedingung verarbeiten kann.
Es approximiert dabei das beschränkte nichtlineare Optimierungsproblem durch ein
lineares Programmierungsproblem. Während jeder Iteration wird dieses gelöst, um
einen Kandidaten für die optimale Lösung zu finden. Dieser wird danach in das
Originalproblem eingesetzt, um eine neue lineare Approximation zu erhalten. Wenn
mit der aktuellen Schrittweite keine weitere Verbesserung mehr erreicht werden
kann, wird die Schrittweite reduziert. Das Erreichen der angegebenen minimalen
Schrittweite definiert das Ende des Verfahrens [62, 63].

• Augmented Lagrangian algorithm
Der Augmented Lagrangian Algorithmus vereint die Kostenfunktion und die Nebenbe-
dingungen in einer Funktion. Dabei werden der Kostenfunktion gewichtete Strafterme
hinzugefügt um ein unbeschränktes Optimierungsproblem zu erzeugen. Dieses neue
Problem kann nun einem beliebigen Algorithmus zur Optimierung unbeschränkter
Probleme übergeben werden [64, 65].
Nachdem dieser das erweitere Problem gelöst hat, werden die Grenzen geprüft. Erfüllt
die Lösung die Grenzen nicht, werden die Gewichte der Strafterme erhöht und die
Optimierung erneut durchgeführt. Dies geschieht, bis die Lösung, falls vorhanden, in
den Grenzen liegt. Auf Grundlage des AL Algorithmus werden die folgenden Methoden
mit in die Untersuchung einbezogen.
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• AL - Nelder-Mead Simplex (AL - Nelder-Mead) - NLOPT
Der 1965 von Nelder und Mead [66] vorgestellte Algorithmus zur Lösung stetiger
nichtlinearer Optimierungsprobleme ist aufgrund seiner Einfachheit die wohl meist
genutzte und zitierte Methode in der Literatur. Durch seine einfache Implementierung
und Verständlichkeit ist er gerade in Ingenieurswissenschaften sehr häufig vertreten.
Er benötigt im Gegensatz zu den gradientengestützen Optimierern keine Ableitungen
der zu optimierenden Funktion.
Grundlage des Algorithmus ist das Aufspannen eines Simplex2 im n-dimensionalen
Raum. n stellt dabei die die Anzahl der zu optimierenden Parameter dar. Dafür
werden n+ 1 Testpunkte x⃗ gewählt und für diese der Funktionswert der Zielfunktion
berechnet. Aus den n + 1 Ansätzen werden nun die n kleinsten gewählt. Mit dem
jeweils dazugehörigen Funktionswert kann nun der geometrische Schwerpunkt x⃗0
berechnet werden. Mit Hilfe dieses Punktes wird nun der schlechteste Wert an diesem
gespiegelt (Reflexion). Ist dieser neue Punkt besser als der vorherige beste, wird
versucht in Richtung dieser Linie, bestehend aus dem neuen Punkt und dem vorherigen
besten, zu expandieren (Expansion). Ist der neue Punkt jedoch nicht besser als der
alte, liegt das Minimum dazwischen und das Simplex wird geschrumpft, um in das
lokale Minimum zu konvergieren.

• AL - Preconditioned truncated Newton (AL - PCT Newton) - NLOPT
Truncated Newton Methoden basieren auf der Approximation der Kostenfunktion
durch quadratische Funktionen und einem anschließenden iterativen Lösungsschema.
Es handelt sich um eine Optimierung, welche die Hessematrix nicht benötigt und
daher gut geeignet für eine große Anzahl von Optimierungsvariablen ist. Dabei wird
wiederholt ein Algorithmus mit Berechnung des Quasi-Newton-Verfahrens3 eingesetzt,
um die Funktionsparameter zu aktualisieren. Der innere Löser ist dabei in der Anzahl
von Iterationen beschränkt. Der Algorithmus konvergiert daher nur, wenn der innere
Löser schnell eine gute Approximation der Lösung bereitstellt.

• AL - PRincipal AXIS (AL - PRAXIS) - NLOPT
PRincipal AXIS (PRAXIS) stellt ein weiteres Verfahren dar, welches keine Ableitung
der Zielfunktion benötigt. Es nutzt zur Minimierung einen Anfangspunkt x⃗0 sowie
n-Suchrichtungen, wobei n der Anzahl der Optimierungsparameter entspricht. Begin-
nend mit der ersten Suchrichtung wird von x⃗0 eine Liniensuche ausgeführt, welche die
Zielfunktion minimiert. Der gefundene Punkt x⃗i stellt den Anfangspunkt der jeweils
nächsten Suchrichtung dar. Nachdem alle n Liniensuchen durchgeführt wurden, wird

2Ein Simplex ist die einfachste Form eines Polygons in beliebiger Dimensionen. Ein 0-Simplex entspricht dabei einem
Punkt, ein 1-Simplex einer Strecke, ein 2-Simplex einem Dreieck . . . .

3Quasi-Newton-Verfahren nutzen im Gegensatz zum Newton-Verfahren nur eine Näherung der Inversen der Hessematrix.
Diese Näherung basiert meist auf der Näherung des letzten Iterationsschrittes.
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die erste Suchrichtung verworfen und die neue Suchrichtung x⃗n − x⃗0 hinzugefügt.
Diese Iterationen werden wiederholt, bis das Minimum, sofern vorhanden, gefunden
wurde [67].

• AL - Low-storage BFGS (AL - SLMVM)- NLOPT
Das Broyden–Fletcher–Goldfarb–Shanno Verfahren (BFGS) gehört ebenfalls zur Fa-
milie der Quasi-Newton-Verfahren. Dieses nutzt den Bergsteigeralgorithmus, welcher
eine lokale Lösung des stationären Punktes der zu minimierenden Funktion sucht. Die
Hessematrix wird in diesem Verfahren mit dem letzten Iterationsschritt sowie zweier
Korrekturterme approximiert. Dabei zeichnet sich das BFGS-Verfahren in der Praxis
als relativ tolerant gegenüber Fehlern bei der Schrittweitensteuerung aus [68, 69].

• AL - Shifted limited-memory variable-metric (AL - LS BFGS)- NLOPT
Shifted limited-memory variable-metric stellt eine weitere Variante des Quasi-Newton-
Verfahrens dar [70]. Dieser Algorithmus ist dabei auf Speicher und Recheneffizienz
optimiert.

3.3.2 Definition des für den Vergleich genutzten Problems

Um die vorgestellten Optimierungsalgorithmen auf ihre Tauglichkeit zur Erzeugung opti-
mierter Pulsmuster zu untersuchen, wurde das folgende Problem definiert. Es sollen die
Stromharmonischen, welche bei induktiver Last vorhanden sind, minimiert werden. Dies ent-
spricht der in (3.5) gezeigten Gleichung. Diese wird nach α⃗ abgeleitet um den Algorithmen
den Gradienten der Kostenfunktion bereitzustellen

∂Cwthd

∂αi
=

N∑︂
k=1

2
∂bk

∂αi
bk. (3.39)

Die Berechnung von bk und ∂bk/∂αi entspricht den Gleichungen (3.27) und (3.29). Als
Gleichheitsnebenbedingung wird b1 = m = 0,8 vorgegeben. Die Ableitung dieser Neben-
bedingung kann (3.29) entnommen werden. Zudem sind aufsteigende Winkel als lineare
Ungleichungsnebenbedingung vorgegeben.
Im Folgenden werden die Eigenschaften der Löser in Bezug auf Dauer der Berechnung,
Konvergenz sowie auf die Fähigkeit ins globale Minimum zu konvergieren untersucht. Da-
für wird den Lösern jeweils die gleiche oben genannte Problemstellung für variierende N
vorgegeben.
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Abbildung 18: Berechnungsdauer der Optimierung eines Pulsmusters mit m = 0,8 für
verschiedene N . Jeder Löser wurde für jedes N 100-mal gestartet. Der
Mittelwert der Berechnungsdauer ist dargestellt. Findet ein Löser keine
Lösungen oder benötigt er für die Berechnung eines lokalen Minima
länger als eine Sekunde, wurde die Messreihe abgebrochen.

3.3.3 Dauer der Berechnung der lokalen Minima

Um die Dauer der Berechnung zu ermitteln, wurde jeder Löser für jedes N 100-mal mit
zufälligen Anfangswerten gestartet. Dabei wurde die Dauer für die 100 Durchläufe gemes-
sen. Diese wurde durch die Anzahl der gefundenen Lösungen dividiert, um eine mittlere
Berechnungsdauer pro lokalem Minima zu erhalten. Es ist dabei zu beachten, dass nicht
jeder Löser mit jedem Anfangswert konvergiert. Zudem wurde eine Berechnungsdauer von
mehr als einer Sekunde pro Lösung als Abbruchkriterium gewertet. Die Ergebnisse dieses
Versuches sind in Abbildung 18 dargestellt. Es ist zu erkennen, das nur die Algorithmen
„AL - LS BFGS“, „AL - SLMVM“, „SLSQP“ sowie „Interior-Point“ eine ausreichend schnelle
Konvergenz aufweisen, um durch Verwendung einer hohen Anzahl von Startwerten das
globale Minimum suchen zu können.
Das beste Ergebnis liefert dabei der „SLSQP“ Algorithmus. Dieser berechnet die Lösung
der Optimierungsaufgabe mit N = 20 in 10 ms. Diese schnelle Konvergenz ermöglicht die
Realisierung neuer Regelungsstrategien.
Ein denkbares Szenario ist ein am Netz angeschlossener Umrichter. Die Netzspannung
ist durch die im Netz vorhandenen Lasten immer mit Oberschwingungen behaftet. Bei
Regelung der Grundschwingung des Netzstromes durch den Umrichter, werden die Har-
mischen der Netzspannung einen ungewollten Strom durch den Umrichter verursachen.
Durch diese parasitären Ströme entstehen zusätzliche Verluste in den Halbleitern. Um die
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Abbildung 19: WTHD der Optimierung eines Pulsmusters mit m = 0,8 für verschie-
dene N . Jeder Löser wurde für jedes N 500-mal mit verschiedenen
Anfangswerten gestartet und der beste WTHD Wert gespeichert. Es ist zu
erkennen, dass nicht alle Löser die gleichen Konvergenzeigenschaften für
eine hohe Anzahl von Optimierungsparametern besitzen. Einige konver-
gieren trotz verschiedener Anfangswerte nicht in die WTHD minimalen
Lösungen sondern immer in die gleichen lokalen Minima.

Verluste zu minimieren, könnte nun in Echtzeit ein optimiertes Pulsmuster berechnet wer-
den, welches neben der Grundschwingung auch die Gegenspannung der Harmonischen
ausgibt. Die Berechnung dieses Pulsmusters basiert dabei auf der aktuellen Messung der
Netzspannung und der Kenntnis des angeschlossenen Filters. Die Berechnung kann auf
einem separaten CPU-Kern der Regelungsplattform ausgeführt werden um die Regelung
nicht zu beeinflussen. Nach erfolgreicher Berechnung eines derartigen Pulsmusters, könnte
direkt auf dieses gewechselt werden. Die dafür notwendigen Grundlagen der Regelung
entsprechen denen in Abschnitt 5. Somit wäre der Umrichterstrom frei von den durch die
Netzspannungsharmonischen getriebenen Oberschwingungsströme.

3.3.4 Vergleich der lokalen Minima der verschiedenen Löser

Eine der wichtigsten Eigenschaften der Löser bei Offline-Berechnung stellt die Fähigkeit
dar, in das globale Minimum zu konvergieren. Um diese zu prüfen, wurde den zuvor als
geeignet ermittelten Lösern jeweils 500-mal die selbe Aufgabe mit verschiedenen zufälligen
Startwerten übergeben. Das WTHD optimale Minimum dieser 500 Berechnungen wurde für
den jeweiligen Löser und das jeweiligeN aufgenommen. Die Ergebnisse sind in Abbildung 19
dargestellt. Es zeigt sich, dass der Interior-Point-Algorithmus selbst für eine kleine Anzahl von
zu optimierenden Schaltwinkeln N ≥ 5 in deutlich schlechtere lokale Minima konvergiert.
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Daher ist er für die Berechnung von optimierten Pulsmustern nicht zu empfehlen. Der
SLSQP-Algorithmus, welcher bei der Berechnungsdauer die besten Eigenschaften aufweist,
konvergiert jedoch ab ca. N ≥ 15 nicht mehr sicher in das globale Minimum. Daher sind die
Löser „AL - LS BFGS“ und „AL - SLMVM“ für die Offline-Berechnung zu präferieren. In der
hier vorliegenden Arbeit wurden die Pulsmuster bis N = 15 mit dem SLSQP-Algorithmus
und für N > 15 mit „AL - LS BFGS“ berechnet.

3.3.5 Berechnung verlustminimaler optimierter Pulsmuster

Da eine der wichtigsten Aufgaben der optimierten Pulsmuster das Minimieren des WTHDs
zur Maximierung der Ausgangsleistung des Umrichters darstellt, soll im Folgenden die
Möglichkeit betrachtet werden, wie zudem die Schaltverluste minimiert werden können,
ohne den WTHD stark zu beeinflussen. Zwei verschiedene Ansätze wurden dafür analysiert.
Die erste Methode erweitert die Kostenfunktion um einen schaltverlustproportionalen An-
teil entsprechend (3.20). Zur besseren Übersicht, wird diese Gleichung hier noch einmal
aufgegriffen

C(x) = g1 · Cwthd + g2 · Eon+off . (3.40)

Zur Bestimmung der Wichtungskoeffizienten g1 und g2 wurden jeweils zwei Durchläufe
ausgeführt. Im ersten Durchlauf, wurde g1 = 1 und g2 = 0 gewählt. Dies entspricht der
normalen WTHD Optimierung. Die dabei ermittelten Kosten C∗

wthd definieren den Faktor

g1 =
1− g

C∗
wthd

. (3.41)

Der Faktor g2 wird aus E∗
on+off der WTHD optimalen Lösung entsprechend (3.18) berech-

net

g2 =
g

E∗
on+off

. (3.42)

Damit ergibt sich

C(x) =
1− g

C∗
wthd

· Cwthd +
g

E∗
on+off

· Eon+off . (3.43)

Ist g = 0 wird nur der WTHD optimiert. Bei g = 0,5 sind Lösungen, welche den WTHD um
ein Prozent verschlechtern gleich mit Ergebnissen, die Eon+off um ein Prozent verbessern.
Das größte Problem stellt dabei das Finden eines sinnvollen Wertes von g dar. Ein Beispiel
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Abbildung 20: Darstellung der Verhältnisse der WTHD optimalen Lösung zur kombinierten
Lösung entsprechend (3.43).

mit g = 0,5 ist in Abbildung 20 dargestellt. Bei dieser Art der Optimierung tritt jedoch das
Problem auf, dass Pulsmuster die die normierten Schaltverluste stark senken, wie im Beispiel
bei N = 10 zu erkennen, eine deutliche Erhöhung des WTHDs ermöglichen.
Betrachtet man eine Optimierungsaufgabe mit N Freiheitsgraden, dann wird die schaltver-
lustoptimale Lösung aus genau einem Schaltvorgang bestehen, nämlich dem zum Erreichen
der Nebenbedingung b1 = m. Dafür wird der Löser alle weiteren Schaltvorgänge auf α = 0,
bzw. ∆α = αmin schieben, da Sie dort entsprechend (3.18) keine bzw. geringe Kosten
verursachen. Es stellt sich daher als praktisch nicht möglich heraus eine Kostenfunktion zu
finden, die die Löser in geeignete Minima konvergieren lässt. Daher wurde in dieser Arbeit
ein alternativer Ansatz entwickelt, der im nächsten Abschnitt genauer beschrieben wird.

3.3.6 Untersuchungen zur Auswahl der lokalen Minima in Hinsicht auf WTHD und

Schaltverlusten

Dieser Abschnitt befasst sich mit einem generellen Vorgehen welches genutzt werden kann,
um optimierte Pulsmuster zu berechnen, die sowohl den WTHD als auch die Schaltverluste
optimieren. Um die Relevanz dieses Vorgehens zu verdeutlichen, soll Abbildung 21 genutzt
werden.
Hier wurde die WTHD optimale Lösung für ein Pulsmuster mit N = 2 . . . 20 Schaltvorgän-
gen pro Viertelperiode, m = 0,8 und einer Last mit cos(φ) = 1 ausgewertet. Dabei ist in
Abbildung 21(a) der WTHD der optimierten Pulsmuster bzw. der SVM bei jeweils gleicher
mittlerer Schaltfrequenz (gleiches N) aufgetragen.
Aufgrund des linearen Zusammenhanges der Schaltverluste und der Schaltfrequenz, was
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Abbildung 21: Vergleich der optimierten Pulsmuster und der Raumzeigermodulation für
m = 0,8, cos(φ) = 1 und verschiedenen N .

bei spannungszeitflächenbasierten Modulatoren zutreffend ist (siehe dazu Abschnitt 3.1.6),
wird häufig der Fehler begangen, dies auch bei optimierten Pulsmustern anzunehmen
[71, 72, 73, 74, 75, 76]. Betrachtet man jedoch Abbildung 21(b) ist sofort zu erkennen, dass
diese Annahme nicht zutreffen ist. So kann die WTHD optimale Lösung z.B. bei N = 9 den
WTHD um 16% senken jedoch erhöhen sich die Schaltkosten und damit die Schaltverluste
der Halbleiter um 22%.
Geht man davon aus, dass die maximale Schaltfrequenz von Mittelspannungshalbleitern
durch die Schaltverluste definiert ist und daher nicht überschritten werden kann, ist die
WTHD Optimierung praktisch nicht von Relevanz. Denn zur Nutzung der optimierten
Pulsmuster, bei gleicher mittlerer Schaltfrequenz, werden die Schaltverluste bei einigen Puls-
mustern, durch häufiges Schalten in der Nähe des Strommaximums, um bis zu 30% erhöht.
Daher ist die klassische Darstellung, das Auftragen des WTHD über der Schaltfrequenz bei
Verwendung optimierter Pulsmuster für den leistungselektronischen Systemdesigner hin-
derlich. Aussagen über das Potential der optimierten Pulsmuster können hingegen aus dem
in Abbildung 22 dargestellten Zusammenhang aus WTHD und Schaltverlusten Eon+off
getroffen werden. Dafür wurden wiederum die OPP und die SVM miteinander verglichen.
Hier wird deutlich, dass unter Nutzung der WTHD optimalen Lösung im rot markierten
Bereich von N = 4 bis N = 10 keine Verbesserung möglich ist, auch nicht durch Nutzung
von Pulsmustern mit einer geringeren Anzahl von Schaltvorgängen (niedrigere mittlere
Schaltfrequenz).
Dies bedeutet jedoch nicht, dass die optimierten Pulsmuster das gewünschte Ziel der Reduk-
tion der Schaltverluste nicht erreichen können. Es darf aber nicht von einem Zusammenhang
zwischen mittlerer Schaltfrequenz und Schaltverlusten ausgegangen werden. Stattdessen
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Abbildung 22: Darstellung des WTHD über den normierten Schaltkosten für die WTHD
optimierten Pulsmuster und die SVM am Beispiel für m = 0,8, N = 2 . . . 20,
cos(φ) = 1.

müssen die Schaltkosten eines Pulsmusters in Korrelation zum WTHD betrachtet werden.
Um diese optimierten Pulsmuster zu finden, wird die Eigenschaft der zuvor vorgestellten
Löser ausgenutzt, in verschiedene lokale Minima zu konvergieren. Die eigentliche Optimie-
rungsaufgabe entspricht dabei der in Abschnitt 3.3.2 definierten Minimierung des WTHD
mit einer hohen Anzahl von Startwerten.
Beispielhaft wird die Optimierung eines Pulsmusters mit m = 0,8 und N = 9 betrachtet.
Dabei werden 1000 zufällige Startwerte genutzt. Nun wird jedoch nicht nur der WTHD
entsprechend Abbildung 23(a) der einzelnen lokalen Minima betrachtet, sondern auch die
dazugehörigen normierten Schaltkosten. Diese sind wie in Abschnitt 3.1.6 gezeigt, direkt
proportional zum Betrag des geschalteten Stromes. Ausgehend von einem cos(φ) = 1 ergibt
sich damit

Eon+off =
N∑︂
i=1

| sin(αi)|. (3.44)

Der Faktor 4p in Gleichung (3.18) wird dabei vernachlässigt, da er konstant ist und daher
bei der relativen Betrachtung der Verluste keinen Einfluss hat. Das Ergebnis ist in Abbildung
23(a) dargestellt. Dabei wurde der WTHD über den normierten Schaltkosten aufgetragen.
Es ist deutlich eine Pareto-Front erkennbar. Im nächsten Schritt wurden in Abbildung 23(b)
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Abbildung 23: Vergleich der lokalen Minima des Optimierungsvorganges der Pulsmuster
N = 9, m = 0,8 mit 1000 zufälligen Startwerten

der WTHD und Eon+off aller Lösungen im Verhältnis zum entsprechenden Wert der SVM
aufgetragen. Zur besseren Übersicht sind nur die ersten 14 Lösungen dargestellt. Aus der
Front wurde nun das lokale Minimum ausgewählt welches den geringsten Abstand zum
Nullpunkt hat √︂

WTHD2
n + E2

on+off,n (3.45)

mit WTHDn = WTHD/WTHDSVM und Eon+off,n = Eon+off/Eon+off,SVM . Im Bei-
spiel senkt dieses lokale Minimum (im Folgenden lokales Minimum Nr. 4) die Oberschwin-
gungsströme auf 88,9 % bei gleichzeitiger Reduktion der Schaltverluste auf 88,0 %. Damit
kann, für diesen Arbeitspunkt, bei gegeben thermischen Grenzen eine erhöhte Grundschwin-
gungsamplitude gefahren werden, da sowohl die Schalt- als auch Durchlassverluste gesenkt
wurden. Interessant ist zu erwähnen, dass an einer realen Maschine, die Unterschiede des
WTHD im Vergleich zur SVM noch größer ausfallen können. Dies ist vor allem auf die deut-
lich reduzierten Harmonischen des elektrischen Momentes der Maschine zurückzuführen.
Die bisher gezeigten Schaltkosten sind wie mehrfach erwähnt nur für cos(φ) = 1 gültig. Um
zu untersuchen, ob das gefunden lokale Minimum auch für andere Lasten, z.B. Asynchron-
maschinen mit cos(φ) > 0,8 zu verwenden ist, wurden diese für φ = 0 . . . 0,5 in Abbildung
24 berechnet. Es ist zu beachten, dass aufgrund der Viertelsymmetrie der Pulsmuster das
Vorzeichen von φ für die Kosten nicht von Bedeutung ist.
Man kann dem Ergebnis entnehmen, dass auch bei Variation von φ das vierte lokale Mi-
nimum das Optimum darstellt. Häufig ist diese Eigenschaft jedoch nicht erfüllt, daher ist
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Abbildung 24: Vergleich der normierten Schaltverluste der einzelnen lokalen Minima
bei verschiedenen Phasenwinkeln des Stromes

die Berechnung der Schaltkosten im entsprechenden Nennarbeitspunkt (cos(φ)) der ange-
schlossenen Maschine durchzuführen.
Es wird zudem empfohlen, hier auf die Optimierung von halbsymmetrischen Pulsmustern
zurückzugreifen, wie in Abbildung 25 gezeigt. Die lokalen Minima, die bei dieser Opti-
mierung gefunden werden, können aufgrund der nicht vorhanden Viertelsymmetrie bei
Arbeitspunkten mit | cos(φ)| ̸= 1 die Schaltverluste signifikant reduzieren. Dabei ist eine
interessante Eigenschaft, dass immer zwei lokale Minima mit dem selben WTHD vorhanden
sind. Zwei Beispiele sind in den Abbildungen 25(a) und 25(b) zu sehen. Es ist zu erkennen,
dass das punktsymmetrische Spiegeln des in Abbildung 25(a) dargestellten Pulsmusters an
ωt = π dieses in das Pulsmuster von Abbildung 25(b) überführt. Für die Fourierkoeffizienten
bk,s, ak,s der gespiegelten Lösung gilt

bk,s = bk (3.46)

ak,s = −ak,s. (3.47)

Offensichtlich ändert sich der Betrag der einzelnen Harmonischen nicht. Es lässt sich jedoch
erkennen, dass die Pulsmuster 25(a), 25(c) bei kapazitiven Lasten zu bevorzugen sind und
die Pulsmuster 25(b), 25(d) bei induktiven Lasten, da dort weniger Schaltvorgänge in der
Nähe des Strommaximums auftreten.
Eine Optimierung mit einer ungeraden Schaltanzahl pro Halbperiode ist nicht sinnvoll, da mit
der Anfangsbedingung s1 = 0 der letzte Zustand eins wäre und damit bei ωt = π über zwei
Level gewechselt werden müsste. Zudem zeigen die Ergebnisse der Optimierung, dass der
WTHD dieser Lösungen deutlich höher ist als bei einer geraden Anzahl von Schaltvorgängen.
Aus dem hier gezeigten Beispiel wurde nun ein allgemeingültiges Vorgehen abgeleitet, mit
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Abbildung 25: Darstellung der halbsymmetrischen WTHD-optimierten Pulsmuster mit vier
und sechs Schaltzeitpunkten pro Halbperiode (entsprechendN = 2 undN =
3 bei Viertelperiodensymmetrie). Wie in [35] gezeigt, hat das Pulsmuster aus
Abbildung 25(a) einen besseren WTHD als die viertelsymmetrische Lösung
(WTHD = 3,9 %). Das Pulsmuster in 25(c) hat hingegen einen schlechteren
WTHD als die viertelsymmetrische Lösung (WTHD = 2,14 %). Zudem zeigt
sich, dass es immer zwei optimale Lösungen gibt. Die Lösungen Abbildung
25(a) und 25(c) erzeugen dabei geringere Schaltverluste bei induktiver Last,
die Lösungen Abbildung 25(b) und 25(d) bei kapazitiver Last. Der WTHD ist
jeweils identisch.
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dem Pulsmuster berechnet werden können, die eine Reduktion der Verluste im Umrichter
und in der Last ermöglichen. Dafür werden die folgenden Punkte ausgeführt.

Allgemeingültige Vorgehensweise

1. Berechnung von X ∈ N lokalen Minima der Optimierungsaufgabe min(WTHD(α))

unter Nutzung der in Abschnitt 3.3.4 präsentierten am besten geeigneten Algorithmen.
X sollte dabei quadratisch mit N steigen. Für N < 10 wird zudem die Berechnung
halbsymmetrischer Pulsmuster empfohlen, da diese den WTHD im Vergleich zur
Viertelsymmetrie um bis zu 13 % senken können.

2. Da die X Lösungen für ein Problem mit N Schaltwinkeln auch die Lösungen von
N − 1, N − 2, . . . enthalten können, indem der Löser die Schaltwinkel zusammenlegt,
müssen diese entfernt werden. Das heißt Lösungen, bei denen gleiche Schaltwinkel
auftreten, werden gelöscht. Dies ist entscheidend, damit das in Abschnitt 3.3.5 auf-
gezeigte Problem der Dominanz der Reduktion der Schaltenergie hier nicht auftritt.
Zudem werden die Löser häufig in die gleichen Minima konvergieren. Auch diese
doppelten Lösungen müssen entfernt werden.

3. Aus der Schar von eindeutigen lokalen Minima wird nun die Lösung ausgewählt bei
der √︄(︃

Eon+off

Eon+off,SVM

)︃2

+

(︃
WTHDOPP

WTHDSVM

)︃2

(3.48)

minimal ist. Es ist hier zu beachten, dass für die Berechnung von Eon+off der
Nennarbeitspunkt der Maschine, d.h. φ genutzt werden muss.

Mit diesem Algorithmus wurden die optimierten Pulsmuster entsprechend des zuvor genutz-
ten Beispiels mit m = 0,8, cos(φ) = 1 und N = 2 . . . 20 erneut berechnet. Das Ergebnis ist
in Abbildung 26 zu sehen. Man erkennt, dass je nach Pulsmuster bei gleichen Schaltverlusten
der WTHD deutlich gesenkt werden kann. Die Reduktionen der Stromharmonischen liegt da-
bei zwischen 8 % und 41 % im Gegensatz zu Pulsmustern, die mit der SVM erzeugt werden.
Interessant ist weiterhin, dass im Bereich N = 4 . . . 6, der bei 50Hz Grundschwingungsfre-
quenz und einem 3L-NPC-VSC den Schaltfrequenzen fs = 200Hz − 300Hz entspricht, die
geringsten Verbesserungen ≈ 8% ermöglicht werden.
Dies ist jedoch der klassische Einsatzbereich der optimierten Pulsmuster. Bei höherem N

und damit höherer Schaltfrequenz sind Verbesserungen bis ≈ 20% möglich. Dies lässt sich
sehr gut an den beispielhaft gewählten Pulsmustern in Abbildung 27 verdeutlichen. Dort
soll auch der Unterschied zu den klassisch erzeugten OPP gezeigt werden.
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Abbildung 26: Normierte Kosten der optimierten Pulsmuster bei Verwendung des vorge-
schlagenen Auswahlalgorithmus

Auf der linken Seite, in den Abbildung 27 (a,c,e) sind optimierte Pulsmuster dargestellt,
welche nach dem neuen Algorithmus berechnet wurden. Auf der rechten Seite, in den Abbil-
dung 27 (b,d,f), sind die klassischen WTHD optimalen Pulsmuster dargestellt. Bei höherer
Anzahl von Schaltvorgängen N > 5, wo viele Schaltvorgänge in der Nähe des Strommaxi-
mums auftreten, können durch das Vermeiden des Schaltens in diesem Bereich deutliche
Reduktionen erzielt werden. Dieser Umstand ist ebenfalls von der Diskontinuierliche Puls-
weitenmodulation (DPWM) bekannt.

Verwendung der neuen Pulsmuster in klassischen Modulationsstrategien

Um die bekannte Auswahl der Pulsmuster entsprechend der maximal zulässigen Schaltfre-
quenz fs,max durchführen zu können, wird der in (3.19) gezeigte Zusammenhang sowie
der Zusammenhang N = 2 fs,max/f1 ausgenutzt, um die maximal zulässigen Schaltver-
luste pro Grundschwingung zu ermitteln. Es ergibt sich die für die trägerbasierte oder
raumzeigerbasierte Modulation äquivalente normierte Schaltenergie zu:

Eon+off,SVM =
4

π
·
fs,max

f1
. (3.49)

Anstatt der Anzahl der Schaltvorgänge pro Viertelperiode N wird nun das Pulsmuster mit
seiner normierten Energie Eon+off in einer LUT hinterlegt. Mit Gleichung (3.49) kann so
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Abbildung 27: Vergleich der entsprechend der klassischen WTHD Optimierung gefundenen
Pulsmuster mit m = 0,8 (rechte Seite) und der durch Auswahl der lokalen
Minima der Pulsmuster mit Hilfe der Schaltkosten (linke Seite).
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das Pulsmuster gewählt werden, für das gilt:

Eon+off ≤ Eon+off,SVM . (3.50)

3.3.7 Vergleich der erstellten optimierten Pulsmuster mit SVM und verschiedenen

CB-Modulationen

Im folgenden Abschnitt sollen die durch die optimierten Pulsmuster möglichen Reduktionen
der Stromharmonischen im Vergleich zur SVM und der CBM aufgezeigt werden.
Dabei wird für den Vergleich die WTHD optimierte SVM nach (2.20) [23] verwendet, da
auch die optimierten Pulsmuster den WTHD als Kostenfunktion nutzen. Natürlich ermöglicht
die SVM auch andere Arten der Modulation zu realisieren. Für die CBM wird der klassische
Sinus-Dreieck-Vergleich mit der Modulationsfunktion

m⃗cb(x) = m ·

⎛⎜⎝ sin(x)

sin(x− 2/3π)

sin(x+ 2/3π)

⎞⎟⎠ (3.51)

und PD-Modulation sowie der Sinus-Dreieck-Vergleich mit Injektion der dritten Harmoni-
schen entsprechend der Modulationsfunktion

m⃗cb,3(x) = m⃗cb(x) +
1

6
m sin(3x) (3.52)

und PD-Modulation untersucht. Die hier eingeführten Modulationsarten werden nun wie
im letzten Kapitel vorgestellt, in Bezug auf ihre Schaltverluste Eon+off und ihren WTHD
verglichen. Dafür wird wieder ein Leistungsfaktor der Last von cos(φ) = 1 und ein Modula-
tionsgrad von m = b1 = 0,8 angenommen. Es ergibt sich der in Abbildung 28 dargestellte
Zusammenhang. Es zeigt sich, dass im Vergleich zum Sinus-Dreieck-Vergleich mit den op-
timierten Pulsmustern zwischen 17% und 50% weniger Stromharmonische bei gleichen
Schaltverlusten erzeugt werden können. Durchschnittlich liegt die Reduktion bei 28.5%.
Betrachtet man die optimierten Pulsmuster im Vergleich zu einer Modulationsfunktion mit
Injektion der dritten Harmonischen sind durchschnittlich 22% weniger Stromharmonische
möglich. Verglichen mit der WTHD optimierten 3L-SVM können die Stromharmonischen
durchschnittlich um 12.5% reduziert werden.
Der relativ geringe Unterschied zwischen der SVM und den OPP soll am Beispiel des Puls-
musters mit N = 8 und m = 0,8 im Vergleich zum schaltfrequenz-äquivalenten Pulsmuster
der 3L-SVM gezeigt werden. Dafür ist die Leiter-Mittelpunktspannung in Abbildung 29
aufgetragen. Hier sind deutliche Unterschiede in den Schaltzeitpunkten ersichtlich. Es ist
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Abbildung 28: Normierte Kosten des verwendeten Pulsmusters

die äquidistante Verteilung der Schaltvorgänge der SVM zu erkennen. Im Gegensatz dazu ist
die Verteilung der Schaltvorgänge bei den optimierten Pulsmustern nicht vorhersehbar.
Vergleicht man hingegen die Leiter-Sternpunktspannungen in Abbildung 30 erkennt man,
dass die Unterschiede zwischen den Pulsmustern der OPP und denen der 3L-SVM eher
marginal sind. Beide nähern die Referenzspannung durch geeignete Schaltzeitpunkte sehr
gut an. Auch wirken die Schaltzeitpunkte hier bei beiden Modulaktionsverfahren äquidistant
verteilt. Diese Eigenschaft wird bei der späteren Reglerauslegung ausgenutzt. Vergleicht
man die hier dargestellten Ergebnisse mit denen aktueller Literatur [76] zeigt sich, dass die
hier präsentierten möglichen Reduktionen im Vergleich zur 3L-SVM deutlich geringer sind.
In [76] sind die Stromharmonischen um über 40% reduziert. Diese Reduktion konnte hier
nur im Vergleich zur klassischen Sinus-Dreieck Modulation erreicht werden. Der Unterschied
könnte daher im Optimierungskriterium zur Erzeugung der 3L-SVM Pulsmuster liegen, der
in [76] nicht angegeben ist.
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Abbildung 29: Vergleich eines optimierten Pulsmusters mit 8 Schaltwinkeln pro Viertelperi-
ode (oben) und eines mit der 3L-SVM erzeugten Pulsmusters mit mf = 15
(unten). Beide Pulsmuster wurden mit einer Grundschwingamplitude von
m = 0,8 erzeugt. Es ist offensichtlich, das bei der SVM die Schaltperioden
äquidistant verteilt sind, im Gegensatz zu den optimierten Pulsmustern.
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Abbildung 30: Vergleich der Leiter-Sternpunktspannung eines optimierten Pulsmusters mit
8 Schaltwinkeln pro Viertelperiode (oben) und der mit mf = 15 und der
3L-SVM erzeugten (unten). Beide Pulsmuster wurden mit einer Grundschwin-
gamplitude von m = 0,8 erzeugt.
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4 Stand der Technik der Regelung von Drehstrommaschinen

In diesem Abschnitt wird eine kurze Einführung in den Stand der Technik der Regelung
von Drehfeldmaschinen gegeben. Im Speziellen sollen dabei die Standardverfahren, Direkte
Selbstregelung (engl. DSC), Direkte Momentenregelung (engl. DTC) sowie feldorientierte
Regelung (engl. Field Oriented Control (FOC)) genauer betrachtet werden, da diese die
Grundlagen der Regelung mit optimierten Pulsmustern darstellen. Dabei wird vor allem
auf die Asynchronmaschine mit Kurzschlussläufer eingegangen, da diese eine kostengün-
stige Maschinenart darstellt und daher in der Industrie häufig vertreten ist. Zudem lassen
sich die Erkenntnisse der Regelung direkt auf die permanenterregte oder fremderregte
Synchronmaschine übertragen.

4.1 Grundlagen der Modellierung der Asynchronmaschine

In diesem Abschnitt werden die allgemeinen Grundlagen der Modellierung der Asynchron-
maschine mit Kurzschlussläufer vorgestellt. Sie stellen die Voraussetzung für die Nachvoll-
ziehbarkeit der in den folgenden Abschnitten vorstellten Regelungsstrukturen dar. Aus den
ermittelten Gleichung werden dabei die Grundgedanken der feldorientierten Regelung,
sowie der DSC und der DTC abgeleitet. Es ist zu beachten, dass zur Herleitung folgende
Vereinfachungen angenommen wurden [25]:

• es wird nur das Grundwellenverhalten der Maschine betrachtet (parasitäre Sekundär-
effekte werden vernachlässigt),

• es wird von einer linearen Magnetisierungskennlinie und von konstanten Wicklungs-
widerständen ausgegangen,

• Eisenverluste werden vernachlässigt,

• Stromverdrängungen werden vernachlässigt,

• alle Maschinenparameter sind auf die Statorseite transformiert,

• der Sternpunkt der Maschine ist nicht verbunden, Gleichtaktspannungen treiben
keinen Strom.

Für die Herleitung der Systemgleichungen der Asynchronmaschine mit Kurzschlussläufer
kann das bekannte T-Ersatzschaltbild aus Abbildung 2 verwendet werden. Mit der Beschrei-
bung des Statorflusses ψ⃗

s
s sowie des Rotorflusses ψ⃗

s
r durch die im Ersatzschaltbild gegebenen
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Ströme

ψ⃗
s
s = (Lσ,s + Lm) i⃗

s
s + Lm i⃗

s
r = Ls i⃗

s
s + Lm i⃗

s
r (4.1)

ψ⃗
s
r =

(︂
L

′
σ,r + Lm

)︂
i⃗
s
r + Lm i⃗

s
s = Lr i⃗

s
r + Lm i⃗

s
s . (4.2)

kann das oben gezeigte Gleichungssystem auch zur Beschreibung der Ströme in Abhängigkeit
der Flüsse notiert werden.

i⃗
s
s =

1

σLs
ψ⃗
s
s −

Lm

σLsLr
ψ⃗
s
r (4.3)

i⃗
s
r =

1

σLr
ψ⃗
s
r −

Lm

σLsLr
ψ⃗
s
s (4.4)

Dabei entspricht σ dem Blondelschen Streukoeffizienten [25]

σ = 1−
L2
m

LsLr
, (4.5)

Ls der Statorinduktivität und Lr der Rotorinduktivität. Durch Aufstellen der Maschenglei-
chungen können nun die Spannungs- und Flussverkettungsgleichungen abgeleitet werden

u⃗ss = Rs i⃗
s
s +

dψ⃗
s
s

dt
(4.6)

u⃗sr = 0 = R
′
r i⃗
s
r +

dψ⃗
s
r

dt
− jωmzpψ⃗

s
r. (4.7)

Es ist zu beachten, dass diese Gleichungen im statorfesten Koordinatensystem s Gültigkeit
haben. Werden sie in ein beliebiges anderes Koordinatensystem, welches mit einer konstanten
Winkelgeschwindigkeit βk = ωkt rotiert transformiert, gilt aufgrund der Produktregel

u⃗kse
jβk = Rs i⃗

k
s e

jβk +
d
(︂
ψ⃗
s
s

)︂
dt

ejβk (4.8)

= Rs i⃗
k
s e

jβk − jωkψ⃗
k
se

jβk +
dψ⃗

k
s

dt
ejβk (4.9)

u⃗ks = Rs i⃗
k
s − jωkψ⃗

k
s +

dψ⃗
k
s

dt
. (4.10)

Analog gilt für die Rotorflussverkettung

u⃗kr = 0 = R
′
r i⃗
k
r +

dψ⃗
k
r

dt
+ j(ωk − zpωm)ψ⃗

k
r . (4.11)
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Das Moment der Maschine lässt sich am Einfachsten aus der Leistungsbilanz der Maschi-
ne herleiten. Dafür wird die Wirkleistung der Maschine mit dem konjugiert komplexen
Statorstrom i⃗

m∗
s in einem mit der mechanischen Winkelgeschwindigkeit mitlaufenden

Koordinatensystem betrachtet

P =
3

2
ℜ{u⃗ms i⃗

m∗
s } =

3

2
ℜ
{︄
Rs i⃗

m
s i⃗

m∗
s + jzpωmψ⃗

m
s i⃗

m∗
s +

dψ⃗
m
s

dt
i⃗
m∗
s

}︄
. (4.12)

Der Term zpωmψ⃗
m
s i⃗

m∗
s entspricht dabei der mechanischen Leistung. Mit Mel = P/ωm

kann das elektrische Moment durch die Gleichung

Mel =
3

2
zpℑ(ψ⃗

m
s i⃗

m∗
s ) = −

3

2
zpℑ{ψ⃗m∗

r i⃗
m
r } (4.13)

beschrieben werden. Diese Gleichung ist jedoch in jedem Koordinatensystem

Mel =
3

2
zpℑ(ψ⃗

k
s i⃗
k∗
s ) = −

3

2
zpℑ{ψ⃗k∗r i⃗

k
r} (4.14)

gültig. Durch Verwendung der Gleichungen (4.3) und (4.4) sind auch die Darstellungen

Mel =
3

2
zp
Lm

Lr
ℑ
{︂
ψ⃗
s∗
r i⃗

s
s

}︂
= −

3

2
zp
Lm

Ls
ℑ
{︂
ψ⃗
s∗
s i⃗

s
r

}︂
(4.15)

äquivalent. Für eine detailliertere Beschreibung der genutzten Zusammenhänge sei auf die
Werke von Schröder verwiesen [25, 77, 78].

4.2 Klassische Ansätze der Regelung elektrischer Maschinen

Mit den hergeleiteten Grundgleichungen können nun die klassischen Regelungsansätze un-
tersucht werden. Dabei wird auf die feldorientierte Regelung, als eine auf einem Modulator
basierende Art der Regelung, sowie die Direkte Selbstregelung und die Direkte Momenten-
regelung als Regelungsarten, welche die Schaltvorgänge direkt aus den Systemzuständen
ableiten, eingegangen.

4.2.1 Feldorientierte Regelung

Die Grundlagen der feldorientierten Regelungen wurden 1969 [79] und 1974 [80] von Hasse
und Blaschke gelegt. Dabei werden die Maschinengrößen durch geeignete Transformationen
in eine fluss- und eine drehmomentbildende Komponente zerlegt. Am häufigsten ist dabei
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die Orientierung auf den Rotorfluss vorzufinden, da diese eine direkte Entkopplung des
momentenbildenden und des flussbildenden Statorstromes ermöglicht. Dafür werden die
Messgrößen mit Hilfe der Park Transformation⎡⎢⎣idiq

i0

⎤⎥⎦ =
2

3

⎡⎢⎣ cos(θ) cos(θ − 2π
3
) cos(θ − 4π

3
)

− sin(θ) − sin(θ − 2π
3
) − sin(θ − 4π

3
)

1
2

1
2

1
2

⎤⎥⎦
⎡⎢⎣iaib
ic

⎤⎥⎦ (4.16)

transformiert. Dies lässt sich auch als Ergebnis der Clarke-Transformation (2.17) gefolgt von
einer vektoriellen Drehung ejθ betrachten[︄

id

iq

]︄
=

[︄
cos(θ) sin(θ)

− sin(θ) cos(θ)

]︄[︄
iα

iβ

]︄
. (4.17)

Diese Transformationsreihenfolge kann zur Beschreibung der Grundlagen der feldorien-
tierten Regelung genutzt werden. Im ersten Schritt werden die orthogonalen statorfesten
Komponenten α und β berechnet. Die Nullkomponente i0 ist bei isoliertem Motor-Sternpunkt
zu jedem Zeitpunkt null und muss daher nicht betrachtet werden. Im zweiten Schritt, werden
mit dem Rotorflussphasenwinkel θ = φr die betrachteten Größen in das Rotorflusssystem
gedreht

i⃗
r
s =

1

σLs
ψ⃗
r
s −

Lm

σLsLr
ψ⃗
r
r (4.18)

i⃗
r
r =

1

σLr
ψ⃗
r
r −

Lm

σLsLr
ψ⃗
r
s. (4.19)

An dieser Stelle sei darauf hingewiesen, dass ein rotorflussfestes Koordinatensystem r immer
in dq-Koordinaten vorliegt. Durch die Transformation in dieses Koordinatensystem können
die folgenden Annahmen getroffen werden

ψ⃗
r
r =

(︄⃓⃓⃓
ψ⃗
r
r

⃓⃓⃓
0

)︄
(4.20)

dψrr,q

dt
= 0. (4.21)
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Mit der ersten Bedingung lassen sich die q-Komponenten der Ströme (4.18), (4.19) wie
folgt vereinfachen

irs,q =
1

σLs
ψrs,q (4.22)

irr,q = −
Lm

σLsLr
ψrs,q . (4.23)

Mit der zweiten Bedingung (4.21) kann die q-Komponente der Rotorflussverkettungsglei-
chung (4.11), im Koordinatensystem k = r, vereinfacht werden

0 = R
′
ri
r
r,q − (ωr − zpωm)ψrr,d. (4.24)

Um das dynamische Verhalten bei Rotorflussorientierung zu untersuchen, wird die d-
Komponente der Rotorflussverkettungsgleichung ausgewertet (beachte ψrr,q = 0).

0 = R
′
ri
r
r,d +

dψrr,d

dt
. (4.25)

Durch Einsetzen der d-Komponente von (4.19)

0 = R
′
r

(︃
1

σLr
ψrr,d −

Lm

σLsLr
ψrs,d

)︃
+
dψrr,d

dt
. (4.26)

und anschließendem Einsetzten von (4.18), umgestellt nach ψrs,d, ergibt sich

Lr

R′
r

dψrr,d

dt
+ ψrr,d = Lmi

r
s,d. (4.27)

Es zeigt sich, dass die Rotorflussamplitude durch die d-Komponente des Stromes geregelt
werden kann. Sie weist dabei die Dynamik eines Verzögerungsgliedes erster Ordnung mit
der Zeitkonstante Lr

R
′
r

auf. Das Moment lässt sich mit Hilfe von Gleichung (4.15) zu

Mel =
3

2
zp
Lm

Lr
ψrr,di

r
s,q (4.28)

bestimmen. Es ist daher direkt proportional zur q-Komponente des Statorstromes.
Da die Messung des Rotorflusses nur mit erheblichem Aufwand durchgeführt werden kann,
ist diese in der Praxis nicht von Relevanz. Daher werden zwei verschiedene Varianten
der rotorflussorientieren Regelung eingesetzt. Zum einen kann der Rotorfluss gesteuert
werden. Dafür wird (4.22) nach ψrs,q umgestellt und in (4.23) eingesetzt. Dies ermöglicht
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das Umschreiben von (4.24) in die Form

0 =
R

′
rLm

Lr
irs,q − (ωr − zpωm)ψrr,d (4.29)

ωr =
R

′
rLm

Lr

irs,q

ψrr,d
+ zpωm. (4.30)

Gleichung (4.30) stellt die Steuerbedingung der Rotorflussorientierung dar. Es ist zu erken-
nen, dass mit den Maschinenparametern und den in Rotorflusskoordinaten transformierten
Strömen sowie der Rotorflussamplitude die für diese Orientierung notwendige Rotorflusswin-
kelgeschwindigkeit ωr berechnet werden kann. Durch Integration dieser

φr =

∫︂
ωr dt (4.31)

kann der für die Park-Transformation notwendige Phasenwinkel bestimmt werden. Interes-
sant ist anzumerken, dass bei der Verwendung eines Inkrementalgebers, der Term

∫︁
zpωm dt

als direkte Messgröße vorliegt.
Eine zweite Möglichkeit besteht in der Verwendung eines Beobachters, welcher auf Grund-
lage der zur Verfügung stehenden Mess- und Steuerdaten den aktuellen Rotorfluss der
Maschine berechnet. Mit Hilfe dieser Größe kann nun der Phasenwinkel des Rotorflusses
bestimmt werden. Dieses Verfahren zeichnet sich im Gegensatz zur Steuerung der Rotor-
flussorientierung dadurch aus, dass durch den Einsatz eines Luenberger-Beobachters oder
Kalman-Filters eine deutlich verringerte Parametersensitivität erreicht werden kann. Zudem
ist das Austauschen des Beobachters ausreichend, um die Regelung auf eine andere Maschi-
ne, z.B. einen Permanentmagnet-Synchronmotor (PMSM), zu übertragen.
Die grundlegende Struktur der feldorientierten Regelung ist in Abbildung 31 dargestellt.
Dabei werden die Sollwerte der d- und der q-Komponente des Stromes durch überlager-
te Regler vorgegeben. Klassisch werden PI-Regler eingesetzt, um die Stromkomponenten
zu regeln. Da bei der Regelung zwischen der d- und der q-Komponente der Ströme eine
Verkopplung auftritt, kann diese durch eine geeignete Entkopplung/ Vorsteuerung dieser
Störterme kompensiert werden.
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(b) Verlauf der β-Komponente in den jeweiligen Ko-
ordinatensystemen, welche in Abbildung 33(a)
durch ihre β-Achse markiert sind.

Abbildung 33: Statorflusstrajektorie der DSC als Grundlage der Erzeugung der Schaltzustän-
de des Wechselrichters

Eine vollständige feldorientierte Regelung ist in Abbildung 32 dargestellt. Dabei bestimmt
ein Geschwindigkeitsregler die momentenbestimmende q-Komponente des Stromes und ein
Rotorflussregler die d-Komponente. Dieses Strukturbild lässt sich jedoch beliebig erweitern,
z.B. um eine drehzahlabhängige Reduktion des Flusssollwertes für den Feldschwächbe-
reich, um eine Spannungs- und Strombegrenzung, mit den dazugehörigen Anti-Windup-
Rückführungen, sowie um Vorsteuerstrukturen.
Heutige Forschungen beschäftigen sich vor allem mit der sensorlosen Regelung sowie der
Parameternachführung [81, 82, 83, 84, 85, 86, 87]. Die Parameternachführung stellt eine
essentielle Voraussetzung dar, um die komplette Entkopplung der flussbildenden- und der
momentenbildenden-Komponenten sicher zu stellen. Nur durch passende Parameter ist die
optimale Regelung der Maschine möglich. Untersuchungen bezüglich der Parametersensitivi-
tät der bekannten Maschinenmodelle können [25] entnommen werden.
Für die Industrie hingegen ist die sensorlose Regelung von Bedeutung. Darunter wird
im Allgemeinen die Regelung ohne Messung mechanischer Größen verstanden. Die dafür
notwendigen Sensoren sollen vermieden werden, da diese hohen mechanischen Belastun-
gen unterliegen und daher eine hohes Ausfallrisiko darstellen. Meist muss jedoch eine
Verschlechterung der Regeldynamik in Kauf genommen werden.
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4.2.2 Direkte Selbstregelung

Die direkte Selbstregelung wurde 1984 von Depenbrock [88] präsentiert. Ihr Grundprinzip
kann der Spannungsgleichung in Statorkoordinaten (4.6) entnommen werden. Stellt man
diese nach dem Statorfluss um

ψ⃗
s
s =

∫︂ (︂
u⃗ss −Rs i⃗

s
s

)︂
dt (4.32)

und nimmt eine Blockmodulation des Zweilevel-Modulators eines Zweipunkt-Stromrichters
an, ergibt sich im α/β-Koordinatensystem des Stators, unter Vernachlässigung des Span-
nungsabfalls über dem Statorwiderstand, das in Abbildung 33(a) dargestellte Hexagon.
Dabei ist die β-Komponente des Statorflusses über der α-Komponente aufgetragen. Die
Achsen a,b,c entsprechend den Richtungen der Zeiger der jeweiligen Phasenspannung. Da
der Fluss dem Integral der Spannung entspricht, wird dieser immer orthogonal zum aktiven
Spannungszeiger verlaufen.
Bei der direkten Selbstregelung werden nun Flussschwellwerte definiert, welche zu einem
Umschalten der jeweiligen Phasenausgangsspannung führen. Aufgrund der Orthogonalität
des Flusses zur Spannung werden dafür die β-Komponenten der Phasen a,b,c genutzt.
Der Verlauf der in Abbildung 33(a) gezeigten Statorflusstrajektorie projiziert auf die β-
Komponenten der Achsen a,b,c ist in Abbildung 33(b) zu sehen. βa entspricht dabei der
β-Komponente von (4.32). Zum Erzeugen von βb und βc wird der Statorfluss in das jeweilige
Koordinatensystem mit

D(ρ) =

(︄
cos(ρ) − sin(ρ)

sin(ρ) cos(ρ)

)︄
(4.33)

gedreht. Für Phase b mit D(−2/3π)ψ⃗
s
s und für c mit D(2/3π)ψ⃗

s
s. Mit Hilfe dieser Verläufe

können nun die Schaltvorgänge der einzelnen Phasen direkt vom Statorfluss abgeleitet wer-
den. Überschreitet die jeweilige β-Komponente den Maximalwert |ψ⃗|s,ref , wird die negative
Ausgangsspannung ausgegeben, bis der Minimalwert −|ψ⃗|s,ref erreicht ist. Danach wird
wieder auf die positive Ausgangsspannung gewechselt. Somit sind nur drei Hystereseregler
notwendig, um den Fluss entlang seiner Soll-Trajektorie zu führen.
Unter Vernachlässigung des Spannungsabfalls über dem Statorwiderstand ist im einge-
schwungenen Zustand der Zusammenhang zwischen Fluss und Spannung durch

|u⃗|ss = |ωs||ψ⃗|ss (4.34)

gegeben. Man erkennt, dass mit der Statorflussamplitude oder der Amplitude der Grund-
schwingung der Spannung die Winkelgeschwindigkeit ωs beeinflusst werden kann. Bei der
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Abbildung 34: Direkte Selbstregelung mittels Hystereseregler und Maschinenmodell

direkten Selbstregelung wird außerhalb des Feldschwächbereich die Statorflussamplitude
konstant gehalten. Mit Hilfe des berechneten Statorflusses und durch Messen der Ströme
kann nun das aktuelle Drehmoment der Maschine entsprechend

Mel =
3

2
zpℑ{ψ⃗ss i⃗

s∗
s } =

3

2
zp
(︂
ψss,αis,β − ψss,βi

s
s,α

)︂
(4.35)

berechnet werden. Zum Senken des Drehmomentes werden nun Nullzeiger statt der von
den Hysteresereglern geforderten Zeiger ausgegeben. Durch Einsetzen von (4.4) in (4.7)
ergibt sich der Rotorfluss als Verzögerungsglied erster Ordnung vom Statorfluss

dψ⃗
s
r

dt
=

(︄
−
R

′
r

σLr
+ jωmzp

)︄
ψ⃗
s
r +

LmR
′
r

σLsLr
ψ⃗
s
s. (4.36)

Durch die hohe Rotorzeitkonstante ist dieser in α/β-Koordinaten annähernd kreisförmig,
wie in Abbildung 33(a) eingezeichnet. Ein eingebrachter Nullzeiger führt nun zum Verharren
des aktuellen Statorraumzeigers ψ⃗

s
s und daher zu einem Aufholen des Rotorraumzeigers ψ⃗

s
r ,

θ verringert sich. Drückt man das Moment in Abhängigkeit dieses Winkels θ zwischen Rotor-
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und Statorflusszeiger (siehe Abbildung 33(a)) aus

Mel =
3

2
zp

Lm

σLsLr
|ψss | |ψsr | sin(θ) (4.37)

erkennt man, dass jeder Nullzeiger zu einem Sinken des Momentes führt. Daher wird ein
weiterer Hystereseregler eingesetzt, der das Moment überwacht. Wird die obere Grenze des
Momentes überschritten, legt dieser dominant die Ausgangsspannung als Nullzeiger fest.
Wird der zuvor untere Grenzwert des Momentes erreicht, werden wieder die Ausgänge der
Statorflusshystereseregler genutzt. Mit der maximal zulässigen Schaltfrequenz der Halbleiter
lässt sich das Toleranzband des Momentenreglers berechnen. Zur Drehzahlregelung wird
dem Moment ein übergeordneter Regler hinzugefügt.
Der Grundaufbau der Regelung basierend auf der DSC ist in Abbildung 34 darstellt. Zur
Verbesserung des THD des Flusses sind auch Methoden wie das Falten der Ecken [89] zur
Elimination von Harmonischen bekannt, welche auf den theoretischen Vorarbeiten [90] ba-
sieren. Durch Nutzung dieser Trajektorien können die Stromharmonischen deutlich reduziert
werden. Die DSC wurde auch am 3L-NPC-VSC [91, 92] sowie dem Doppel-Dreilevel [93]
erfolgreich implementiert. Weitere Arbeiten beschäftigten sich mit der sensorlosen Regelung
[94, 95] sowie der Regelung von PMSM [96, 97]. Durch Nutzung eines virtuellen Flusses
lässt sich die DSC auch am Netz einsetzten [98].
Aufgrund der Einfachheit und Robustheit der DSC gegenüber Parameteränderungen sowie
Zwischenkreisspannungsänderungen ist diese bei Nutzung niedrigster Schaltfrequenzen
zu präferieren [99, 100]. Nachteilig ist jedoch zu benennen, dass der Betrieb bei sehr
niedrigen Drehzahlen nur durch Zusatzmaßnahmen möglich wird [78]. Daher ist für die-
sen Anwendungsfall eine andere Regelungsart zu bevorzugen. Dies führte zu der heute
häufig verwendeten Statorflusstrajektorienregelung, bei der der Statorfluss mit Hilfe eines
Modulators entlang der Soll-Trajektorie geführt wird.
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4.2.3 Direkte Momentenregelung

β

α

u⃗11

u⃗12u⃗13

u⃗14

u⃗15 u⃗16

I

VIV

IV

III II
ψ⃗s

ψ⃗r

ψ⃗σ

θ

Abbildung 35: Grundlegende Funktionsweise der DTC. Es wird ein Toleranzband um die
kreisförmige Solltrajektorie des Statorflusses gelegt. Dieses besteht aus einer
untere Grenze für den Minimalwert sowie zwei oberen Grenzen für den
Maximalwert. Entsprechend der in blau eingezeichneten Sektoren, wird ein
Spannungszeiger gewählt, der die Statorflussamplitude zurück zum Sollwert
führt. Die Nullspannungszeiger u⃗17 und u⃗18 befinden sich dabei im Ursprung
des dargestellten Koordinatensystems.

Die direkte Momentenregelung stellt heute die zweit wichtigste Regelungsart für elektrische
Maschinen dar. Die Grundlagen wurden von Takahashi und Noguchi [101, 102] veröffent-
licht. 1995 wurde die DTC von ABB in der ACS600-Reihe zur Regelung von elektrischen
Maschinen eingeführt. Bis heute stellt sie bei den Frequenzumrichtern der Baureihen ACS800
und ACS880 von ABB den Stand der Technik dar.
Das Grundprinzip der Regelung der DTC entspricht dem der DSC. Es wird, wie im vorherigen
Abschnitt gezeigt, die Statorflussamplitude sowie das Moment durch Hystereseregler gere-
gelt. Da bei diesem Ansatz zunächst keine Mittelspannungsantriebe im Vordergrund standen
und daher höhere Schaltfrequenzen möglich waren, wird als Referenz-Statorflusstrajektorie
der ideale Kreis genutzt. Dies ist in Abbildung 35 in schwarz dargestellt. Um diese Trajektorie
wird ein Toleranzband gelegt, in der sich der Statorfluss bewegen darf.
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Sektor

Fluss Drehmoment I II III IV V V I

aufbauend aufbauend u⃗12 u⃗13 u⃗14 u⃗15 u⃗16 u⃗11

aufbauend abbauend u⃗17 u⃗18 u⃗17 u⃗18 u⃗17 u⃗18

aufbauend schnell abbauend u⃗16 u⃗11 u⃗12 u⃗13 u⃗14 u⃗15

abbauend aufbauend u⃗13 u⃗14 u⃗15 u⃗16 u⃗11 u⃗12

abbauend abbauend u⃗18 u⃗17 u⃗18 u⃗17 u⃗18 u⃗17

abbauend schnell abbauend u⃗15 u⃗16 u⃗11 u⃗12 u⃗13 u⃗14

Tabelle 2: Zuordnung des Einflusses der Raumzeiger eines 2L-VSC auf die Flussamplitude
sowie das elektrische Moment.

Erreicht der Statorfluss eine der beiden in rot eingezeichneten Grenzen, wird auf einen Span-
nungszeiger gewechselt, welcher den Fluss zurück in das Toleranzband führt. Zusätzlich zum
Statorfluss wird auch das elektrische Moment mit einem Hystereseregler überwacht. Verlässt
das Moment sein Toleranzband wird ein Wechsel des Spannungszeigers ausgelöst. Dabei
können drei Arten gewählt werden, ein das Moment aufbauender Zeiger, ein Nullzeiger
oder ein schnell das Moment abbauender Zeiger. Dafür wird ein Hystereseregler mit zwei
oberen Grenzen gewählt. Ist die Erste erreicht, wird ein Nullzeiger eingelegt. Wird dennoch
die zweite Grenze erreicht, wird auf einen spannungsbildenden, das Moment abbauenden
Zeiger gewechselt.
Für jeden der mit I − V I bezeichneten Sektoren in Abbildung 35, können die möglichen
Spannungszeiger in Flussaufbau, Flussabbau, schneller Drehmomentabbau, langsamer Dreh-
momentabbau und Drehmomentaufbau klassifiziert werden. Es ergibt sich die in Tabelle
2 dargestellte Zuordnungsvorschrift. Mit diesen Grundlagen kann das Blockschaltbild der
DTC in Abbildung 36 abgeleitet werden. Die mathematischen Grundlagen dieser Regelung
entsprechen denen der DSC. Zwei der größten Probleme der DTC stellen die variable Schalt-
frequenz, bedingt durch das Konzept der Hystereseregler, sowie die bereits bei der DSC
gezeigten Probleme des Berechnens des Statorflusses bei niedriger Drehzahl dar. Daher
wurden verschiedene modifizierte Varianten in den letzten Jahrzehnten vorgestellt, die sich
wie folgt kategorisieren lassen [103]:

• Nutzung einer trägerbasierten Modulation, wobei die Trägerperiode dem Regeltakt
entspricht. Dadurch wird eine konstante Schaltfrequenz ermöglicht. Im Gegensatz
zur Ausgabe einer mittleren Spannung wird in [104, 105, 106] als Ausgangspunkt für
die Berechnung der Schaltzeitpunkte eine minimale Momentenwelligkeit genutzt. In
[107, 108, 109] wird der Ansatz eines mittleren Momentes für die Berechnung der
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Lookup-
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Abbildung 36: Blockschaltbild der direkten Momentenregelung, basierend auf einem Hyste-
reseregler für das Moment und einem Hystereseregler für die Statorflussam-
plitude
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Schaltzeitpunkte vorstellt.

• Die zweite Kategorie beschäftigt sich mit der Integration der SVM. In [110] wird dabei
die Spannung berechnet, die einem Dead-Beat-Regler entsprechend das geforderte
Moment und den Statorfluss in einem Regeltakt anregelt. Der Ansatz wurde in [111]
auf eine sensorlose Regelung erweitert, welche die Vorteile der SVM und der DTC mit
der sensorlosen Regelung kombiniert. Ein weiterer Ansatz verzichtet auf die exakte
Berechnung der Zeiten der SVM sondern nutzt äquidistante Zeitscheiben innerhalb
eines Regeltaktes [112, 113], um Rechenzeit und Hardwaretimer zu sparen. Die
vorausberechneten diskreten SVM-Zustände erweitern die Stufen der Hystereseregler
sowie Tabelle 2 um die virtuellen neuen Spannungszeiger.

• Die letzte Kategorie beschäftigt sich mit der Erstellung robuster Modelle. Wie bekannt,
ist bei niedrigen Drehzahlen das Modell entsprechend (4.32) nicht mehr ausreichend
[114]. Jedoch sind Beobachter mit Stromrückführung auch bei niedrigen Drehzahlen
stabil und werden in kommerziellen Produkten eingesetzt [115, 116]. Weitere Unter-
suchungen galten dem Einfluss von Fehlern in der Messung [117] sowie dem Einfluss
der Verriegelungszeit [118].

4.2.4 Vergleich der vorgestellten klassischen Regelungsarten

Die wichtigsten Eigenschaften der vorgestellten Methoden zur Regelung elektrischer Maschi-
nen werden im Folgenden mit Hilfe einer Tabelle kurz zusammengefasst. Eine ausführliche
Betrachtung ist in [119] zu finden.

DSC/DTC FOC

Anregelzeit Moment Dead-Beat langsamer min. 2x (siehe [119])

THD des Stromes hoch niedrig

Überstromerkennung indirekte Begrenzung sehr einfach

Berechnungsaufwand gering gering

Schaltfrequenz abhängig von der Hysterese abhängig von Trägerfrequenz

Regelfrequenz sehr hoch notwendig kann niedrig gewählt werden

Arbeitsbereich
klassisch nicht im Bereich

niedriger Drehzahl einsetzbar gesamter Arbeitsbereich

Wie bereits erwähnt, sind für die DTC Methoden vorhanden, die das Schaltverhalten der SVM
nutzen. Damit ist auch unter Nutzung der DTC der geringe WTHD der FOC zu erreichen.
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Bei der FOC hingegen ist auch der Einsatz eines Dead-Beat-Reglers bei der Stromregelung
möglich, was die Anregelzeit des Momentes angleicht. Es ist daher grundsätzlich möglich, die
Eigenschaften der drei Methoden, günstig miteinander zu verbinden. Im nächsten Abschnitt
wird gezeigt wie der Stand der Technik der Regelung unter Nutzung optimierter Pulsmuster
dies umsetzt.
Auch die Regelung unter Nutzung vorausberechneter optimierter Pulsmuster kann direkt den
vorherigen Kategorien zugeordnet werden. Zum einen existiert ein feldorientierter Ansatz,
der 1991 von Holtz [120, 121] vorgestellt wurde. Zum anderen wurde ein Ansatz unter
Nutzung der direkten Selbstregelung 1996 von Steimel [7] präsentiert. Beide Methoden
werden in den folgenden Abschnitten genauer betrachtet, um die bei der Nutzung optimierter
Pulsmuster bestehenden Probleme und Lösungsansätze der Literatur aufzuzeigen.

4.3 Regelung mit optimierten Pulsmustern auf Basis der
Feldorientierung

Die grundlegenden Unterschiede der feldorientierten Regelung unter Nutzung optimierter
Pulsmuster zur klassischen FOC lassen sich wie folgt zusammenfassen:

• Die Modulationsfunktionen sind unstetig bezüglich des Modulationsgrads m und der
Anzahl der Pulse pro Viertelperiode N , woraus ein dynamischer Modulationsfehler
resultiert [1, 122, 123].

• Der Modulationsgrad m ist in diskreten Stufen berechnet. Um ein Schwingen der
in der Regelung vorhandenen Integratoren zu verhindern, ist jedoch eine stetiger
Modulationsgrad m notwendig.

• Aufgrund des fehlenden Trägerbandes ist die Aufteilung der Grundschwingung des
Stromes und des harmonischen Anteils des Stromes nicht mehr mit den Standard-
methoden möglich. Diese Trennung wird klassisch im Digitalisierungsprozess der
Regelung durchgeführt, wie z.B. bei Mittenabtastung oder Delta/Sigma Wandlungen
[124]. Bei optimierten Pulsmustern muss die Trennung im Regelungsprozess erfolgen.

4.3.1 Dynamischer Modulationsfehler durch unstetige Pulsmuster

Wie in Kapitel 3 gezeigt, existiert eine hohe Anzahl von lokalen Minima als Lösung der
Berechnung eines optimierten Pulsmusters. Es zeigt sich, dass das jeweils optimale Ergebnis
keine stetige Funktion über den Modulationsgrad darstellt. Dafür sind exemplarisch die
3L-Pulsmuster mit N = 2 und N = 3 in Abbildung 37 (a) und (b) dargestellt. Es ist
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Abbildung 37: Verlauf der Schaltwinkel der WTHD-optimalen Lösung eines 3L-Pulsmusters
in Abhängigkeit des Modulationsgrades m. Die Schaltwinkel sind Aufgrund
der wechselnden lokalen Minima der Lösung der Optimierungsaufgabe eine
unstetige Funktion über m.

zu erkennen, dass für N = 2 eine Unstetigkeit beim Wechsel des Modulationsgrades von
m = 0,58 auf m = 0,59 auftritt. Die Anzahl dieser Unstetigkeiten nimmt stark mit der
Anzahl der Schaltwinkel N zu, wie bereits am Beispiel N = 3 mit vier Unstetigkeiten zu
erkennen ist.
Um den Einfluss der Unstetigkeiten der Übergänge der Pulsmuster zu verdeutlichen, wird das
folgende Szenario simuliert. Die Asynchronmaschine entsprechend Tabelle 1 wird an einem
Zweilevel-Umrichter mit konstanter Zwischenkreisspannung Udc = 350V betrieben. Die
Leiter-Mittelpunktspannung von Phase a ist in Abbildung 38(a) dargestellt. Die zugehörige
Statorstromtrajektorie sowie der Verlauf des elektrischen Moments sind in Abbildung 38(b)
und 38(c) dargestellt. Im Bereich t < 0 wird die Maschine mit dem Pulsmuster N = 4,
m = 0,59 betrieben. Die Maschine befindet sich dabei im eingeschwungenen Zustand, wie im
Verlauf des elektrischen Momentes in Abbildung 38(c) zu erkennen ist. Zum Zeitpunkt t = 0

wird die Anzahl der Schaltwinkel pro Viertelperiode auf N = 6 erhöht. Der Modulationsgrad
sowie die Phasenlage der Grundschwingung der Spannung sind dabei unverändert.
Zur Auswertung des Wechsels der Pulsmuster soll im ersten Schritt die Stromtrajektorie
entsprechend Abbildung 38(b) ausgewertet werden. Der Zeitpunkt t = 0 wurde in blau
markiert. Dort wechselt der Strom von der grauen auf die rote Trajektorie. Man erkennt,
dass diese sich in ihrem Oberschwingungsgehalt unterscheiden. Diese unterschiedlichen
Stromharmonischen können beim Wechsel, wie hier gezeigt, zu transienten Vorgängen
führen. Im elektrischen Drehmoment in Abbildung 38(c) ist deutlich eine Schwingung zu
erkennen. Diese klingt mit der Rotorzeitkonstante ab. Diese Erkenntnisse wurden erstmals
von Holtz 1991/1992 präsentiert [120, 121, 125].
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Er zeigt, dass sich der aktuelle Statorstrom in drei Komponenten aufteilen lässt

i⃗s = i⃗s,1 + i⃗s,h + i⃗s,tr, (4.38)

den Grundschwingungsstrom i⃗s,1, die Stromharmonischen i⃗s,h und einen transienten Anteil
i⃗s,tr . Im stationären Zustand ist i⃗s,tr = 0. Ausgehend vom gleichen Arbeitspunkt, d.h.
gleichem i⃗s,1, zeigt sich, dass beim Wechsel vom Pulsmuster mit den Stromharmonischen
i⃗s,h,I zum Zeitpunkt t = tw, auf das Pulsmuster mit den Stromharmonischen i⃗s,h,II ein
transienter Anteil hervorgerufen wird. Es gilt

i⃗s,1,I(tw) + i⃗s,h,I(tw) = i⃗s,1,II(tw) + i⃗s,h,II(tw) + i⃗s,tr,II(tw) (4.39)

i⃗s,tr2,II(tw) = i⃗s,h,I(tw)− i⃗s,h,II(tw). (4.40)

Dieser transiente Vorgang klingt bei einer gesteuerten Spannung mit der Rotorzeitkonstante
ab. Bereits in diesen ersten Veröffentlichungen [120, 125, 121] wurde auch eine Lösung
dieses Problems dargestellt. Diese besteht aus dem Vorsteuern der Stromharmonischen.
Dafür wird von der geschalteten Spannung u⃗s die Grundschwingung subtrahiert

u⃗s,h = u⃗s − u⃗s,1. (4.41)

Dieser harmonische Anteil der Spannung wird nun auf ein reduziertes Maschinenmodell ge-
geben, um die Stromharmonischen vorauszuberechnen. Damit ist der bei einem Pulsmuster-
wechsel zu erwartende transiente Anteil vorsteuerbar. Um dies zu realisieren, wurde in
[120, 125] die Modifikation des Pulsmusters, von hier an als direkte Pulsmustermodifikation
bezeichnet, vorgeschlagen. Dabei können die Schaltzeitpunkte beliebig verändert werden. Da
diese Modifikation eine wichtige Grundlage darstellt und in allen nicht auf DSC basierenden
Konzepten verwendet wird, sollen die Grundlagen hier kurz aufgegriffen werden.
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(c) Darstellung des elektrischen Momentes der
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Abbildung 38: Simulation der Auswirkungen eines 2L-VSC-Pulsmusterwechsels bei t = 0
von m = 0,59, N = 4 auf m = 0,59, N = 6 auf die angeschlossene Asyn-
chronmaschine mit den Ersatzschaltbildparametern entsprechend Tabelle 1.

79



4 Stand der Technik der Regelung von Drehstrommaschinen

4.3.2 Direkte Pulsmustermodifikation

Modulator Pulsmuster-
Modifikation

Wechsel-
richter

m

ωs

α⃗

S⃗modS⃗

δ⃗ Udc

Abbildung 39: Grundstruktur der direkten Pulsmustermodifikation

Die Grundidee der direkten Pulsmustermodifikation ist, ein bereits bestehendes Pulsmu-
ster so zu modifizieren, dass ein Fehler δ innerhalb eines vorhersehbaren Zeithorizonts
ausgeregelt wird, ohne dass die Eingangsgrößen des Modulators geändert werden. Das
Blockschaltbild dieser Grundstruktur ist in Abbildung 39 zu sehen. Je nach Konzept wird δ
aus einem Stromfehler mit dem Ansatz

δ⃗
s
corr = δ⃗

s
i (Lσ,s + Lσ,r) = ∆i⃗

s
(Lσ,s + Lσ,r) (4.42)

bestimmt [120, 125] oder einem Statorflussfehler entsprechend

δ⃗
s
corr = δ⃗

s
ψ = ∆ψ⃗

s
s. (4.43)

Beides entspricht einer Spannungszeitflächendifferenz welche durch Modifikation des Puls-
musters mit dem Ansatz

δ⃗
s
corr =

∫︂
∆U⃗dt (4.44)

korrigiert werden soll. Da die Ausgangsspannung stückweise konstant ist, kann das Integral
der Spannungsänderung nur durch Verschieben der Schaltzeitpunkte erreicht werden. Daher
basiert das Korrigieren dieses Fehlers auf dem Hinzufügen oder Abziehen von Spannungs-
zeitflächen in einem bereits bestehenden Pulsmuster. Erstmals wurde das Konzept in den
Referenzen [120, 125] veröffentlicht. Darin werden alle Schaltvorgänge betrachtet, die in
einem definierten Zeithorizont vorhanden sind. Dies lässt sich mit dem Zeithorizont Tp und
den Pulsmustern der Phasen a,b,c mit den dazugehörigen Schaltzeitpunkten als Aufgabe der
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SQP beschreiben

min
∆t⃗

(︃(︂
δ⃗
abc − δ⃗

abc
corr

)︂2
+ g∆t⃗

T
∆t⃗
)︃

unter der Bed. 0 ≤ ta,1 ≤ ta,2 ≤ ta,3 ≤ ta,4 ≤ Tp

0 ≤ tb,1 ≤ tb,2 ≤ tb,3 ≤ tb,4 ≤ Tp

0 ≤ tc,1 ≤ tc,2 ≤ tc,3 ≤ tc,4 ≤ Tp.

(4.45)

Der Faktor g wichtet dabei, wie stark in das vorausberechnete Pulsmuster eingegriffen
wird. Da die Pulsmuster nur modifiziert werden sollen, dürfen die Schaltzeitpunkte nur
entsprechend der angebenden Nebenbedingungen modifiziert werden. Der Beitrag der
Modifikationen der einzelnen Phase entspricht dabei

δ⃗
s
corr = T δ⃗

abc
corr. (4.46)

In Abbildung 40 ist der vereinfachte Zusammenhang für eine Phase dargestellt. Hier wird
das aus dem Modulator stammende Pulsmuster S so modifiziert, dass ein angenommener
Fehler δ kompensiert wird. Dies geschieht für den Fehler δ1 durch das Verzögern des Um-
schaltens von 1 auf 0. Im zweiten Fall wird der Fehler δ2 durch das Vorziehen der nächsten
Schaltflanke kompensiert.
Holtz schlägt vor, alle Schaltvorgänge aller Phasen in einem Zeitintervall zu betrachten

und eine Lösung für die Verschiebungen zu finden, welche den Fehler schnellst möglich
kompensiert und zeitgleich die maximal möglichen zeitlichen Verschiebungen berücksichtigt
[121].
Da das Lösen dieser beschränkten Optimierungsaufgabe (4.45) in jedem Regeltakt erforder-
lich ist, handelt es sich um ein Problem der modellprädiktiven Regelung [12]. Geyer führt
dafür den Begriff Model Predictive Pulse Pattern Control (MP3C) ein. Die Problemstellung
ist dabei identisch zu den vorherigen Methoden [120, 121, 126, 127]. Es existieren viele
verschiedene Ansätze den Fehler δ⃗

s
zu kompensieren. Eine Möglichkeit ist, den Fehler in

die beiden als nächstes schaltenden Phasen zu transformieren [128]. Da dies jedoch eine
sehr starke Verkopplung der α und β Komponente nach dem Schalten der ersten Phase
erzeugt, stellt sich die Transformation des Fehlers in alle drei Phasen durch Nutzung der
inversen Clarke-Transformation T−1 in der Simulation als robuster heraus. Diese ist auch die
vorwiegend eingesetzte Methode [73, 76, 129, 126, 127, 130]. Die phasenbezogenen Fehler
lassen sich nun, wie in Abbildung 40 gezeigt, durch das bekannte ∆S des Schaltvorganges,
die aktuelle Zwischenkreisspannung Udc und den vorgegebenen Fehler δ unabhängig von-
einander kompensieren.
Dabei wird der folgende Ablauf durchgeführt:

• Berechnung des aktuellen Fehlers δ⃗
s
. Die Grundlagen dafür werden in den nächsten
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Abbildung 40: Beispielhafte Kompensation der Spannungszeitflächenfehler δ1 und δ2 durch
das Verzögern oder das Vorziehen der nächsten Schalthandlung.
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Abschnitten dargelegt.

• Transformation des in statorfesten Koordinaten vorliegen Fehlers δs in die drei Phasen
mit δ⃗ = T−1 δ⃗

s
.

• Kompensation des Fehlers durch Verschieben der Flanken, es gilt

δa = Udc

k∑︂
n=1

∆Sa,n ·∆ta,n. (4.47)

∆Sa,n stellt dabei die Änderung des Pulsmusters zum Schaltzeitpunkt dar. Stimmt das
Vorzeichen dieser Änderung mit dem Vorzeichen des Fehlers überein, wird der Schaltzeit-
punkt verzögert ansonsten vorgezogen. Die maximale Verlängerung stellt der Zeitpunkt
des nächstens Schaltvorganges dar. Der in dieser Arbeit genutzte Algorithmus betrachtet
immer so viele Schaltvorgänge k, dass der Fehler ausgeregelt werden kann. Dabei ist zu
beachten, dass der dafür notwendige Zeitausschnitt (Receding Horizon) meist deutlich größer
ist als die Regelzykluszeit. Durch diesen Receding Horizon ist das System sehr robust gegen
Modellungenauigkeiten [128].
Um den Algorithmus zu verdeutlichen, kann Abbildung 41 betrachtet werden. Dort wird zum
Zeitpunkt t = 10ms die Pulsmustermodifikation (siehe Blockschaltbild 39) mit einem kon-
stanten Fehler von 0.05Vs beaufschlagt. Bei einer Zwischenkreisspannung des 3L-NPC-VSC
von U+

dc = U−
dc = 350V werden somit die steigenden Flanken der oberen Halbschwin-

gung um 142.8µs vorgezogen, und die fallenden Flanken um diese Zeit verzögert. Damit
verlängern sich die positiven Pulse (obere Halbschwingung) um 0.1Vs. Bei der negativen
Halbschwingung werden die Pulse um dieselbe Zeit, bzw. Spannungszeitfläche verkürzt. Zur
Vereinheitlichung dieses Algorithmus mit der aus Abschnitt 2.2.3 bekannten LUT, wird bei
der Modifikation statt mit den Schaltzeitpunkten mit den Schaltwinkeln gearbeitet

∆α⃗ = δ⃗ ωs. (4.48)

Damit kann die winkelbasierte LUT weiter eingesetzt werden. Zudem lassen sich die Modifi-
kationen einfach kaskadieren

α⃗mod = α⃗+∆α⃗1 +∆α⃗2. (4.49)

Der Vorteil dieser Kaskadierung wird in Abschnitt 5.4 ersichtlich.
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Abbildung 41: Darstellung der Modifikation eines 3L-Pulsmusters Sa der Phase a. Zum Zeit-
punkt t = 10ms wird bei jeder Flanke eine Spannungszeitfläche von 0,05Vs
(Zwischenkreisspannung U+

dc = U−
dc = 350V) dem Pulsmuster hinzugefügt.

4.3.3 Behandlung des dynamischen Modulationsfehlers

Um die in Abschnitt 4.3.1 vorgestellten Unstetigkeiten und den daraus resultierenden transi-
enten Vorgängen entgegen zu wirken, wurde in [125] das Verfahren des Vorsteuerns der
Differenz des harmonischen Inhaltes der Ströme vorgestellt. Dieses wurde auch in den
Arbeiten [1, 122] verwendet.
Das Blockschaltbild des von Holtz vorgestellten Konzeptes des Modulators ist in Abbildung
42 dargestellt. Dabei wird ein Referenzmodell der Asynchronmaschine verwendet, das als
Eingang die im stationären Zustand vorhandenen Harmonischen der Spannung bekommt.
Der Ausgang des Modells entspricht den im Stationären zu erwartenden Stromharmo-
nischen. Um beim Wechsel des Pulsmusters direkt die zu dem neuen Muster gehörigen
Stromharmonischen auszugeben, werden alle Trajektorien der Stromharmonischen für jeden
Modulationsgrad und jede Anzahl der Schaltvorgänge vorausberechnet und in einer LUT
abgelegt. Diese Vorausberechnung ist dabei abhängig von den Streuinduktivitäten, der
Hauptinduktivität sowie dem Rotorwiderstand. Tritt ein Pulsmusterwechsel zum Zeitpunkt
tw auf, wird der vorausberechnete stationäre Wert der Stromharmonischen, der für den
letzten Schaltvorgang berechnet wurde, als neuen Anfangswert des Referenzmodells genutzt.
Zusätzlich zu den Stromharmonischen, welche zu dem aktuellen Pulsmuster gehören, wer-
den die Stromharmonischen des real ausgegeben Pulsmusters berechnet. Dieses ausgegebene
Pulsmuster enthält alle durch die Pulsmusterwechsel auftretenden Unstetigkeiten. Dafür
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Abbildung 42: Grundstruktur des Modulators mit Pulsmustermodifikation basierend auf den
Stromharmonischen der Maschine [120]

wird von S⃗mod der Grundschwingungsanteil S⃗1 subtrahiert und dieser harmonische Anteil
der Schaltfunktion S⃗mod,h auf ein Maschinenmodell gegeben. Die Differenz der beiden
berechneten harmonischen Ströme wird nun zur Modifikation der Pulsmuster verwendet.
Im Blockschaltbild 42 ist zudem noch der Eingang ∆S⃗ zu erkennen. Dieser entspricht einem
virtuellen Spannungsfehler, welcher durch eine Pulsmustermodifikation sehr schnell ausge-
regelt wird. Diese Eigenschaft wird im geschlossenen Regelkreis für die Implementierung
einer Dead-Beat-Regelung des Stromes ausgenutzt.
Da dieses Konzept offensichtlich sehr komplex und von den Maschinenparametern abhängig
ist, wurde 2005 ein neuer Ansatz von Holtz und Oikonomou [73, 123] vorgestellt. Dabei
wird anstatt des Stromes der Statorfluss der Maschine betrachtet. Mit Hilfe der bereits durch
die DSC bekannten Vereinfachung (4.34), der Vernachlässigung des Statorwiderstandes,
kann für die optimierten Pulsmuster die Statorflusstrajektorie vorausberechnet werden. Mit
Hilfe der bereits vorgestellten Struktur, bestehend aus Modulator und Pulsmustermodifikati-
on (Abbildung 39), wird nun der durch ein Maschinenmodell bestimmte Statorfluss entlang
der zu diesem Pulsmuster gehörenden Trajektorie geführt. Es ergibt sich das Blockschaltbild
entsprechend Abbildung 43. Auch hier werden die Anfangswerte des Referenzmodells als
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Abbildung 43: Blockschaltbild der Statorflusstrajektorienverfolgung nach [73]

LUT hinterlegt. Es ist jedoch zu beachten, dass diese unabhängig von den Maschinenpa-
rametern sind. Im Unterschied zu dem vorherigen Ansatz, wird hier der Statorfluss mit
seiner Grundschwingung zur Modifikation der Pulsmuster verwendet. Betrachtet man das
Blockschaltbild in Abbildung 43 erkennt man, dass neben den bekannten Eingängen des
Modulators der Eingang ∆ψ⃗s vorhanden ist. Dieser wird, wie bereits im ersten Konzept, im
geschlossenen Regelkreis für eine Dead-Beat-Regelung ausgenutzt.

4.4 Geschlossener Regelkreis

Aufbauend auf den vorgestellten, den dynamischen Modulationsfehler ausregelnden Modula-
tionskonzepten wurden drei geschlossene Regelkreise entwickelt. Der erste Regelkreis basiert
auf den Eigenschaften der von Holtz vorgestellten Modulation, welche intern ein Modell
der erwarteten Stromharmonischen nutzt [71]. Dieses ist in Abbildung 44 dargestellt. Wie
bei der klassischen feldorientierten Regelung wird der gemessene dreiphasige Strom i⃗abc

mit Hilfe des Rotorflussphasenwinkels φr in rotorflussfeste dq-Koordinaten transformiert.
Nun werden alle Eigenschaften des in Abbildung 42 vorgestellten Modulators ausgenutzt.
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Im ersten Schritt werden die im Modulator berechneten harmonischen Ströme i⃗
r
s,h genutzt,

um diese vom Messwert zu subtrahieren. Damit erhält man die Grundschwingung des
Stromes i⃗

r
s,1. Um den Sollwert der Grundschwingung des Stromes ∗ i⃗

r
s einzuregeln, wird

ein zweistufiger Ansatz gewählt.

Dabei ist eine Vorsteuerung vorhanden, welche eine Spannung ∆U⃗ berechnet, die durch die
Pulsmustermodifikation direkt in den nächsten Schaltvorgang eingebracht wird. Dafür wird
im Modulator entsprechend Abbildung 42 der virtuelle Spannungsfehler

∆S⃗ = ∆U⃗/Udc (4.50)

eingeprägt. Das Ausregeln dieses Fehlers entspricht damit der Dynamik einer Dead-Beat-
Regelung.
Zusätzlich ist ein klassischer Stromregler vorhanden der Fehler korrigiert, die bei der
Berechnung der Dead-Beat-Spannung ∆U⃗ auftreten können. Dieser bildet zusammen mit
der Vorsteuerung der Spannung, die zur Erhaltung des aktuellen Zustandes notwendig ist,
die Eingangsspannung des Modulators.
Als Vorsteuerung kann z.B.

U⃗
s
1,ff = jωsψ⃗

s
s,1 + i⃗

s
s,1 ·Rs (4.51)

genutzt werden. Durch Verwendung von (4.3) kann dies auch in Abhängigkeit des Ro-
torflusses anstatt des Statorflusses geschrieben werden, wie in den Konzepten von Holz
dargestellt. Dem gezeigten Stromregelkreis entsprechend Abbildung 44 kann nun der bekann-
te Rotorfluss- und Geschwindigkeitsregler entsprechend Abbildung 32 überlagert werden.
Das Konzept wurde 2008 von Holtz und Oikonomou [127] auf einen den Statorfluss regeln-
den inneren Regelkreis weiterentwickelt. Dabei wird der Modulator entsprechend Abbildung
43 eingesetzt. Es ergibt sich die in Abbildung 45 dargestellte Regelstruktur. In diesem Kon-
zept wird ein strombasiertes Maschinenmodell genutzt, um mit der Steuerbedingung der
feldorientierten Regelung (vgl. (4.30)) den aktuellen Rotorflussphasenwinkel φr zu steuern.
Des Weiteren wird das strombasierte Maschinenmodell verwendet, um den Statorfluss ψ⃗

r
s

zu bestimmen.
Da zur Bestimmung der Steuerbedingung (4.30) der Rotorfluss der Maschine berechnet
werden muss und die Statorströme als Messwerte vorliegen, kann mit (4.3) der Statorfluss
bestimmt werden. Um die Statorflussgrundschwingung zu extrahieren, wird von Oikono-
mu ein Flussbeobachter eingesetzt. Dieser nutzt die Spannung ∗U⃗

r
1, um mit Hilfe eines

Spannungsmodells die Grundschwingung zu berechnen. Als Rückkopplungszweig des Beob-
achters wird die Abweichung zwischen dem aus dem Strommodell bestimmten Statorfluss
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und dem des Spannungsmodells genutzt. Der Fehler wird über nichtlineare drehzahlabhän-
gige Tensoren auf den Eingang rückgekoppelt.
Der Statorflussregelung kann wiederum ein Geschwindigkeits- und ein Rotorflussampli-

tudenregler überlagert werden. Dafür können mit Hilfe von (4.3) und (4.4) die aus der
Theorie der feldorientierten Regelung bekannten Gleichungen für die Regelung des Ro-
torflusses (4.27) und des elektrischen Momentes (4.28) in Abhängigkeit des Statorflusses
notiert werden

σ
Lr

R′
r

dψrr,d

dt
+ ψrr,d =

Lm

Ls
ψrs,d (4.52)

Mel =
3

2
zp

Lm

LrσLs
ψrr,d ψ

r
s,q . (4.53)

Die auf dem Statorfluss basierende Pulsmustermodifikation, welche fast keine Parameter-
abhängigkeit aufweist, ist der größte Vorteil der vorgestellten Struktur. Jedoch führen das
genutzte Strommodell sowie der Grundschwingungsbeobachter die Parameterabhängigkei-
ten wieder ein. Zudem stellt die in Abbildung (43) gezeigte Statorflusstrajektorienverfolgung
ein Problem dar, sobald die Spannung des Modulators nicht den Fluss erzeugt, den das
Maschinenmodell berechnet. In diesem Fall sind ständige Eingriffe in das Pulsmuster zu
erwarten.
Aufgrund dieser komplexen Struktur und der Parameterabhängigkeit wurde 2011 von Geyer
[128] eine deutlich vereinfachte Variante eingeführt. Diese basiert auf dem Grundgedanken
der DSC. Dabei wird komplett auf die Regelung des Rotorflusses verzichtet. Stattdessen wird
der Modulationsgrad mit der Statorflusskreisfrequenz ωss und dem Statorflussreferenzwert
∗ψss
⃗ sowie der Zwischenkreisspannung Udc mit

∗U⃗
s
s = j · ωss · ∗ψss⃗ (4.54)

m =

⃓⃓⃓
∗U⃗

s
s

⃓⃓⃓
Udc

(4.55)

berechnet. Dies sollte bei Vernachlässigung des Statorwiderstandes im stationären Zustand
den Statorflussreferenzwert erzeugen. Zur Steuerung des elektrischen Momentes wird
der Phasenwinkel der Spannung genutzt. Dafür wird die aus der DSC bekannte Form
der Beschreibung des elektrischen Momentes (4.37) verwendet. Durch den Einsatz eines
geeigneten Beobachters sind Statorfluss und Rotorfluss bekannt. Für ein vorgegebenes
Moment ∗Mel kann nun der dafür notwendige Winkel zwischen Rotor- und Statorfluss
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Abbildung 46: 2011 von Geyer präsentierte Momentenregelung [128] in Anlehnung an die
Theorie der DSC

mit

θ = asin
(︃
2

3

σLsLr

zpLm |ψss | |ψsr |
∗Mel

)︃
(4.56)

ermittelt werden. Mit dem durch den Beobachter bekannten Rotorphasenwinkel ergibt sich
der notwendige Phasenwinkel der Spannung zu

φu = φr + θ +
π

2
= φr + θ

′
. (4.57)

Das dazugehörige Blockschaltbild ist in Abbildung 46 dargestellt. Es ist zu erkennen, dass
nur im Modulator der Regelkreis für den Statorfluss vorhanden ist. Im Gegensatz zum
Konzept von Oikonomou [131] wird hier nur die Spannung des Modulators durch m und φu
vorgegeben. Die dynamischen Eigenschaften des geregelten Systems werden ausschließlich
durch die im Modulator integrierte Regelung definiert. Alle anderen Größen sind gesteuert.
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Es entspricht damit der Struktur der DSC, die von 1996 bis 2003 um die Nutzung optimier-
ter Pulsmuster erweitert wurde [7, 8, 9, 132]. Der Unterschied zwischen den Methoden
besteht nur im Modulator und der dazugehörigen Pulsmustermodifikation. Analog zur DSC
benötigt diese Struktur keine Feldorientierung und keine Extraktion der Grundschwingung.
In [133, 134] wird zudem gezeigt, dass das System auch einfach um einen Drehzahlregler
erweitert werden kann.
Es ist jedoch offensichtlich, dass auch hier die Maschinenparameter essentielle Vorausset-
zung zur Bestimmung des Rotorflusses und des Statorflusses sind und damit die Möglichkeit
der Steuerung des elektrischen Momentes bestimmen. Des Weiteren ist die Vorsteuerung
der Spannung von entscheidender Bedeutung, da wie bei den zuvor gezeigten Konzepten
∗U⃗

s
(t) den vorausberechneten Fluss ∗ψ⃗

s
(t) erzeugen muss, damit im stationären Zustand

keine Eingriffe in das Pulsmuster vorgenommen werden. Dabei wird jedoch der Spannungs-
abfall über dem Statorwiderstand vernachlässigt. Die Auswirkungen dieser Vereinfachung
sind in Abschnitt 4.5.1 dargestellt. Zudem ist auch das genaue Bestimmen der stationären
Statorkreisfrequenz ωss zu beachten. Hoffmann [130] zeigte, dass die Verwendung der
Statorflussharmonischen zu besseren Ergebnissen führt. Darauf aufbauend wurde der in Ab-
schnitt 5.1 vorgestellte allgemeine Modulator sowie der geschlossene Regelkreis in Abschnitt
5.6 entwickelt.

4.5 Regelung mit optimierten Pulsmustern auf Basis der DSC

Wie in Kapitel 4.3.2 und 4.3.3 erwähnt basiert der heutige Stand der Technik der Regelung
unter Nutzung optimierter Pulsmuster sehr stark auf den Grundlagen der DSC, bei der auf ei-
ne vorausberechnete Statorflusstrajektorie geregelt wird. Im einfachsten Fall entspricht diese
dem bekannten Sechseck entsprechend Abbildung 33(a). Dieses Konzept wurde sehr früh auf
weitere Schwellwerte zur Faltung der Ecken [6, 7] (Abbildung 47) erweitert. Dadurch wurde
es möglich, die Zwischenkreiswelligkeit und die Momentenwelligkeit zu minimieren. Diese
Erweiterungen der DSC, welche bereits eine Art der Echtzeitgenerierung von optimierten
Pulsmustern darstellen, wurde in Antriebssystemen von ABB erfolgreich eingesetzt. Das
Setzten der Nullzeiger wurde jedoch wie im Grundkonzept von 1984 (siehe Abschnitt 4.2.2)
ausschließlich vom aktuellen elektrischen Moment abgeleitet.
1999 wurde das Konzept auf die Nutzung optimierter Pulsmuster erweitert [8]. Dabei wird
die offline optimierte Trajektorie in zwei Bereiche eingeteilt. Der erste Bereich entspricht
den Nullvektoren (Notches) der Spannung. Die Dauer der Notches kann dabei nicht aus der
Statorflusstrajektrie abgeleitet werden, da die Amplitude des Statorflusses während der
Nullvektoren konstant bleibt (siehe Abschnitt 4.2.2). Der zweite Bereich entspricht dem
Falten der Ecken der Statorflusstrajektorie. Die dabei ausgegebenen Spannungsvektoren
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Abbildung 47: Darstellung der optimalen Punkte zum Wechsel zwischen zwei Pulsmustern

haben einen direkten Einfluss auf die Amplitude der Statorflusstrajektorie. Erreicht die
β-Komponente des Statorflusses einen Schwellwert, an dem eine Ecke gefaltet wird, wird
der nächste Schwellwert übernommen [6, 7]. Erreicht β-Komponente einen Schwellwert,
an dem ein Nullvektor eingeführt werden soll, wird ein Timer genutzt um den zuvor be-
rechneten Winkel durch t = φs/ωs zu erzeugen. Diese Methode einer optimierten DSC mit
Nullvektoren wird von Siemens als SITRAC bezeichnet. Die Dauer der Notches sowie die
Schwellwerte sind in einer LUT hinterlegt.
2001 wurden die Auswirkungen der Wechsel der Pulsmuster bei Nutzung der DSC untersucht
[9]. Beispielhaft kann dafür Abbildung 47 betrachtet werden, bei der sich N bei konstan-
tem m ändert. Es existieren unter Vernachlässigung des Statorwiderstandes Schnittpunkte
zwischen der Trajektorie vor dem Wechsel (blau) und nach dem Wechsel (rot). Aufgrund
der Viertelsymmetrie der Pulsmuster sind diese Punkte P1, P2, P3 in jedem Quadranten
vorhanden. In diesen Punkten stimmt die Amplitude des Statorflusses überein. [9] zeigt
weiterhin, dass der Winkel der Statorflussgrundschwingung mit dem des realen Statorflusses
für die Winkel n · π/6 mit n ∈ N übereinstimmt. Wenn keine Notches zwischen n · π/6
und den Punkten gleicher Amplitude liegen, kann in diesen Punkten direkt zwischen den
Pulsmustern gewechselt werden, ohne das transiente Vorgänge auftreten. Wird zu einem
anderen Zeitpunkt gewechselt, z.B. da sich der Modulationsgrad ändert, entsprechen die
Überführungstrajektorien der Dynamik der direkten Pulsmustermodifikation aus Abschnitt
4.3.2.
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2003 wurden das komplette Konzept von SITRAC vorgestellt [132]. Es unterscheidet sich
bei der Erzeugung der Pulsmuster von dem von ABB durch das gezielte Setzten der Null-
zeiger. Es kann dadurch ein geringerer THD des Stromes erzeugt werden. In der Dynamik
des Anregelns eines Statorflusses und damit eines gewünschten Momentes der Maschine
unterscheiden sich die beiden Verfahren nicht.
Die Regelstrategie bei SITRAC unterscheidet zwischen zwei Fehlerkategorien. Zum einen,
einem Amplitudenfehler, dieser wird durch Modifikation der Schaltzeitpunkte der flussbil-
denden Zeiger gesteuert. Zum anderen eines Winkelfehlers, welcher durch Steuern der
Dauer der Nullzeiger geregelt wird.
Vergleicht man die auf DSC basierenden Regelungsarten (vor allem SITRAC) und die auf
der Feldorientierung basierenden fällt auf, dass ihre dynamischen Eigenschaften identisch
mit denen der direkten Pulsmustermodifikation mit Dead-Beat-Verhalten sind. Unterschiede
treten erst in der übergeordneten Regelung des Momentes und Flusses auf, welche in den
nächsten Abschnitten behandelt werden.

4.5.1 Eigenschaften der vorgestellten Pulserzeugungsarten im stationären Zustand

Um die stationären Eigenschaften der Konzepte SITRAC [8, 9, 132] sowie die auf der Stator-
flusstrajektorienverfolgung basierende Konzepte von Oikonomou [129, 131] und Geyer [76]
zu untersuchen, wird Abbildung 48 genutzt. Dort ist die bekannte Maschine entsprechend
Tabelle 1 mit M = 10Nm Last simuliert. In Abbildung 48(a) ist das genutzte unmodifizierte
WTHD optimierte 2L-Pulsmuster der ersten Phase dargestellt. Zudem ist die β-Komponente
des Statorflusses zu sehen, welche bei den auf DSC basierenden Methoden von Siemens und
ABB die Schaltvorgänge auslöst.
Für die Untersuchung werden die Werte des Statorflusses der idealen Statorflusstrajekto-
rie (Statorwiderstand vernachlässigt), zu den Schaltzeitpunkten als Referenz genutzt. Im
dargestellten Beispiel soll die Auswirkung der Vernachlässigung des Statorwiderstandes im
stationären Zustand untersucht werden. Dafür wird beispielhaft die Flanke der Schaltfunkti-
on zum Zeitpunkt t1 betrachtet. Da die β-Komponente des Statorflusses den Referenzwert
der idealen Trajektorie noch nicht erreicht hat, wird der Wechsel bis zum Zeitpunkt t2
verzögert.
Es ist offensichtlich, dass der Referenzwert bei belasteter Maschine zu keinem Zeitpunkt mit
dem realen Fluss übereinstimmt. Daher wird das optimierte Pulsmuster grundsätzlich mini-
mal modifiziert und daher der WTHD erhöht. Des Weiteren lässt sich beobachten, dass die
Modifikationen nicht konstant sind, sondern dem vernachlässigten Term Rsjωs i⃗

s
s,1, mit der

Grundschwingung des Statorstromes i⃗
s
s,1, entsprechen. Dies entspricht einem Amplituden-

und Phasenfehler. Betrachtet man die Statorflusstrajektorie in Abbildung 48(b), lässt sich

94



4 Stand der Technik der Regelung von Drehstrommaschinen

dieser Zusammenhang gut erkennen. Die reale Statorflusstrajektorie hat eine geringere
Amplitude und ist in Bezug zur idealen Trajektorie gedreht.
Auch der Folgeregler für die Statorflusstrajektorie in Abbildung 45 würde die Schaltvor-
gänge so anpassen, dass der Fluss Ψs,β zu den Schaltzeitpunkten mit dem idealen Fluss
Ψ∗
s,β übereinstimmt. Daher geben die Konzepte [73, 127, 128, 133] im eingeschwungenen

Zustand nicht das unveränderte optimale Pulsmuster aus.
Ideal ist ein Regelungsverfahren, welches den Fluss entlang der realen, gedrehten Trajektorie
führt und daher im stationären Zustand das Pulsmuster nicht modifiziert, da dies den gering-
sten WTHD bedeutet. Dies wurde nur im Konzept von Holtz [125] durch die Verwendung
der Harmonischen des Statorstromes erreicht. Wie bereits erwähnt, ist dieses Konzept jedoch
sehr parametersensitiv und daher nicht zu präferieren.
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Abbildung 48: Darstellung des stationären Zustandes des Betriebs der mit 10Nm belasteten
Maschine entsprechend Tabelle 1 am 2L-VSC unter Nutzung eines optimierten
Pulsmusters mit m = 1, N = 3.

4.5.2 Dynamischen Eigenschaften der vorgestellten Regelungsstrukturen

Um die dynamischen Eigenschaften der vorgestellten Regelungen miteinander vergleichen
zu können, werden die folgenden Annahmen getroffen:
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• Für die Betrachtung der theoretischen Komplexität wird angenommen, dass die in der
Regelung verwendeten Modellparameter mit denen des Umrichters und der Maschine
übereinstimmen.

• Für die Betrachtung der realen Komplexität wird angenommen, dass die Modellpara-
meter last- und temperaturabhängig sind und dies kompensiert werden muss.

Tabelle 3: Vergleich der dynamischen Eigenschaften des geregelten Systems

Parameter FOC Holtz FOC Oikonomu MP3C Geyer SITRAC

Anregelzeit Moment Dead-Beat Dead-Beat Dead-Beat Dead-Beat

Anregelzeit Rotorfluss schnell schnell langsam schnell

WTHD optimal optimal optimal optimal

Parameterabhängigkeit hoch hoch gering hoch

Komplexität theo. hoch mittel gering hoch

Komplexität real hoch hoch hoch hoch

Strombegrenzung direkt indirekt indirekt indirekt

Von den vorgestellten Methoden der Regelung mit optimierten Pulsmustern weisen die auf
der DSC basierenden Modulatoren die einfachste Implementierung auf. Sie erfordern jedoch,
wie aus dem Grundkonzept bekannt, eine sehr hohe Regelfrequenz.
Unter idealen Voraussetzungen unterscheiden sich die vier vorgestellten Regelungsansätze
nur sehr wenig. Alle benötigen ohne Berücksichtigung von Begrenzungen maximal zwei
Schaltflanken, um den Referenzwert zu erreichen. Bei den auf Feldorientierung basierenden
Konzepten werden jedoch zwei Größen geregelt. Zum einen das elektrische Moment und
zum anderen die den Rotorfluss bestimmende Komponente des Statorstromes bzw. des
Statorflusses. Bei dem Konzept von Geyer sowie der DSC wird nur das elektrische Moment
geregelt. Daher ist es dort möglich, das Moment schneller einzuregeln, da die Verkopplung
vom Rotorfluss nicht ausgeregelt werden muss. Die auf Feldorientierung basierenden Metho-
den können dafür wesentlich schneller den Rotorfluss stellen, um z.B. ein Energieoptimum
zu erreichen oder in den Feldschwächbereich zu wechseln. In beiden Fällen entspricht die
Dynamik jedoch einer Dead-Beat-Regelung. Daher unterscheidet sich auch die Dynamik der
überlagerten Geschwindigkeitsregler nicht.
Die Komplexität betrachtend, ist das von Geyer präsentierte System zu bevorzugen, da hier
nur das Bestimmen des Winkels zwischen Rotorfluss und Statorfluss notwendig ist. Jedoch
ist zu beachten, dass die Begrenzung des Stromes nur indirekt ausgeführt werden kann.
Allen Methoden ist gemeinsam, dass ein sehr genaues Maschinenmodell eingesetzt werden
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muss, damit die Methoden im stationären Zustand das fast unveränderte optimierte Puls-
muster erzeugen. Bei allen gezeigten Methoden müssen daher die Parameter des Modells
nachgeführt, bzw. ein geeigneter Beobachter eingesetzt werden, der den Einfluss von Para-
meterungenauigkeiten begrenzt. Daher wird in der Vergleichstabelle allen Methoden eine
hohe reale/implementierbare Komplexität zugewiesen.
Eine weitere Eigenschaft aller vorgestellten Methoden ist, dass die Modulation immer ab-
hängig von einem Zustand des Maschinen-Systems ist. Je nach Konzept handelt es sich um
den Statorstrom oder den Statorfluss. Es ist daher nicht möglich, den Modulator in bereits
bestehende Systeme zu integrieren (Retrofit).
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5 Verallgemeinerte Konzepte zur Nutzung optimierter Pulsmuster

Ein wichtiges Ziel dieser Arbeit ist die Entwicklung eines allgemeingültigen Vorgehens zur
Regelung von Systemen unter Nutzung optimierter Pulsmuster. Dabei soll vor allem die
robuste hochdynamische Regelung elektrischer Maschinen, im speziellen der Asynchronma-
schine, im Fokus stehen. Überdies wird auch ein lastunabhäniger Modulator vorgestellt, der
die klassischen Netzregelungen mit Modulator ermöglicht. Alle vorgestellten Algorithmen
werden simulativ und experimentell untersucht.

5.1 Implementierung eines allgemeingültigen OPP-Modulators

Der Einsatz eines Modulators stellt einen wichtigen Teil des Stands der Technik bei der
feldorientierten Regelung elektrischer Maschinen (siehe Abschnitt 4.2.1) sowie bei der
Netzregelung dar. Daher ist ein allgemeingültiger Modulator, welcher ohne Einschränkungen
einen klassischen trägerbasierten Modulator ersetzen kann, das heißt keinen dynamischen
Modulationsfehler (siehe Abschnitt 4.3.1) verursacht, zu präferieren. Dafür wurde das
2015 [130] veröffentlichte Konzept der Nutzung der Harmonischen des Statorflusses weiter
abstrahiert. Im ersten Schritt wird der Einfluss des Statorwiderstandes auf den harmonische
Anteil des Statorflusses einer elektrischen Maschine untersucht

ψ⃗s,h = Udc

∫︂
S⃗h dt−Rs

∫︂
i⃗s,h dt. (5.1)

Mit den Statorflussharmonischen ψ⃗s,h, den Harmonischen der geschalteten Spannung
UdcS⃗h (Udc = const) und den Harmonischen des Stromes i⃗s,h. Es wird nun der Ansatzes

i⃗s,h =
Udc

Lσ
·
∫︂
S⃗h dt, (5.2)

welcher beispielsweise in [1, 122] verwendet wird, genutzt. Dieser gilt für den harmonischen
Anteil der Spannungen und Ströme, sofern die Hauptfeldinduktivität deutlich größer als die
Streufeldinduktivität ist. Damit kann die Gleichung wie folgt umgestellt werden

ψ⃗s,h = Udc

∫︂
S⃗hdt−

RsUdc

Lσ

∫︂ (︃∫︂
S⃗h dt

)︃
dt. (5.3)

Berechnet man die Fourierreihe von (5.3) unter Vernachlässigung des Statorwiderstandes
Rs = 0 und der Annahme viertelsymmetrischer Pulsmuster (nur Sinuskomponenten) ergibt
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sich

oψ⃗s,h = Udc

∫︂
S⃗h dt (5.4)

oψ⃗s,h
F−→ Udc

∞∑︂
k=2

as,h,k ·

⎛⎜⎝ cos(kω1t)

cos(k(ω1t− 2
3
π))

cos(k(ω1t+
2
3
π))

⎞⎟⎠ (5.5)

Unter Beachtung des Statorwiderstandes Rs ergibt sich

ψ⃗s,h
F−→ Udc

∞∑︂
k=2

as,h,k

⎛⎜⎝
⎛⎜⎝ cos(kω1t)

cos(k(ω1t− 2
3
π))

cos(k(ω1t+
2
3
π))

⎞⎟⎠−
Rs/Lσ

kω1
·

⎛⎜⎝ sin(kω1t)

sin(k(ω1t− 2
3
π))

sin(k(ω1t+
2
3
π))

⎞⎟⎠
⎞⎟⎠ .

(5.6)

Der Fehler, welcher aufgrund des Vernachlässigens des Statorwiderstandes entsteht, wird
durch den Faktor (Rs/Lσ)/(kω1) bestimmt. Bei einer klassisch ausgelegten Maschine kann
von einem Verhältnis Rs/Lσ < 100 rad/s ausgegangen werden. Dieser Wert wurden durch
Auswerten des Kataloges [135] sowie der in [1] angegeben Maschinenparameter ermittelt.
Unter der Annahme einer Blockmodulation bei der Nennstatorkreisfrequenz ωs = 314.16 rad/s,
Rs/Lσ = 100 rad/s und der fünften Harmonischen k = 5 als erste im Statorfluss vorhande-
ne Harmonische, ergibt sich

Rs/Lσ

kω1
= 0,064.

Durch Vernachlässigung des Statorwiderstandes wird somit bei der fünften Harmonischen
des Statorflusses eine Sinuskomonente vernachlässigt, deren Amplitude 6,4% der Amplitude
der genutzten Kosinuskomponente entspricht.
Da meist keine Blockmodulation eingesetzt wird, sind die 5. und 7. Harmonische im Normal-
fall minimiert. Daher ist der Fehler im realen Betrieb noch geringer. Aus dieser Erkenntnis
wird nun die neue Struktur der Regelung abgeleitet, die die Probleme des Pulsmuster-
wechsels durch Vorsteuern der Spannungszeitflächen der Harmonischen des Pulsmusters
kompensiert. Die Grundstruktur ist dabei an das Konzept von Holtz angelehnt. Im Gegensatz
zu diesem sind jedoch keine Maschinenparameter notwendig, was den Einsatz an allen
Maschinen sowie am Netz ermöglicht. Abbildung 49 soll genutzt werden, um die Struktur zu
erklären. Der Modulator gibt in dieser Struktur nicht nur die aktuellen Schaltzustände aus,
sondern auch das Integral der Harmonischen dieses Pulsmusters. Dafür wird beim Erstellen
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Abbildung 49: Grundstruktur des Modulators für OPP mit direkter Pulsmustermodifikation

der LUT der Pulsmuster auch das mittelwertfreie Integral

Υ(αi) =

∫︂ αi

0
S (α⃗) dτ −

1

2π

∫︂ 2π

0
S (α⃗) dτ (5.7)

dieses Pulsmusters an den entsprechenden Schaltwinkeln αi gespeichert [130]. Im Modula-
tor wird daraus das Integral der Harmonischen des Pulsmusters durch

Υ(α)h =

∫︂ α

0

(︁
S(α,m,N)−m sin(α)

)︁
dα =

1

ωs

(︃
Υ(αl) + (α− αl) · S(α) +m · cos(α)

)︃
(5.8)

für alle drei Phasen berechnet. Υ(αl) entspricht dabei dem aus der LUT gelesen Wert zum
letzten Schaltwinkel und S(α) dem aktuellen Ausgabewert des Modulators. Von diesen
Harmonischen der Spannungszeitfläche des unmodifizierten Pulsmusters wird nun das Inte-
gral der Harmonischen des ausgegebenen Pulsmusters subtrahiert. Dafür wird die bereits
bekannte Grundschwingung des Pulsmusters m · sin(α) vom ausgegeben Pulsmuster sub-
trahiert und die Differenz integriert. Wie zuvor gezeigt, haben die Stromharmonischen nur
einen sehr geringen Einfluss auf die Harmonischen des Flusses der Maschine. Daher wird
die Änderung δs⃗ die Harmonischen der Spannungszeitfläche und damit die Flussharmoni-
schen schnellstmöglich in den neuen eingeschwungenen Zustand überführen. Zudem kann
auch der Fehler, der durch die Diskretisierung des Modulationsgrades m → md entsteht,
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Abbildung 50: Simulation der Auswirkungen des 2L-Pulsmusterwechsels auf die angeschlos-
sene Asynchronmaschine mit den Ersatzschaltbildparametern entsprechend
Tabelle 1 unter Nutzung einer aktiven Kompensation der Spannungszeitflä-
chen der Harmonischen des Pulsmusters.
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vorgesteuert werden. Dafür wird der Fehler δs⃗ wie folgt erweitert

δs⃗ =
(︂
Υ⃗
s
h − Υ⃗

s
h

)︂
−
m−md

ωs
· cos(α⃗). (5.9)

Damit entspricht die Amplitude der Grundschwingung von S⃗mod der durch m geforderten.
Zudem ist eine Hysterese sowohl für die Berechnung des diskreten Modulationsgradesmd als
auch für die Berechnung der SchaltzahlN notwendig. Dies verhindert im eingeschwungenen
Zustand Schwingungen an den Unstetigkeitsstellen. Durch das Vorsteuern des Diskretisie-
rungsfehlers hat die Hysterese keinen Einfluss auf die Amplitude der Grundschwingung. Um
die Funktionalität zu demonstrieren, wird im ersten Fall das Szenario aus Abbildung 38(c)
erneut simuliert.
Im Gegensatz zu dem dort durchgeführten Versuch wird jetzt die Differenz der Harmoni-
schen des Integrals der Pulsmuster ausgeregelt. Dies ist in Abbildung 50(b) dargestellt. Es
ist zu erkennen, dass die zuvor starke Schwingung im elektrischen Moment nun nicht mehr
vorhanden ist. Es ist nur noch eine sehr leichte Änderung im Mittelwert des Momentes
erkennbar. Diese resultiert daraus, dass das Ausregeln des Fehler eine Zeit beansprucht.
Während dieser Dauer ist eine Anregung des transienten Vorganges vorhanden. Die gleiche
Aussage kann auch aus dem Statorstromverlauf in Abbildung 50(a) gezogen werden. Zum
Zeitpunkt des Wechsels t = 0 überführt der Modulator die Harmonischen der Pulsmuster,
ohne dass sich ein erkennbarer transienter Strom einstellt. Das dafür notwendige Pulsmu-
ster der Phase a ist in Abbildung 50(c) zu sehen. Das blaue Pulsmuster entspricht dabei
dem unmodifizierten Pulsmuster und das rote Signal dem Modifizierten. Die Flanke nach
dem Wechsel (t = 0) wurde vorgezogen, um den Fehler zu kompensieren. Die nachfolgen-
den Schaltzeitpunkte sind nicht mehr beeinflusst. Es ist weiter zu erkennen, dass weitere
Schaltflanken der anderen Phasen notwendig sind, um den Fehler nach 2 ms vollständig
auszuregeln.
In einem zweiten Szenario werden bei konstantem m die Anzahl der Schaltvorgänge pro
Viertelperiode N des 2L-Pulsmusters zwischen 3 und 15 sinusförmig gewechselt. Dies
entspricht den Halbleiterschaltfrequenzen fs = 300 . . . 1500Hz. Die simulierte Maschine
entsprechend Tabelle 1 wird dabei mit einem 2L-VSC mit einer halben Zwischenkreisspan-
nung von Udc = 350V betrieben. In Abbildung 51 sind die Ergebnisse dieser Simulation
dargestellt. Es ist offensichtlich, dass der Wechsel der Pulsmuster entsprechend Abbildung
51(a) keine transienten Vorgänge in der Maschine verursacht. Sowohl der Mittelwert des
Momentes in Abbildung 51(b) als auch die Grundschwingung des Stromes in Abbildung
51(c) sind von den Wechseln fast unbeeinflusst. Dies ist auf das sehr schnelle Ausregeln
(nahe Dead-Beat-Dynamik) des Fehlers durch die Pulsmustermodifikation zurückzuführen
(siehe Abbildung 51(d)).
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Abbildung 51: Simulation des Wechsels der Anzahl der Schaltwinkel pro Viertelperiode
bei aktivierter Korrektur der Spannungszeitflächen der Harmonischen des
Pulsmusters entsprechend Abbildung 49. Dabei wird sinusförmig zwischen
N = 3 . . . 15 entsprechend der Schaltfrequenzen fs = 300 . . . 1500Hz ge-
wechselt (a). Sowohl in der Welligkeit des elektrischen Momentes (b) als
auch im harmonischen Anteil der α- und β-Komponente des Stromes (c)
ist die Variation der Schaltfrequenz deutlich zu erkennen. Jedoch ist der
Mittelwert des Momentes annähernd konstant, es kommt zu keinen sichtba-
ren transienten Vorgängen, was auf das schnelle Ausregeln des Fehlers der
Spannungszeitflächen (d) zurückzuführend ist.
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5.2 Behandlung des harmonischen Anteils der Pulsmuster

Bei klassischen Modulationsstrategien, wie der trägerbasierten Modulation oder der SVM,
können Mittenabtastung bzw. Delta/Sigma Wandlungen eingesetzt werden, um den harmo-
nischen Anteil von der zu regelnden Grundschwingung zu trennen. Da optimierte Pulsmuster
jedoch kein festes Trägerband besitzen, sind diese Methoden nicht anwendbar. Aus diesem
Grund haben sich zwei Methoden der Behandlung des Problems entwickelt. Zum einen
wird der Fluss entlang einer Trajektorie geführt, welche die Harmonischen bereits enthält.
Das Grundkonzept entspricht dabei dem der DSC, bei der das Pulsmuster angepasst wird,
um einen Fehler zwischen vorausberechneter Trajektorie und Maschinenmodell zu kom-
pensieren. Es entspricht damit dem bereits bekannten Blockschaltbild aus Abbildung 43.
Zum anderen gibt es das Konzept der Nutzung eines Modells, welches die zu erwartenden
Stromharmonischen vorausberechnet um diese von den Messsignalen zu subtrahieren.
Das hier vorgestellte Konzept nutzt die Eigenschaften des Modulators entsprechend Abbil-
dung 49, der das Integral der Harmonischen des modifizierten Signals Υ⃗

s
h (5.8) berechnet.

Dieses kann mit der Zwischenkreisspannung Udc genutzt werden, um die Grundschwingung
des Statorflusses

ψ⃗
s
s,1 = ψ⃗

s
s − UdcΥ⃗

s
mod,h (5.10)

zu bestimmen. Genauso kann es aber auch eingesetzt werden, um die Grundschwingung
des Stromes zu bestimmen. Für die Asynchronmaschine gilt dabei

i⃗
s
s,1 = i⃗

s
s −

Udc

Lσ,s + Lσ,r
Υ⃗
s
mod,h. (5.11)

Um dieses Verhalten zu demonstrierten, wird das in Abbildung 51 vorgestellte Szenario
genutzt und der Statorstrom sowie der Statorfluss mit Hilfe von (5.10) und (5.11) korrigiert.
Die Verläufe sind in Abbildung 52 dargestellt. In grau jeweils die Komponenten mit harmo-
nischem Inhalt und farbig die korrigierten Komponenten. Man erkennt, dass beide nahezu
sinusförmig sind und daher für die klassische feldorientierte Regelung eingesetzt werden
können. Der Vorteil der Nutzung der Harmonischen im Gegensatz zur direkten Statortrajek-
torienverfolgung wurde bereits in Abschnitt 5.1 betrachtet. Mit dem vorgestellten Modulator
ist es nun möglich, die klassische feldorientierte Regelung mit optimierten Pulsmustern
durchzuführen. Jedoch muss im Bereich kleiner Drehzahlen, in dem mf gegen unendlich
strebt, wieder auf einen klassischen Modulator gewechselt werden. Im nächsten Abschnitt
wird daher das vorgestellte Konzept um einen Bereich der klassischen trägerbasierten
Modulation erweitert.
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Abbildung 52: Nutzung der bereits im Modulator vorhandenen Spannungszeitfläche des
Pulsmusters zur Korrektur der Messwerte.

5.3 Modulation und Modifikation der Pulsmuster bei hohem mf

Im Bereich sehr niedriger Drehzahlen soll in eine klassische trägerbasierte Modulation unter
Beibehaltung die Grundstruktur entsprechend Abbildung 49 gewechselt werden.
Da die SVM entsprechend Abschnitt 2.2.2 nach den OPP den geringsten WTHD aufweist,
soll diese genutzt werden. Dafür wird ein Sinus-Dreieck-Vergleich gewählt, der der SVM-
äquivalente Pulsmuster erzeugt. Die Momentanwerte der Modulationsfunktionen der drei

Phasen mit m⃗ =
(︂
ma mb mc

)︂T
werden mit einer Gleichtaktspannung beaufschlagt,

die der Gleichtaktspannung der SVM entspricht. Eine Umsetzung wurde dabei in der Disser-
tation von Brückner [136] mit

moff = −
max(m⃗) + min(m⃗)

2
(5.12)

m⃗’ =

(︃
m⃗+moff +

1

2

)︃
mod

(︃
1

2

)︃
−

1

4
(5.13)

m’
off = −

max
(︂
m⃗’
)︂
+min

(︂
m⃗’
)︂

2
(5.14)

m⃗mod = m⃗+moff +m’
off (5.15)

beschrieben. Die Modulationsfunktionen m⃗mod enthalten damit die gleichen Gleichtakt-
komponente, die auch bei der klassischen Berechnung der SVM-Schaltzeitpunkte entstehen
würde. Sie können nun mit Hilfe einer PD-Modulation (vgl. Abschnitt 2.2.1) zur Erzeugung
der Schaltzeitpunkte und Schaltzustände genutzt werden.
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Um in das vorgestellte Konzept integriert werden zu können, müssen diese Modulationsgra-
de in ein Pulsmuster entsprechend Abbildung 13 überführt werden. Unter der Annahme,
dass der Modulationsgrad konstant ist, können die in einer Trägerperiode vorhandenen
Schaltwinkel und Schaltzustände, wie hier am Beispiel von Phase a eines 3L-Pulsmusters
gezeigt berechnet werden

α⃗a =

⎧⎨⎩
[︂
ma · π 2π −ma · π

]︂
ma ≥ 0[︂

π −ma · π π +ma · π
]︂

sonst
(5.16)

S⃗a =

⎧⎨⎩
[︂
1 0 1

]︂
ma ≥ 0[︂

0 −1 0
]︂

sonst
. (5.17)

Es ist zu beachten, dass es sich bei den Phasenwinkeln nicht mehr um den Phasenwinkel der
Grundschwingung der Spannungen handelt, wie bei den optimierten Pulsmustern, sondern
um den Phasenwinkel des Trägersignals. Mit der maximal zulässigen Schaltfrequenz fs,max
kann er durch

φc =

∫︂
2πfs,max dt (5.18)

im Regelzyklus oder FPGA generiert werden. Der Vorteil der Verwendung der selben Modu-
lationsstrategie wird in Abschnitt 5.4 ersichtlich. Da die trägerbasierte Modulation keine
Unstetigkeiten aufweist, muss die Spannungszeitfläche des Pulsmusters nicht mehr geregelt
werden. Im Blockschaltbild in Abbildung 54 ist die Verstärkung OPP = 0 während der
CBM und OPP = 1 während der OPP-Modulation. Jedoch ist es notwendig, das Integral
der Harmonischen zu berechnen, um das Umschalten auf die optimierten Pulsmuster zu
ermöglichen, welches eine Unstetigkeit darstellt. Des Weiteren werden die Harmonischen
der Spannungszeitfläche auch benötigt, um den Grundschwingungsanteil zu extrahierten
(vgl. Abschnitt 5.2). Dieses würde ohne den entsprechenden Sollwert Υ⃗

s
h jedoch eine offene

Integration darstellen und wäre daher nicht realisierbar.
Daher wird der Ansatz der Mittenabtastung ausgenutzt. Es wird angenommen, dass bei
φc = ζ π mit ζ ∈ N die Summe der Harmonischen null ist. Dies entspricht dem Maximum
und dem Minimum des Trägersignals. Dieser Zusammenhang ist in Abbildung 53 für eine
2L-Modulation noch einmal verdeutlicht, hat aber auch für Multilevelmodulationen Bestand.
Mit dieser Grundlage kann nun die offene Integration in Abbildung 55 gelöst werden, indem
zu den Zeitpunkten φc = k π der Integrator auf null zurückgesetzt wird. Dies ist in Abbil-
dung 54 durch den Reset-Eingang symbolisiert. Um die Funktionsweise zu demonstrieren,
wurde die bekannte Maschine (Tabelle 1) mit 5 Nm belastet und mit der Statorkreisfrequenz
ωs = 2π · 10Hz und einem Modulationsgrad von m = 0,1 betrieben. In Abbildung 55 sind
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Abbildung 53: Zusammenhang zwischen dem Trägersignal und dem Integral der geschal-
teten Spannung. Beispielhaft wurde m = 0,8 und fc = 9fs ausgewählt.
Es ist zu erkennen, dass im Maximum und im Minimum des Trägersignals
das Integral der geschalteten Spannung dem Integral der Grundschwingung
der Spannung entspricht. Dies stellt die Grundlage der Mittenabtastung bei
Messwerterfassung dar.
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Abbildung 54: Grundstruktur des Modulators bei Einsatz einer CBM. Dabei gilt OPP = 0,
das Pulsmuster wird nicht verändert. Der Integrator wird im Maximum und
Minimum des dreieckförmigen Trägersignals auf null zurückgesetzt.
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Abbildung 55: Beispielhafte Extraktion der Grundschwingung bei trägerbasierter Modulation
entsprechend des Verfahrens aus Abschnitt 5.2.

der Statorstrom der Maschine sowie die durch (5.11) berechnete Grundschwingung dieses
Stromes zu sehen. Es ist offensichtlich, dass die Harmonischen entfernt wurden. Daher ist
wie schon bei Nutzung der OPP zu jedem Zeitpunkt der Wert der Grundschwingung bekannt
ohne die direkte Verwendung von Mittenabtastung bzw. des Einsatzes eines Mittelwertfilters
über eine Trägerperiode (SINC-Filter).

5.4 Dead-Beat-Control auf Basis der Pulsmustermodifikation

Der bisher vorgestellte Modulator würde im Gegensatz zu den in Abschnitt 4.5.1 vergli-
chenen Regelungsmethoden das unveränderte optimierte Pulsmuster ausgeben und alle
Nichtlinearitäten kompensieren. Jedoch wäre die Anregelzeit des elektrischen Momentes
wesentlich größer als die der in Abschnitt 4.5.2 verglichenen Regelungsstrukturen, da diese
eine Dead-Beat-Strategie des inneren Regelkreises verfolgen. Um vergleichbare dynamische
Eigenschaften zu erreichen, wurde die in Abbildung 56 dargestellte Modulationsstrategie
entwickelt. Dabei kann von außen eine weitere Spannungszeitflächendifferenz in das Puls-
muster eingebracht werden. Durch die erste Modifikation wird ein Muster erzeugt, welches
die Unstetigkeiten sehr stark reduziert und den harmonischen Inhalt des Integrals der Puls-
muster berechnet. Die zweite Modifikation bringt die externe Änderung in das Pulsmuster
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ein. Durch diese zweistufige Modifikation hat eine externe Änderung keinen Einfluss auf die
Harmonischen Υ⃗

s
mod,h, die im geschlossenen Regelkreis genutzt werden.

5.5 Maschinen-Beobachter

Soll mit Hilfe des Modulators eine Maschine betrieben werden, ist die genaue Rekonstruktion
der nicht gemessenen Größen Rotorfluss und Statorfluss notwendig. Dies kann mit Hilfe
eines Modells der Maschine erfolgen, wie z.B. bei dem in Abschnitt 4.4 vorgestellten Konzept
von Oikonomou durch Nutzung des Strommodells der Maschine. Der wesentliche Nachteil
dieser Methode ist, dass die berechneten Größen sehr parameterabhängig sind. Aus diesem
Grund ist der Einsatz eines Beobachters zu bevorzugen. Die bekanntesten Vertreter sind
dabei der Luenberger-Beobachter sowie der Kalman-Filter. Im Diskreten benutzen beide eine
Einschrittprädiktion mit anschließender Fehlerrückführung, um ein Driften der Systemzu-
stände zu vermeiden. Der Kalman-Filter minimiert dabei das Rauschen der beobachteten
Systemzustände. Der Luenberger-Beobachter wird durch eine Dynamik-Vorgabe, z.B. durch
das Platzieren der Pole des rückgekoppelten Systems, bestimmt.
Der Ansatz beider Verfahren ist daher identisch. Dafür wird das betrachtete kontinuierliche
zeitinvariante System in die Zustandsraumdarstellung

#„ẋ = Ax⃗+Bu⃗ (5.19)

y⃗ = CT x⃗ (5.20)

überführt. A entspricht dabei der Systemmatrix, B der Eingangsmatrix und C der Aus-
gangsmatrix. Dieses lässt sich nun mit einer gegebenen Schrittweite Ts in die diskrete
Form

x⃗(k + 1) = Adx⃗(k) +Bdu⃗ (5.21)

y⃗ = CT x⃗ (5.22)

überführen. Dabei wird der Zusammenhang

Ad = eATs (5.23)

Bd =

∫︂ τ

0
eAτBdτ (5.24)

Bd = A−1
(︂
eATs − I

)︂
·B wenn |A| ̸= 0 (5.25)
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genutzt [137]. Durch Reihenentwicklung der Matrixexponentialfunktion

eATs = I +ATs +
T 2
s

2!
A2 +

T 3
s

3!
A3 . . . (5.26)

mit der Einheitsmatrix I können die diskreten Matrizen berechnet werden. Die Approximati-
on erster Ordnung

Ad = I +ATs (5.27)

Bd = BTs (5.28)

entspricht dabei der Euler-Näherung [138]. Im nächsten Schritt wird die diskrete Zustands-
raumdarstellung genutzt, um einen Luenberger-Beobachter mit der Rückführungsmatrix L

zu entwerfen. Dieser folgt dem Ansatz:

#„ẋ = Ax⃗+Bu⃗+L (y⃗mess − y⃗) (5.29)

= (A−LC) x⃗+Bu⃗+Ly⃗mess. (5.30)

Durch Polvorgabe der Matrix (A−LC) bzw. im diskreten (Ad −LC) kann die Dynamik
des Beobachters eingestellt werden. Dabei ist zu prüfen, dass die Polstellen der Matrix
(Ad −LC) für alle möglichen Arbeitspunkte, welche durch Parametervariation und Nicht-
linearitäten entstehen, im stabilen Bereich liegen. Für den diskreten Fall müssen sie sich
daher innerhalb des Einheitskreises befinden.

5.5.1 Beobachter der Asynchronmaschine

Um die Asynchronmaschine mit dem Statorfluss als inneren Regelkreis feldorientiert zu
regeln, entsprechend der Ansätze von [129, 76], wird die auf dem Rotorfluss und Stator-
fluss basierende Zustandsform gewählt. Als Ausgang dient der Statorstrom, da dieser als
Messgröße zur Verfügung steht und damit zur Rückkopplung genutzt werden kann. Es wird
von einem Modell mit konzentrierter Streuinduktivität Lσ = Lσ,s + L

′
σ,r entsprechend

Abbildung 57 ausgegangen. Alle Messgrößen werden mit der Clarke-Transformation in das
statorfeste α/β-System transformiert. Damit ergibt sich für die Zustandsraumdarstellung

⎛⎜⎜⎜⎝
ψ̇
s
s,α

ψ̇
s
s,β

ψ̇
s
s,α

ψ̇
s
s,β

⎞⎟⎟⎟⎠ = #„ẋ = Ax⃗+B

⎛⎜⎜⎜⎝
uss,α
uss,β
0

0

⎞⎟⎟⎟⎠ (5.31)
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Abbildung 57: Statorfestes T-Ersatzschaltbild der Asynchronmaschine mit Kurzschlussläufer
und konzentrierter Streuinduktivität

#„
i ss = Cx⃗ (5.32)

A =

⎛⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

−Rs
Lσ

0 Rs
Lσ

0

0 −Rs
Lσ

0 Rs
Lσ

R
′
r

Lσ
0 −

(︃
R

′
r

Lm
+

R
′
r

Lσ

)︃
−zp · ωm

0
R

′
r

Lσ
zp · ωm −

(︃
R

′
r

Lm
+

R
′
r

Lσ

)︃

⎞⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠
(5.33)

B =

⎛⎜⎜⎜⎝
1 0

0 1

0 0

0 0

⎞⎟⎟⎟⎠ (5.34)

C =

(︄
1
Lσ

0 − 1
Lσ

0

0 1
Lσ

0 − 1
Lσ

)︄
. (5.35)

Es ist offensichtlich, dass zwei Einträge der Systemmatrix von der Drehzahl der Maschine
abhängig sind. Daher sind diese Einträge in jedem Regeltakt neu zu berechnen.
Mit Hilfe dieser Darstellung kann der Luenberger-Beobachter entsprechend dem in Abschnitt
5.5 gezeigten Verfahren entworfen werden. Um die Abhängigkeit von ωm zu beachten, muss
entweder die Rückführungsmatrix L als L(ωm) entworfen werden oder sichergestellt sein,
dass für alle ωm des Arbeitsbereiches die Pole des geschlossenen Systems im Einheitskreis
liegen. Dies kann erreicht werden, indem der maximal mögliche Wert von ωm genutzt
wird. Dabei zeigen Simulation und Experiment, dass ein diskretes Modell erster Ordnung
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Abbildung 58: Elektrisches Ersatzschaltbild der Synchronmaschine für die Längs- und Quer-
achse

entsprechend (5.27) und (5.28) bei einer Überabtastung von 10 · Ts < 1/fs,max eine
ausreichende Genauigkeit und Dynamik aufweist, um dem realen System zu folgen. Zudem
ist der dafür notwendige Berechnungsaufwand gering.
Um eine Feldorientierung zu erzeugen, können die Systemzustände direkt genutzt werden.
Der Betrag des Rotorflusses lässt sich durch

|ψsr | = ψrr,d =

√︃(︁
ψsr,α

)︁2
+
(︂
ψsr,β

)︂2
(5.36)

bestimmen. Mit diesem kann nun die Drehmatrix D, die in das rotorflussfeste Koordinaten-
system überführt (siehe Abbildung 59), wie folgt berechnet werden

D =
1

|ψsr |

[︄
ψsr,α ψsr,β
−ψsr,β ψsr,α

]︄
. (5.37)

Durch diese Variante der Berechnung der Transformationsmatrix können bei einer Imple-
mentierung die sehr rechenaufwändigen trigonometrischen Funktionen eingespart werden.
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5.5.2 Beobachter der permanenterregten Synchronmaschine

Wie bereits in der Einleitung dieses Kapitels erwähnt, lässt sich das Konzept direkt auf andere
Maschinentypen übertragen. Dafür muss nur der Beobachter angepasst werden. In diesem
Abschnitt wird dies beispielhaft für die PMSM gezeigt.
Dafür wird ein rotorfestes Koordinatensystem gewählt. Die Ströme und Spannungen werden
mit Hilfe der Park-Transformation in dieses System transformiert. Es wird davon ausge-
gangen, dass der Rotorphasenwinkel φr als Messwert zur Verfügung steht. Das rotorfeste
Ersatzschaltbild entspricht damit Abbildung 58 mit der Längsinduktivität Ld und der Quer-
induktivität Lq . Dieses lässt sich nun mit

#„
i̇
r

s = Ai⃗
r
s +B ·

(︄
u⃗rs +

(︄
0

−zpωmψpm

)︄)︄
(5.38)

mit

A =

(︄
−Rs
Ld

zpωm
Lq
Ld

−zpωmLd
Lq

−Rs
Lq

)︄
(5.39)

B =

(︄
1
Ld

0

0 1
Lq

)︄
(5.40)

C =

(︄
1 0

0 1

)︄
(5.41)

beschreiben. Da hier die Zustände den Statorströmen entsprechen, können diese direkt für
den Entwurf des Beobachters genutzt werden. Auch hier sind die bereits in Abschnitt 5.5.1
genannten Punkte bezüglich der Nichtlinearität in A zu beachten. Der Statorfluss kann nun
durch den Zusammenhang

ψ⃗
r
s =

(︄
Ld 0

0 Lq

)︄
· i⃗ rs +

(︄
ψpm

0

)︄
(5.42)

berechnet werden und steht damit dem inneren Statorfluss-Regelkreis zur Verfügung.
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Abbildung 59: Allgemeiner Statorflussregelkreis mit Dead-Beat-Dynamik für den Einsatz mit
optimierten Pulsmustern

5.6 Geschlossener Statorflussregelkreis

Mit Hilfe des im letzten Abschnitt vorgestellten Luenberger-Beobachters kann für die beiden
untersuchten Maschinenarten ein parameterrobuster innerer Statorflussregelkreis entspre-
chend dem Blockschaltbild 59 entworfen werden. Die nachfolgenden Betrachtungen gehen
von einer Asynchronmaschine mit Kurzschlussläufer aus. Dabei wird der Sollwert des Sta-
torflusses ∗ψ⃗

s
s sowie der beobachtete Wert des Rotorflusses ψ⃗

s
r für die Vorsteuerung der

Spannung entsprechend

u⃗sff =
1

ωs

∗ψ⃗
s
s +

Rs

Lσ

(︂
∗ψ⃗

s
s − ψ⃗

s
r

)︂
(5.43)

genutzt. Aus Gleichung (5.43) werden die für den Modulator benötigten Eingangsgrößen
mff und α⃗ff gewonnen. Die Statorkreisfrequenz ωs sollte der Kreisfrequenz im einge-
schwungenen Zustand entsprechen. Da diese jedoch lastabhängig ist, kann sie nur mit Hilfe
der vorhandenen Modellgleichungen und Messwerte ermittelt werden. In den vorgestellten
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Konzepten von Oikonomou [129] und Geyer [76] wird der Ansatz ωs = dφr/dt eingesetzt.
Da für die Vorsteuerung jedoch eine störungsfreie Spannung u⃗sff notwendig ist, um häufiges
Wechseln der Pulsmuster zu vermeiden, wird statt der numerischen Ableitung der Ansatz

ωs = zpωm + ωslip (5.44)

genutzt. Die Schlupfkreisfrequenz ωslip wird dabei durch eine Integration mit der Rückfüh-
rung entsprechend

ω∗
s = zpωm + kp

(︃
φr −

∫︂
ω∗
sdt

)︃
(5.45)

aus dem Rotorflussphasenwinkel bestimmt. Die Rückführung kp ist so zu wählen, dass die
Zeitkonstante dieses Systems deutlich größer als die der Statorflussregelung ist. Mit der
Statorkreisfrequenz und (5.43) können der Modulationsgrad

mff =
|u⃗sff |
Udc

und der Vektor der Phasenwinkel der Statorspannungen

φu = atan2(usβ,ff ,u
s
α,ff )

α⃗ff =
π

2
+

⎛⎜⎝ φu

φu − 2/3π

φu + 2/3π

⎞⎟⎠
bestimmt werden4. Es ist zu beachten, dass die dargestellte Struktur sowohl für die vorge-
stellte Asynchronmaschine als auch für die permanenterregte Synchronmaschine identisch
ist und alle Multilevel-Pulsmuster unterstützt. Um die simulativen und experimentellen
Ergebnisse gegenüberstellen zu können, werden jedoch nur Versuche entsprechend des
Aufbaus aus Abschnitt 1.2 für die einzelnen Regelkreise durchgeführt.
Um die Dynamik der Statorflussregelung zu demonstrieren, wird im ersten Schritt der
bekannte Antriebssatz simuliert. Die d-Komponente ist dabei bereits auf 0,75Vs eingeregelt.
Auf die q-Komponente des Statorflusses wird zum Zeitpunkt t = 0 ein Referenzwertsprung
von 0,5Vs vorgegeben, dies entspricht einem elektrischen Momentensprung von ca. 18 Nm.
Da sowohl die d-Komponente als auch die q-Komponente des rotorflussorientierten Stator-
flusses ihren Referenzwert halten bzw. erreichen sollen, entspricht dies einem Phasen- und
Amplitudensprung.
Der Statorfluss des Beobachters und die daraus extrahierte Grundschwingung für diesen

4Die atan2-Funktion stellt die vier Quadranten-Inverse der Tangensfunktion dar.
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Versuch sind in Abbildung 60(a) dargestellt. Es ist zu erkennen, dass die Harmonischen vor
und nach dem Sprung fast vollständig entfernt wurden. Während des transienten Vorgangs
ist wie erwartet eine sehr schnelle Überführung der Amplitude und Phase zu erkennen.
Eine bessere Aussage über die Dynamik kann aus Abbildung 60(b) gewonnen werden. Dort
ist der Statorflussgrundschwingungsfehler der d- und q-Komponente aufgetragen. Man
erkennt, dass vor dem Sprung nur ein sehr minimaler Fehler vorhanden ist. Während des
Sprunges ist die Verkopplung der d- und q-Komponente zu erkennen, welche aufgrund der
sehr schnellen Dead-Beat-Regelung nicht vorgesteuert wird. Nach drei Schaltvorgängen
erreichen beide Werte einen Fehler von unter 0,05Vs. Die nachfolgende Dynamik resultiert
aus der Bestimmung von ωs entsprechend (5.45). Erst nachdem diese Nachführung ihren
stationären Zustand erreicht hat, tendiert der Fehler wieder gegen null.
Am elektrischen Moment, welches in Abbildung 60(c) dargestellt ist, ist die Dynamik des
Systems am Besten zu erkennen. Hier sieht man, dass das Moment nach ca. 2.4ms ange-
regelt ist trotz der resultierenden Schaltfrequenz von fs,max < 300Hz, was der mittleren
Halbleiterschaltfrequenz von 150Hz entspricht. Um den Vorteil der hier vorgestellten Struk-
tur gegenüber den vorhandenen Konzepten aufzuzeigen, soll Abbildung 60(d) betrachtet
werden. Dabei sind die α- und β-Komponente des Statorflusses übereinander aufgetragen.
Man erkennt, dass die innere Trajektorie, welche dem Statorfluss vor dem Sprung entspricht
sehr gut der Referenz der DSC mit gefalteten Ecken entspricht. Dementsprechend würden
die in Abschnitt 4.5.1 verglichenen Regelungsverfahren vor dem Sprung dasselbe Ergebnis
erzielen, wie das hier vorgestellte.
Nach dem Sprung, bei hoher Statorflussamplitude und hohem Statorstrom, ist jedoch deut-
lich zu erkennen, dass Aufgrund des Spannungsabfalls über dem Statorwiderstand, die
Trajektorie gedreht ist. Das hier gezeigte Konzept führt den Statorfluss auf dieser gedrehten
Trajektorie entlang, im Gegensatz zu den Konzepten aus 4.5.1. Diese Konzepte würden
bei jedem Schaltvorgang in das Pulsmuster eingreifen, um es zurück auf die ungedrehte
Trajektorie zu führen. Da diese Eingriffe hier nicht erfolgen, entspricht der THD des Stromes
im eingeschwungenen Zustand dem des unmodifizierten optimierten Pulsmusters und ist
daher geringer.
Die Funktionsweise des inneren Regelkreises kann auch experimentell gezeigt werden.
Dafür wurde der in Simulink verwendete Regler mit dem Embedded-Coder von Matlab
übersetzt und auf der in Abschnitt 1.2 vorgestellten Regelungsplattform ausgeführt. Es ist
hier zu beachten, dass die Maschine im Gegensatz zur Simulation bei dem Versuch nicht
auf konstanter Geschwindigkeit gehalten werden kann. Zudem beträgt die halbe Zwischen-
kreisspannung Udc = 175V, das heißt halb so viel wie in der Simulation. Die Ergebnisse
eines Sprunges auf der d- und q-Achse des Statorflusses sind in Abbildung 61 dargestellt.
Der Statorfluss entspricht dabei dem in das rotorflussfeste Koordinatensystem gedrehten des
Luenberger-Beobachters. In Abbildung 61(a) wurde zum Zeitpunkt t = 0 ein Sprung auf die
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Abbildung 60: Vorgabe eines Sprunges zum Zeitpunkt t = 0 auf der q-Achse des rotorfluss-
orientierten Statorflusses, bei einem d-Achsen Sollwert von 0,8 Vs. Die resul-
tierende Schaltfrequenz der verwendeten 3L-Topologie ist dabei < 300 Hz.
Dies entspricht einer mittleren Halbleiterschaltfrequenz von <150 Hz. Die
Anregelzeit/Ausregelzeit liegt bei der gezeigten Simulation unter 2,4 ms.
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Abbildung 61: Experimentelle Ergebnisse zur Dynamik des Statorflussregelkreises bei Vorga-
be von Sollwertsprüngen.

magnetisierende d-Komponente von 0,4Vs auf 0,7Vs gegeben. Es ist zu erkennen, dass die
Modifikation eines Schaltvorganges ausreichend war, um den Referenzwert anzuregeln. In
Abbildung 61(b) ist ein Sprung von 0,015Vs auf 0,235Vs auf die, das elektrische Moment
bestimmende, q-Komponente vorgegeben. Hier ist zu erkennen, dass zur Kompensation des
Fehlers mehr als ein Schaltvorgang notwendig war. Dies lässt sich auf die Verkopplung mit
der d-Komponente und auf die Rotation der Maschine zurückführen. Trotzdem ist der Stator-
fluss und daher das elektrische Moment innerhalb von 3 ms angeregelt. Die experimentellen
Ergebnisse der Regelung unter Nutzung eines 2L-VSC wurden in [130] vorgestellt.

5.6.1 Untersuchung der Sensitivität des Modells

Um den Einfluss von Parameterschwankungen auf das durch die Beobachtergrößen geregel-
te System entsprechend Abbildung 59 zu ermitteln, wurde in Anlehnung an die in [139]
vorgestellten Graphen zur Sensitivitätsanalyse der verschiedenen Asynchronmaschinenmo-
delle, die Auswirkungen von Variationen der einzelnen Parameter auf das geregelte System,
entsprechend Abbildung 59, untersucht. Da die exakte Bestimmung des Statorwiderstandes
mit Hilfe einer Gleichspannungsmessung im Stillstand sehr einfach durchgeführt werden
kann und dieser ein konstantes Verhalten in allen Arbeitspunkten [139] aufweist, wird auf
die Variation dieses Parameters verzichtet.
Zur Simulation diente der bekannte Modellaufbau entsprechend Tabelle 1. Zur Auswer-
tung wurden verschiedene Geschwindigkeiten sowie verschiedene motorische Lastzustände
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untersucht. In den Abbildungen 62 ist die Geschwindigkeit auf die mechanische Nenn-
kreisfrequenz von 158 rad/s normiert. Da aufgrund des Spannungseinganges des Modells
entsprechend (5.31) vor allem der Bereich um Null interessant ist, wurde dieser für

ωm

ωm,nenn
= 0 . . . 0,2

genauer aufgelöst untersucht. Dabei entspricht dieser Bereich gleichzeitig dem Bereich der
Modulation, in dem die Schaltwinkel im Modulator mit Hilfe des SVM-Äquivalents (siehe
Abschnitt 5.3) berechnet wurden. Im Bereich

ωm

ωm,nenn
= 0,2 . . . 1

werden die vorausberechneten optimierten Pulsmuster eingesetzt.
Jeder Parameter des Modells aus (5.31) wurde für jede dargestellte mechanische Drehzahl
im Bereich von 1/1,3 bis 1,3-mal des unveränderten Wertes variiert. Dabei wurden jeweils
der Fehler der Statorflussamplitude, der Rotorflussamplitude sowie des Rotorflussphasen-
winkels untersucht, da diese das Systemverhalten der eingesetzten feldorientierten Regelung
bestimmen (siehe (4.52), (4.53)). Für jeden variierten Modellparameter und jede Geschwin-
digkeit wurden jeweils die Lastzustände Leerlauf, Teillast (50%) sowie Volllast simuliert. Die
Abweichungen der Amplituden wurden in Prozent zum Referenzmodells angegeben. Das
Referenzmodell entspricht dabei dem quasi-kontinuierlich simulierten Plecs-Modell, welches
dem Ersatzschaltbild aus Abbildung 2 entspricht.
Für jede Drehzahl wurde aus der Schar der Last- und Parametervariationen der Mittelwert
sowie die maximale Abweichung und die minimale Abweichung berechnet. Diese entspre-
chen den Fehlerbalken in den Einzelabbildungen in 62. Es ist zu beachten, dass aufgrund
der Annahme der konzentrierten Streuinduktivität sowie der Diskretisierung auch bei den
korrekten Parametern eine kleine Abweichung zum Referenzmodell bestehen kann.
In den Abbildungen 62(a) und 62(b) ist der Einfluss der Änderungen der genannten Parame-
ter auf die Statorflussamplitude zu erkennen. Dabei fällt auf, dass der Fehler bei Stillstand
am größten ist, doch auch bei der kritischsten Kombination aus Last und Parametervariation
unter 5% liegt. Bereits bei 5% der Nenndrehzahl beträgt der mittlere Fehler weniger als ein
Prozent. Der maximale Fehler reduziert sich bereits auf unter 3%. Mit steigernder Drehzahl
tendiert das Modell, aufgrund des integralen Zusammenhanges zur Statorspannung, zu
vollständiger Parameterunabhängigkeit. Dies entspricht dem bekannten Ansatz der DSC.
Die Auswertung des Fehlers der Rotorflussamplitude in den Abbildung 62(c) und 62(d) zeigt,
dass auch diese den größten Fehler bei Stillstand der Maschine aufweist. Er beträgt dort 6%.
Auch hier zeigt sich, dass der Fehler bei rotierender Maschine reduziert wird, jedoch gegen
einen stationären Wert ungleich null konvergiert. Bei der untersuchten Parametervariation
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wurde dabei ein maximaler Fehler von 3.5% in der Rotorflussamplitude bestimmt. Hier ist
vor allem zu beachten, dass die konzentrierte Streuinduktivität den größten Fehlereinfluss
aufweist. Die Hauptfeldinduktivität sowie der Rotorwiderstand verursachen bei Nenndreh-
zahl einen maximalen Fehler von unter einem Prozent.
Die Auswertung der Rotorflusswinkelabweichung zeigt, dass Fehler im Modell des Rotorwi-
derstandes sowie der Hauptfeldinduktivität kaum einen Einfluss haben. Der größte Fehler
tritt für diese beiden Parameter wieder im Stillstand auf. Im Gegensatz dazu ist der Fehler,
welcher durch die Streuinduktivität verursacht wird, fast konstant über alle untersuchten
Arbeitspunkte. Er beträgt im Mittel ca. 2◦. Das Maximum kann jedoch bis 8◦ betragen.
Aus dieser Analyse wird abgeleitet, dass es notwendig ist, mindestens die konzentrierte
Streuinduktivität nachzuführen. Dies wurde erfolgreich durch die Verwendung eines erwei-
terten Kalman-Filters entsprechend [137] realisiert. Dieser konvergiert aufgrund der hohen
Überabtastung sehr gut bei einer Diskretisierung zweiter Ordnung des kontinuierlichen
Modells. Da der dafür notwendige Berechnungsaufwand jedoch sehr hoch ist, wurde eine re-
duzierte Variante weiterverfolgt. Dabei wird ausschließlich die Streuinduktivität nachgeführt,
durch den Ansatz

di⃗ s

dt
=

1

Lσ
u⃗s. (5.46)

Durch eine Euler-Approximation, sowie der Annahme einer konstanten Zwischenkreis-
spannung während eines Abtastschrittes Ts, kann die Streuinduktivität aus den α- oder
β-Komponenten der Mess- und Steuerwerte entsprechend

Lσ,α = Ts
us,α

is,α(k)− is,α(k − 1)
(5.47)

Lσ,β = Ts
us,β

is,β(k)− is,β(k − 1)
, (5.48)

in jedem Zeitschritt, indem us ungleich null ist, bestimmt werden. Es ist zu beachten, dass
us die geschaltete Spannung darstellt. Um interne Dynamiken aufgrund der Parameternach-
führung zu verhindern, wird der Ansatz

Lσ = Lσ,0 +
1

Tfilters+ 1
(L∗
σ − Lσ,0) (5.49)

genutzt, mit der Zeitkonstante des Verzögerungsglieds erster Ordnung Tfilter , welche
deutlich größer als die Summenzeitkonstante des geregelten Systems ist. Betrachtet man
Abbildungen 62 unter Vernachlässigung der blauen Verläufe ist zu erkennen, dass der
größte Fehler mit unter 5% im Stillstand der Maschine auftritt. Mit steigernder Drehzahl der
Maschine konvergiert der Fehler gegen null.
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Abbildung 62: Untersuchung des Einflusses von Modellparameterfehlern beim Einsatz des
Luenberger-Beobachters entsprechend 5.5. Für den Drehzahlbereich nahe
null mit SVM entsprechend Abschnitt 5.3 (linke Spalte) und den Drehzahlbe-
reich mit aktivierten Optimierten Pulsmustern entsprechend Abschnitt 5.1
(rechte Spalte). Untersucht wurden Parametervariationen von 1/1.3 . . . 1.3
des unveränderten Wertes sowie die Lastzustände Leerlauf, Halblast und
Volllast des simulierten Teststandes entsprechend Abschnitt 1.2.
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5.7 Entwurf der übergeordneten Regelkreise

Wie bei der klassischen feldorientierten Regelung sollen durch zwei dem Statorflussregelkreis
überlagerte PI-Regler der Rotorfluss sowie die Maschinendrehzahl geregelt werden. Da der
innere Regelkreis durch das Anpassen der Schaltflanken einer vom Pulsmuster abhängigen
Dead-Beat-Regelung entspricht, muss eine entsprechende Approximation der Zeitkonstante
dieses Regelkreises gefunden werden. Für die trägerbasierte Modulation kann immer an-
genommen werden, dass während einer Periode des Trägersignals mindestens einmal die
α- und einmal die β-Komponente der Spannung geschaltet wird. Betrachtet man die in Ab-
bildung 29 dargestellte 3L-Leiter-Mittelpunkt-Spannung des dort dargestellten optimierten
Pulsmusters fällt auf, dass aus dieser keine Aussage über das Auftreten der Schaltflanken
zu finden ist. In der Leiter-Sternpunktspannung dieses Pulsmusters in Abbildung 30 wird
jedoch deutlich, dass die Schaltvorgänge dort fast äquidistant wirkten. Die Untersuchung
weiterer Pulsmuster bestätigt diese Beobachtung, so dass als Grundlage die Annahme gilt,
dass aus der maximal zulässigen Schaltfrequenz die Zeit

τψ =
2

fs,max
. (5.50)

abgeleitet werden kann. In dieser Zeit ist mindestens eine Flanke auf der α- und eine auf
der β-Achse der Spannung vorhanden. Dies entspricht aufgrund der Dead-Beat-Regelung
auch der Zeitkonstante des inneren Regelkreises.
Mit dieser Zeitkonstante wird der innere Regelkreis nun durch ein Verzögerungsglied erster
Ordnung entsprechend

Gψ =
1

1 + τψs
(5.51)

approximiert. Diese Zeitkonstante kann auch genutzt werden, um den maximalen Stellein-
griff des inneren Regelkreises zu berechnen

|∆ψ⃗s| ≤ ∆ψs,max = τψ

(︃
4

π
Udc − |u⃗s|

)︃
. (5.52)

Wird diese Ungleichung verletzt, erfolgt ein Clamping aller in der Regelung übergeord-
neten Integratoren. Das Clamping wird auch bei Erreichen der maximalen Amplitude der
vorgesteuerten Spannung von

|u⃗sn,ff | >
4

π
Udc (5.53)
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eingeleitet. Wie bereits in [130] veröffentlicht, lassen sich die Regler nun entsprechend der
nächsten beiden Abschnitte auslegen.

5.7.1 Entwurf des Rotorflussreglers

Mit der vereinfachten Übertragungsfunktion des Statorflussregelkreises und dem bereits aus
(4.52) bekannten Zusammenhang zwischen Rotorflussamplitude ψrr,d und der d-Komponente
des Statorflusses ψrs,d, welcher in rotorflussfesten Koordinaten gilt, kann die Übertragungs-
funktion wie folgt aufgestellt werden [130]

Gψr =
ψrr,d

ψrs,d
=

1

τψs+ 1
·

ks

τrs+ 1
(5.54)

τr = σ
Lr

R
′
r

(5.55)

ks =
Lm

Ls
. (5.56)

Es ist zu beachten, dass aufgrund der hohen Überabtastung ein am kontinuierlichen System
ausgelegter Regler auch im Diskreten das gleiche Verhalten aufweist. Um das System zu
regeln, wird ein PI-Regler der Form

Gc,ψr = kp,ψr + kß,ψr
1

s
(5.57)

eingesetzt. Mit dem Ansatz des Dämpfungsoptimums [139], welches für das vorliegende
System dritten gerades ein optimales Nennerpolynom der Form

8 · τ3syss3 + 8 · τ2syss2 + 4 · τsyss+ 1. (5.58)

fordert, kann der Proportionalanteil des Regler zu

kp,ψr =
−τψ + τr − 4ki,ψrksτψτr

ksτψ + ksτr
(5.59)

und der Integralteil zu

ki,ψr =

(︁
τψ + τr

)︁3
8 · ks · τ2ψ · τ2r

(5.60)
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bestimmt werden. Zur Kompensation der Dynamik des Zählerpolynoms wird ein Vorfilter
entsprechend

Fψr =
1

kp,ψr
ki,ψr

s+ 1
(5.61)

eingesetzt.

5.7.2 Entwurf des Drehzahlreglers

Für den Entwurf des Drehzahlregelkreises wird der gleiche Ansatz wie im letzten Ab-
schnitt gewählt. Mit dem Zusammenhang zwischen elektrischem Moment Mel und der
q-Komponente des Statorflusses ψrs,q entsprechend (4.53) und dem integralen Zusammen-
hang zwischen Moment und Drehzahl über das Trägheitsmoment J , kann die Strecke wie
folgt notiert werden [130]

Gω =
1

τψs+ 1
·
1

J
·
3

2
zp

kr

σLs
ψrr,d ·

1

s
(5.62)

kr =
Lm

Lr
. (5.63)

Mit dem Regelansatz

Gc,ψr = kp,ω + ki,ω
1

s
(5.64)

und dem optimalen Polynom (5.58) des Dämpfungsoptimums können die Verstärkungen
des Drehzahlreglers zu

ki,ω =
J

8 · 3/2 · zp · kr/(σ · Ls) · ∗ψrr,d · τ2ψ
(5.65)

kp,ω =
4τψJ

8 · 3/2 · zp · kr/(σ · Ls) · ∗ψrr,d · τ2ψ
. (5.66)

bestimmt werden. Dabei stellt ∗ψrr,d den Referenzwert des Rotorflussreglers dar. Auch
hier ist ein Vorfilter, zur Kompensation der gewünschten Dynamik des Zählerpolynoms,
notwendig

Fω =
1

kp,ω
ki,ω

s+ 1
. (5.67)
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5.7.3 Begrenzung des Statorstromes

Zur Realisierung einer Statorstrombegrenzung der Maschine wird die dieser Begrenzung
entsprechende dynamische obere Statorflussgrenze ψ⃗

r
s,max

(︂
ψ⃗
r
r, i⃗

r
s,max

)︂
sowie die untere

Statorflussgrenze ψ⃗s,max
(︂
ψ⃗r, i⃗s,min

)︂
genutzt. Diese lassen sich durch die Verwendung

von (4.3) berechnen

∗ψ⃗
r
s,max = σLs · i⃗

r
s,max +

Lm

Lr
· ψ⃗rr (5.68)

∗ψ⃗
r
s,min = −σLs · i⃗

r
s,max +

Lm

Lr
· ψ⃗rr. (5.69)

Da jedoch der Betrag des Stromvektors mit Is,max zu begrenzen ist, wird als Ansatz gewählt,
dass die Magnetisierung der Maschine Priorität vor der momentenbildenden Komponente
hat. Es ergeben sich die maximale d-Komponente und die maximale q-Komponente des
Statorstromes, welche in (5.68) und (5.69) zu verwenden sind, zu

i⃗
r
s,d,max = Is,max (5.70)

i⃗
r
s,q,max =

√︄
I2s,max −

(︃
1

σLs
· ∗ψs,d −

1

σLsLr
· ψr,d

)︃2

. (5.71)

Diese Werte werden im Beobachter in Abbildung 59 mit berechnet und als dynamische
Grenzen angewendet. Das notwendige Anti-Windup der übergeordneten Regler ist nicht
explizit dargestellt, wurde aber durch ein Clamping der Integratoren beim Erreichen der
Stellgrößenbegrenzung beachtet.

5.7.4 Simulative und experimentelle Ergebnisse des geschlossenen Regelkreises.

Um die Funktionsweise der Strombegrenzung sowie die Auslegung der äußeren Regelkreise
zu demonstrieren, wurde im ersten Schritt eine Simulation durchgeführt. In dem Testszenario
für die Simulation wird die Maschine magnetisiert, bis der Referenzwert der Rotorflussampli-
tude erreicht ist. Im Anschluss wird die Maschine in der Strombegrenzung auf Nenndrehzahl
beschleunigt. Die Ergebnisse sind in Abbildung 64 dargestellt. Die maximale Schaltfrequenz
beträgt während des Versuches fs = 500Hz, dies entspricht einer Halbleiterschaltfrequenz
von 250Hz. In Abbildung 64(a) ist die Rotorflussamplitude dargestellt. Zum Zeitpunkt t = 0

wird ein Referenzwertsprung auf 0,788Vs vorgegeben. Dieser wird vorgefiltert (braunes
Signal) und auf den Regler gegeben. Der simulierte geregelte Rotorflussverlauf ist in blau
dargestellt. Man erkennt, dass das Überschwingen des Rotorflusses nur sehr gering ausfällt.
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Dies ist auf die konservative Bestimmung der Ersatzzeitkonstante des Statorflussregelkreises
(5.50) zurückzuführen. Aufgrund der starken Verkopplungen der d- und q-Komponenten
wird eine schnellere Regelung jedoch nicht empfohlen.
In Abbildung 64(b) ist die mechanische Winkelgeschwindigkeit der simulierten Asynchron-

maschine aufgetragen. Hier wird zum Zeitpunkt t = 150ms ein Sprung auf die Nenndrehzahl
vorgegeben. Man erkennt, dass die Maschine mit maximal zulässigem Strom 64(c) und
Nennmoment 64(d) beschleunigt. Wie erwartet sind keine Auswirkungen des Wechsels auf
optimierte Pulsmuster bzw. durch die Wechsel der optimierten Pulsmuster zu erkennen. Auch
hier liegt das Überschwingen unter den idealen 8%, welche entsprechend der Auslegung mit
Hilfe des Dämpfungsoptimums in Abschnitt 5.7.2, zu erwarten sind. Betrachtet man den
Strom während der vorgegebenen Sprünge erkennt man, dass auch hier keine Stromspritzen
während des Beschleunigens vorhanden sind. Es ist daher zu erkennen, dass der vorgestellte
Modulator die klassische kaskadierte Regelung ermöglicht. Betrachtet man das elektrische
Moment in Abbildung 64(d) ist zu erkennen, dass es während des Magnetisierens durch die
bereits erwähnte Verkopplung zu kleinen Momentenvariationen kommt. Diese sind jedoch
so gering, dass sie keine sichtbaren Auswirkungen auf die Drehzahl haben. Während der
Beschleunigung ist das mittlere Moment annähernd konstant. Aus den wechselnden Harmo-
nischen des elektrischen Momentes kann jedoch auf den häufigen Wechsel der Pulsmuster
rückgeschlossen werden.
Da viele Anwendungen nur momentengeführt betrieben werden, soll die entwickelten Rege-
lung auch für diesen Anwendungsfall untersucht werden. Dafür wird der Drehzahlregler
in Abbildung 63 durch eine einfache Drehmomentvorgabe ersetzt. Aus dem geforderten
Moment ∗Mel kann entsprechend Gleichung 4.53 direkt der Sollwert der q-Komponente
des Statorflusses ψrs,q berechnet werden. Um die hohe Dynamik des vorgestellten Konzeptes
zu demonstrieren, wird wie im vorherigen Beispiel der Aufbau entsprechend Tabelle 1
mit fs = 500Hz genutzt. Die Maschine wird dabei mit einer konstanten mechanischen
Drehzahl von 25 Hz betrieben. Der Momentensollwert ändert sich zeitlich entsprechend der
Gleichungen

ft = 200
Hz
s

· t

φt = 2π

∫︂
ft dt

∗Mel = 15Nm sin(φt).

Die Ergebnisse sind in Abbildung 65 dargestellt. In Abbildung 65(a) ist zu erkennen, dass
das elektrische Moment dem Sollwertes sehr gut folgen kann, was aufgrund der Dead-Beat-
Dynamik des inneren Regelkreises zu erwarten ist. In Abbildung 65(c) ist zu erkennen, dass
die Amplitude des Rotorflusses wie erwartet konstant gehalten wird. In Abbildung 65(b)
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Abbildung 64: Simulation der geregelten Asynchronmaschine (siehe Abschnitt 1). Zum
Zeitpunkt t = 0 wird ein Sprung auf die Rotorflussamplitude gegeben, welche
mit maximal zulässigem Strom eingeregelt wird. Zum Zeitpunkt t = 150ms
wird ein Sprung der Drehzahl auf 150 rad/s vorgegeben.
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Abbildung 65: Simulation der momentengeregelten Asynchronmaschine (siehe Abschnitt 1).
Die Maschine wird dabei mit einer konstanten mechanischen Drehzahl von
25 Hz betrieben. Es ist zu erkennen, dass die Regelung trotz der mittleren
Schaltfrequenz von 500 Hz dem Sollwert folgen kann. Der Sollwert ändert
sich dabei Sinusförmig. Die Frequenz des Sinus erhöht sich von 0 Hz auf
50 Hz in 0.25 s.
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sind die Stromverläufe dargestellt. Der harmonische Anteil des Stromes und der vom Regler
erzeugte Grundschwingungsanteil können hier visuell nicht mehr unterschieden werden.
Aufgrund des Rotorflusses und des elektrischen Momentes kann jedoch auf deren Richtigkeit
geschlossen werden.
Um die Regelung auch experimentell zu verifizieren, wurden verschiedene Versuche durch-
geführt. Diese sollen im Folgenden kurz vorgestellt werden. Als erstes wird ein Geschwindig-
keitssprung untersucht, da dieser die Dynamik des geregelten Systems am besten abbildet.
Dieser erfolgt von 5 rad/s auf 100 rad/s. Im Bereich von 0 bis 5 rad/s sind die Parameter
des Geschwindigkeitsreglers deutlich langsamer eingestellt. In diesem Bereich dominiert die
Zeitkonstante der Geschwindigkeitsmessung, da diese aus einem Inkrementalgeber abgelei-
tet ist. Da der Fokus jedoch auf einer mit der Simulation vergleichbaren Dynamik besteht,
wird der Sprung bei 5 rad/s gestartet. Es ist zudem zu beachten, dass an der experimentellen
Anlage nur eine Zwischenkreisspannung von 175V zur Verfügung steht. Dies hat zur Folge,
dass die Maschine nur bis zu einer Geschwindigkeit von 100 rad/s ohne Feldschwächung be-
trieben werden kann. Die maximale Schaltfrequenz beträgt auch während des Experiments
fs = 500Hz.
Der beschriebene Versuch wurde in Abbildung 66 dargestellt. In Abbildung 66(a) ist der
Drehzahlverlauf dargestellt. Aufgrund des sehr schnellen Anregelns des Momentes (vgl.
Abbildung 64(d)) ist die Sprungantwort des mechanischen Systems gut erkennbar. Dabei ist
vor allem die geringe Torsionssteifigkeit der zwischen Lastmaschine und Antriebsmaschine
verwendeten Kupplung dominant. Es ergibt sich eine Momentenschwingung, welche durch
das Trägheitsmoment der Lastmaschine und durch die Federsteifigkeit der Kupplung defi-
niert wird. Diese ist am Anfang der Beschleunigungsphase deutlich angeregt, wird von der
Regelung aber schnell ausgeregelt. Das Überschwingen der Drehzahl fällt wie schon in der
Simulation sehr gering aus. Betrachtet man den dazugehörigen Statorstrom in Abbildung
66(b) ist zu erkennen, dass dieser wie schon bei der Simulation in unter drei Schaltvorgän-
gen seinen Referenzwert erreicht. Dies korrespondiert mit dem Anregeln des maximalen
elektrischen Momentes der Maschine. Des Weiteren fällt auf, dass während des gesamten
Hochlaufes die Strombegrenzung |i⃗s| < 8A eingehalten wird.
Da unter Verwendung der vorgestellten Regelung ein sehr ruhiger Lauf der Maschine zu

erwarten ist, wurde dieser in Abbildung 67 untersucht. Dabei ist an Abbildung 67(a) der ge-
messene Drehzahlverlauf zu erkennen. Dieser hat eine maximale Welligkeit von ±0,1 rad/s.
Die zu diesem Drehzahlverlauf passende Stromtrajektorie ist in Abbildung 67(b) zu sehen.
Dabei fällt auf, dass nur sehr geringe Eingriffe in das Pulsmuster erfolgten, da die Stromtra-
jektorie wiederholbar abgefahren wird.
Im nächsten Experiment wurde ein Momentensprung durch die Lastmaschine vorgegeben.
Es ist hier zu beachten, dass der 2L-VSC der Lastmaschine bei den vorherigen Tests aus-
geschaltet war. Nach dem Aktivieren der Momentenregelung durch den rückspeisefähigen
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Abbildung 66: Experimentelle Ergebnisse eines Geschwindigkeitsprungs von 5 rad/s auf
100 rad/s am Versuchsstand entsprechend Tabelle 1.

Antrieb Siemens Sinamics G120 mit PM250 erhöht sich die Welligkeit der Geschwindigkeit
signifikant. Da diese mit ausgeschalteten Last-Umrichter nicht vorhanden war, ist diese
vollständig auf den Lastumrichter zurückzuführen. Mit diesen Grundlagen können nun
die Drehzahl und Stromverläufe in Abbildung 68 betrachtet werden. Im Drehzahlprofil in
68(a) ist dabei bereits vor dem Sprung t < 0 die angesprochene Geschwindigkeitswelligkeit
zu sehen. Nach dem Sprung zum Zeitpunkt t > 0 bricht die Geschwindigkeit um 7% ein.
Nach ca. 50 ms hat der Geschwindigkeitsregler diesen Sprung ausgeregelt. Im Strom in
Abbildung 68(b) ist zu erkennen, dass die Maschine nach den angesprochenen 50 ms auch
den stationären Zustand in der Ausgabe der Pulsmuster erreicht. Das bedeutet, dass keine
weitere Pulsmustermodifikation notwendig war.

Das nächste Experiment, welches in Abbildung 69 dargestellt ist, soll nochmals die ho-
he Dynamik des Systems trotz der geringen Schaltfrequenz fs < 500 und der für den
stationären Fall vorausberechneten optimierten Pulsmuster verdeutlichen. Dafür wurden
Drehzahlsprünge auf die Maschine gegeben. Trotz der starken Reduktion der Datenpunkte
in Abbildung 69 ist zu erkennen, dass die Drehzahl hoch dynamisch, unter Einhaltung der
Strombegrenzung, angeregelt wird. Nach Erreichen des Sollwertes liegt die Welligkeit der
Geschwindigkeit wieder unter 0,1 rad/s. Dies ist Aufgrund der Auflösung nicht zu erkennen.
Diese Ergebnisse bestätigen die These, dass hochdynamische Regelungen unter Nutzung
optimierter Pulsmuster mit dem vorgestellten Algorithmus implementiert werden können.
Als letztes Experiment, dargestellt in Abbildung 70, wurde ein Reversiervorgang gewählt,
da dieser den gesamten Drehzahlbereich abdeckt. Auch hier ist zu erkennen, dass sich die
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Abbildung 67: Experiment zur Bestimmung der Geschwindigkeitswelligkeit der Maschine

Drehzahl in den Bereichen des Reversierens linear ändert und daher ein konstantes Moment
vorliegt. Des Weiteren sind weder in den Strömen noch in der Drehzahl Unstetigkeiten
aufgrund von dynamischen Modulationsfehlern zu erkennen.
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Abbildung 68: Experimentelle Untersuchung des Ausregelns eines Lastsprunges
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Abbildung 69: Experimentelle Messergebnisse der geregelten Maschine bei häufigen Dreh-
zahlwechseln.
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Abbildung 70: Experimentelle Messergebnisse beim Reversieren der Maschine von 100 rad/s
auf −100 rad/s.
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6 Zwischenkreissymmetrierung des 3L-NPC-VSC bei
OPP-Modulation

Die Zwischenkreissymmetrierung des 3L-NPC-VSC entsprechend Abbildung 1 ist eine der
Topologie inhärente Zwangsbedingung, welche erfüllt werden muss, um den Umrichter
sicher betreiben zu können. Ziel ist es, die Spannung des oberen Kondensators U+

dc und
die Spannung des unteren Kondensators U−

dc möglichst gleich zu halten. Wie in Abbil-
dung 1 ersichtlich, wäre dies nur möglich, wenn die Bedingung inp = 0 erfüllt ist. Dies
würde jedoch einer 2L-Modulation entsprechen. Aus diesem Grund ist es notwendig die
Zwischenkreisspannungsunsymmetrie

∆Udc = U+
dc − U+

dc (6.1)

unter Beachtung der wichtigen primären Ziele der Modulation (z.B. geringe Verzerrungen,
bzw. WTHD und THD bei definierten Schaltverlusten) innerhalb zulässiger Grenzen zu
halten. In jedem Fall muss jedoch der Mittelwert von U+

dc dem von U−
dc entsprechen. Das

Zeitfenster der Mittelung entspricht dabei maximal der Dauer der Grundschwingung der
ausgegebenen Spannung.

6.1 Der Neutralpunktstrom

Um den Stand der Technik besser einordnen zu können, soll im ersten Schritt der Neutral-
punktstrom inp entsprechend des Schaltbildes 1 untersucht werden. Er lässt sich durch den
Knotenpunkt als

inp(x) = (1− |Sa(x)|) · ia(x) + (1− |Sb(x)|) · ib(x) + (1− |Sc(x)|) · ic(x) (6.2)

beschreiben. Um die Notation der folgenden Betrachtungen zu vereinfachen, werden statt
der Phasenbezeichnung a,b,c die Indizes 1,2,3 verwendet. Der Neutralpunktstrom lautet
damit

inp(x) = (1− |S1(x)|) · i1(x) + (1− |S2(x)|) · i2(x) + (1− |S3(x)|) · i3(x). (6.3)

Dabei wird x = ωst zur verkürzten Schreibweise genutzt. Die Funktionen S1(x), S2(x),S3(x)

stellen die Schaltfunktionen der drei Phasen des Umrichters dar. Sie können, wie bereits
bekannt, die Werte -1,0,1 annehmen. Es ist offensichtlich, dass es sich bei der Funktion des
Neutralpunktstromes aufgrund der Beträge um eine nichtlineare Funktion mit sechs Berei-
chen handelt. Für die Untersuchung im Zeitbereich sei dabei auf Akagi [140] verwiesen. In
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dieser Arbeit soll eine Untersuchung im Frequenzbereich erfolgen, da dies neue Erkenntnisse
ermöglicht. Im ersten Schritt wird von einem gemittelten Modell ausgegangen, welches nur
den Grundschwingungsanteil m(x) der geschalteten Funktion S(x) betrachtet

inp(x) = (1− |m1(x)|) · i1(x) + (1− |m2(x)|) · i2(x) + (1− |m3(x)|) · i3(x). (6.4)

Unter der Annahme eines isolierten Sternpunktes

0 = i1(x) + i2(x) + i3(x) (6.5)

kann diese Gleichung vereinfacht werden zu

inp(x) = − |m1(x)| · i1(x)− |m2(x)| · i2(x)− |m3(x)| · i3(x). (6.6)

Im ersten Schritt der Analyse wird eine sinusförmige Ausgangsspannung und daher eine
sinusförmige Modulationsfunktion angenommen

mη(x) = m sin

(︃
x+

2

3
π(1− η)

)︃
∈ R. (6.7)

η entspricht dabei der jeweils betrachten Phase, mit η = 1, 2, 3. Auch für die Ströme durch
die Last werden nur die Grundschwingungen entsprechend

iη(x) = î · sin
(︃
x+

2

3
π(1− η) + φi

)︃
= îs · sin

(︃
x+

2

3
π(1− η)

)︃
+ îc · cos

(︃
x+

2

3
π(1− η)

)︃
(6.8)

angenommen. Mit diesen Grundlagen kann nun die Fourierreihe (siehe Abschnitt 1.3.1)

F (|m1(x)|) = m

(︄
2

π
−

∞∑︂
k=2

ak,|m| cos(kx)

)︄
;
k

2
∈ N (6.9)

ak,|m| =
4

π

1

k2 − 1
. (6.10)

gebildet werden. Es zeigt sich, dass der Betrag der sinusförmigen Modulationsfunktion
ausschließlich gerade Kosinuskomponenten k = 2n; n ∈ N enthält. Für die Phasen 2
und 3 ist diese Aussage natürlich auch zutreffend, mit den phasenverschobenen Referen-
zen (x + 2

3
π(1 − η)). Mit den in (6.8) gegeben Strömen kann nun die Fourierreihe des
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Neutralpunktstromes wie folgt geschrieben werden

x
′
= x+

2

3
π(1− η) (6.11)

inp = −
3∑︂
η=1

∞∑︂
k=2

ak,|m| cos
(︂
kx

′)︂
· î cos(x

′
− π/2 + φi);

k

2
∈ N (6.12)

inp = −
î

2

3∑︂
η=1

∞∑︂
k=2

ak,|m|

(︂
cos
(︂
(k − 1)x

′
− π/2 + φi

)︂
+ cos

(︂
(k + 1)x

′
+ π/2− φi

)︂)︂
.

(6.13)

Betrachtet man Gleichung (6.13), erkennt man, dass für (k − 1) ̸= 3n, n ∈ N

3∑︂
η=1

cos
(︂
(k − 1)x

′
− π/2 + φi

)︂
= 0 (6.14)

und für (k + 1) ̸= 3n, n ∈ N

3∑︂
η=1

cos
(︂
(k + 1)x

′
+ π/2− φi

)︂
= 0 (6.15)

gilt. Nur wenn (k − 1) = 3n oder (k + 1) = 3n, n ∈ N bilden die dazugehörigen Kosinu-
sterme kein Nullsystem. Der Neutralpunktstrom enthält daher nur die Harmonischen der
Ordnungszahl

H = 3 (k − 1) ;
k

2
∈ N. (6.16)

Mit φi = 0 ergeben sich die Amplituden zu

As(k) =
3

2
îs
(︁
ak−1,|m| − ak+1,|m|

)︁
;

k

2
∈ N (6.17)

und mit φi = π/2 zu

Ac(k) =
3

2
îc
(︁
ak−1,|m| + ak+1,|m|

)︁
;

k

2
∈ N. (6.18)

Ein beispielhaftes Spektrum ist in Abbildung 71 zu sehen. Dort wurden für îc = 0, îs =

1A und m = 1 die Amplituden der Harmonischen semilogarithmisch aufgetragen. Es ist
offensichtlich, dass die dritte Harmonische dominant ist. Dabei ist zu beachten, dass hier
ausschließlich die Grundschwingungskomponenten betrachtet wurden.
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Abbildung 71: Amplitudenspektrum des Neutralpunktstroms mit einem Laststrom îs = 1A,
îc = 0A (6.8) und m = 1 sinusförmigen Strömen und Spannungen

6.2 Minimierung der Neutralpunktstromwelligkeit

In der Literatur gibt es verschiedene Ansätze, die Welligkeit des Neutralpunktstromes zu
minimieren. Einer der ersten wurde von Akagi [140] präsentiert. Dabei wird eine Gleicht-
aktkomponente berechnet, welche den Neutralpunktstrom, in den Grenzen des maximalen
Modulationsgrades, minimieren soll. Dieser Ansatz ist auch in deutlich späteren Arbeiten zu
finden [141, 142]. Andere Ansätze wählen die Periodendauer des Trägersignals als Zeitbasis,
in der der Mittelwert des Neutralpunktstromes null sein soll. Für die SVM wurde das Verfah-
ren in [143, 144] veröffentlicht, das äquivalente Verfahren für einen Sinus-Dreieckvergleich
in [145, 146]. Leider können die Ansätze dieser Verfahren nicht mit den vorausberechneten
Pulsmustern verwendet werden.
Ein einfacher Ansatz für optimierte Pulsmuster wäre es, den Neutralpunktstrom entspre-
chend (6.13) mit in die Kostenfunktion aufzunehmen. Jedoch zeigt sich dabei, dass in
diesem Fall die Konvergenz der Löser sehr stark abnimmt. Aus diesem Grund wurde ein
Ansatz aus den in Abschnitt 6.1 gewonnenen Erkenntnissen entwickelt.
Wie in Abbildung 71 verdeutlicht, ist die dritte Harmonische der dominante Anteil des
Neutralpunktstromes. Daher wird eine einfache Nebenbedingung gesucht, um diese zu
minimieren. Es wird angenommen, dass eine Minimierung nur bei reinem Wirkstrom er-
forderlich ist. Der Blindstromanteil wird vorerst nicht betrachtet. Aus (6.17) ist ersichtlich,
dass die dritten Harmonische durch die Differenz der Amplituden der zweiten und vierten
Harmonischen von |mη(x)| definiert wird. Mit diesem Wissen wird die Modulationsfunktion
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um einen Gleichtaktanteil entsprechend

mη,ex(x) = m sin

(︃
x+

2

3
π(1− η)

)︃
+m III sin

(︃
3

(︃
x+

2

3
π(1− η)

)︃)︃
; ms,3 ∈ R

(6.19)

erweitert. Es wird davon ausgegangen, dass die Nullstellen von mη,ex(x) denen von mη(x)
entsprechen und m III < m. Damit lässt sich die Fourierreihe von |mη,ex(x)| zu

F (|mη,ex|) =
2

π
m+

2

3π
m III −

4

π

∞∑︂
k=2

(︃
m

k2 − 1
+

3m III

k2 − 9

)︃
cos(kx);

k

2
∈ N (6.20)

erweitern. Durch die Amplitude der eingeführten dritten Harmonischen in mη,ex(x) und
den Amplituden der zweiten a2,(|mη,ex| und vierten Harmonischen a4,(|mη,ex| in |mη,ex|

a2,|mη,ex| =
4

π

(︃
3

5
m III −

1

3
m

)︃
(6.21)

a4,|mη,ex| =
4

π

(︃
−

1

15
m−

3

7
m III

)︃
(6.22)

kann nun die Amplitude der dritte Harmonischen im NeutralpunktstromAs(3) entsprechend
(6.17) zu null gesetzt werden. Dies ist für die Lösung

m III =
7

27
m (6.23)

gegeben. In Abbildung 72 wurden für das bereits zuvor verwendete Beispiel die Amplituden
der Harmonischen des Neutralpunktstromes semilogarithmisch aufgetragen (Gleichung
(6.8) mit îc = 0, îs = 1A und m = 1). Dabei wurde einmal die Modulationsfunktion
entsprechend (6.7) und einmal die erweitere Modulationsfunktion (6.19) mit m III = 7/27m

verwendet (rot). Es ist zu erkennen, dass wie erwartet die dritte Harmonische auf null
reduziert ist. Die übrigen Harmonischen sind leicht erhöht. Die Summe der Harmonischen
(summiert bis k = 500) ist jedoch im Verhältnis zur Summer der Harmonischen ohne m III

Λs =

∑︁500
k=3 |As(k,mη,ex)|∑︁500
k=3 |As(k,mη)|

(6.24)

auf Λs = 5.6% reduziert. Die Zwischenkreisspannungswelligkeiten des oberen und unteren
Kondensators sind daher drastisch reduziert. Diese gewonnene Gleichheitsnebenbedin-
gung lässt sich, wie in Kapitel 3.1 gezeigt, sehr einfach in die Berechnung der optimierten
Pulsmuster mit aufnehmen. Jedoch hat sie auch Gültigkeit für klassische trägerbasierte Mo-
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Abbildung 72: Amplitudenspektrum des Neutralpunktstroms mit îs = 1A, îc = 0A, m = 1
mit und ohne Injektion der Dritten Harmonischen mit m III = 7/27m

dulationsarten. Es ist zu beachten, dass die dritte Harmonische auch bei rein reaktivem Strom
îs = 0, îc = 1A zu einer Reduktion des harmonischen Inhalts des Neutralpunktstromes

Λc =

∑︁500
k=3 |Ac(k,mη,ex)|∑︁500
k=3 |Ac(k,mη)|

(6.25)

auf Λc = 88% führt. Um die erreichbare Reduktion bei der Welligkeit der Spannung zu
demonstrieren, wurden zwei Arbeitspunkte des Versuchsaufbaus entsprechend Abschnitt
1.2 simuliert. Die Ergebnisse sind in Abbildung 73 dargestellt. In beiden Fällen wird die
Maschine dabei mit Nennmoment beaufschlagt. Im ersten Fall ist eine geringe mechanische
Drehzahl von ωm = 60 rad/s simuliert, bei der der Modulator ein trägerbasiertes Verfahren
nutzt. Hier ist eine Reduktion der maximalen Spannung von 385V auf 354V zu erreichen.
Die mittlere Zwischenkreisspannung betrug während des Versuches 336V je Kondensator.
Dies entspricht einer Reduktion der Welligkeit um 63%. Im Fall der optimierten Pulsmuster
bei hoher Drehzahl kann eine Reduktion um 41% durch die Zwangsbedingungm III = 7/27m,
welche bei OPP b3 = 7/27 b1 entspricht, erreicht werden.

6.3 Aktive Symmetrierung

Bei der aktiven Symmetrierung soll ein vorhandener Fehler durch einen Eingriff kompensiert
werden. Die SVM nutzt dafür die redundanten Zeiger (siehe Abschnitt 2.2.2) des inneren
Hexagons um Schaltzustände zu wählen, welche den Fehler verringern [147, 148, 149, 150,
151]. Bei der CBM wird klassisch eine DC-Spannung den Modulationsgraden hinzugefügt.
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Abbildung 73: Vergleich der Welligkeit der Spannungen von U+
dc und U−

dc des Versuches
entsprechend Abschnitt 1.2 (Tabelle 1) mit und ohne Verwendung der vor-
geschlagen dritten Harmonischen mit m III = 7/27m bei maximal belasteter
Maschine. Der Zwischenkreis wurde dabei über Edc/Pnenn = 8Ws/kVA
ausgelegt.

Da dies einen Ausgangspunkt der späteren Symmetrierung darstellt, werden die Grundlagen
dieser Methode hier kurz vorgestellt.
Aus (6.10) ist bereits bekannt, dass der Betrag der Modulationsfunktion |mη(x)| ausschließ-
lich gerade harmonische Kosinusterme enthält. Da die Ströme entsprechend (6.8) nur die
Grundschwingung k = 1 enthalten, sind diese orthogonal (siehe (1.1)) zu allen Komponen-
ten von |mη(x)|. Der Mittelwert des Neutralpunktstroms

īnp =
1

2π

∫︂ π

−π
inp(x) dx (6.26)

ist daher in diesem Betriebspunkt null. Hier setzt jedoch die sogenannte Second Harmonic
Current Injection an [152, 153]. Dabei werden zweite Harmonische in den Strom injiziert,
die mit den zweiten Harmonischen ak,|m| in |mη(x)| einen nicht orthogonalen Anteil
bilden. Ein bekannter Ansatz ist dabei die Modulation der Amplitude von î mit einer dritten
Harmonischen entsprechend

î = (î+ î III cos(3x)) · sin(x+ φi) = î sin(x+ φi) +
î III

2
(sin(4x)− sin(2x)) . (6.27)

Die gezeigte Modulation der Amplitude von ia sollte entsprechend (6.13) mit der dritten
Harmonischen zu einem Mittelwert führen. Es ist jedoch zu beachten, dass die zur Einprä-
gung dieser zweiten Harmonischen notwendigen Spannungen in mη(x) in den Arbeiten
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[152, 154, 153] nicht beachtet wurden. Zudem kann, wie zuvor gezeigt, die dritte Harmoni-
sche im Neutralpunktstrom entfernt werden, wodurch die Modulation von î keinen Einfluss
mehr hat.
Auch die Selbstsymmetrierung des 3L-NPC-VSC [155, 154] basiert auf zweiten Harmoni-
schen im Ausgangsstrom. Diese werden jedoch durch eine Unsymmetrie des Zwischenkreises
erzeugt. Diese Unsymmetrie erzeugt bei der Multiplikation der Zwischenkreisspannung und
der rein sinusförmigen Modulationsfunktion zweite Harmonische in der Ausgangsspannung,
ohne dass dafür der Modulationsgrad beeinflusst werden muss.
Im zweiten Schritt der Untersuchung wird der Modulationsfunktionmη eine DC-Komponente
mdc ∈ R hinzugefügt

mη,wdc(x) = m sin(x+ (1− η) ·
2

3
π) +mdc. (6.28)

Mit den Nullstellen r⃗x der Funktion (6.28)

r⃗x =
[︂
−π + sin(mdc

m
) − sin(mdc

m
) π + sin(mdc

m
)
]︂

(6.29)

für die erste Phase η = 1, können die Fourierkoeffizienten durch stückweise Integration
zu

a1,|mwdc| = 0 (6.30)

b1,|mwdc| =
2

π

⎛⎝mdc
√︄

1−
m2
dc

m2
+m arcsin(

mdc

m
)

⎞⎠ . (6.31)

bestimmt werden. Mit dem Wissen, dass

1

2π

∫︂ π

−π
a · sin(kx+ φ) · b · sin(kx+ φ)dx =

a b

2
(6.32)

ergibt sich für den mittleren Neutralpunktstrom

īnp = −
3îs

π

⎛⎝mdc
√︄

1−
m2
dc

m2
+m arcsin(

mdc

m
)

⎞⎠ , (6.33)

was mit der Lösung aus [156] übereinstimmt, welche dort im Zeitbereich berechnet wurde.
Unter der Annahme mdc ≪ m, vereinfacht sich b1,|mwdc| zu

b1,|mwdc| ≈
4

π
mdc. (6.34)
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Dies ermöglicht bei bekanntem Strom eine direkte Berechnung von mdc bei Vorgabe ei-
nes gewünschten mittleren Neutralpunktstromes und somit eine einfache Auslegung eines
Zwischenkreisreglers. Da ein DC-Anteil im Modulationsgrad jedoch ausschließlich eine
Sinuskomponente in der Grundschwingung von |mη(x)| erzeugt, kann nur Wirkstrom zur
Symmetrierung genutzt werden, wie bereits aus der Literatur bekannt [140, 156].
Für optimierte Pulsmuster wurden bisher zwei Methoden vorgestellt. Zum einen gibt es
den Ansatz, der bereits aus der SVM bekannt ist, statt des vorausberechneten Zeigers des
inneren Hexagons einen zu diesem äquivalenten Spannungszeiger zu nutzten, welcher zu
einer Symmetrierung führt [157]. Diese Methode hat jedoch den Nachteil, dass im Fall
der Symmetrierung immer mindestens zwei Phasen statt einer Schalten müssen. Da die
optimierten Pulsmuster jedoch niedrige Schaltfrequenzen ermöglichen sollen, wird diese
Methode hier nicht weiter betrachtet.
Die zweite Methode wurde von Pulikanti et. al. [158] präsentiert. Sie fügt in die Pulsmu-
ster konstante Spannungszeitflächen ein, indem die Schaltzeitpunkte dementsprechend
verschoben werden. Grundgedanke ist dabei, dass dies gemittelt dem Hinzufügen einer DC-
Komponente in der Spannung entspricht. Die selbe Methode ist auch für die SVM bekannt
[159, 160].
Da diese Methode dem Stand der Technik entspricht und zudem sehr gut in das vorgestellte
Regelungskonzept integriert werden kann, soll es hier weiter untersucht werden. Eine Visua-
lisierung der Modifikation ist in Abbildung 74 gezeigt. Dabei wurden alle Einschaltvorgänge
der oberen Halbschwingung um die Zeit d verzögert und alle Ausschaltvorgänge um d

vorgezogen. In der unteren Halbschwingung ist dieser Eingriff umgekehrt. Die Einschaltvor-
gänge werden um die Zeit d vorgezogen, die Ausschaltvorgänge um d verzögert. Da in der
oberen und unteren Halbschwingung so die gleiche Spannungszeitfläche hinzugefügt wurde,
einspricht dies bereits visuell dem Hinzufügen einer DC-Komponente. Bei der Nutzung der
Methode trat jedoch in der Simulation und im Experiment in einigen Arbeitspunkten ein
unerwartetes Verhalten auf. Diese Beobachtung wurde in Abbildung 75 dargestellt. Der ex-
perimentelle und simulative Aufbau entsprach dabei dem bekannten entsprechend Abschnitt
1.2 (siehe Abbildung 1, sowie Parametern entsprechend Tabelle 1. In beiden dargestellten
Fällen befand sich die Maschine im motorischen Betrieb mit îs > 0. Zudem wurde eine
Modifikation d > 0 in das Pulsmuster eingebracht. Laut 6.33 sollte dies einen positiven
Strom īnp erzeugen, welcher wie in Abbildung 1 zu erkennen ist, zu einem Anstieg der
Spannung des oberen Kondensator U+

dc und zu einem Sinken der Spannung des unteren
Kondensators U−

dc führen sollte. Dieser erwartete Fall ist beispielhaft in Abbildung 75(a)
dargestellt. Bei einigen Pulsmustern kam es jedoch zum inversen Verhalten, wie in Abbildung
75(b) gezeigt. In beiden Fällen wurde die Maschine im Leerlauf mit einem optimierten
Pulsmuster und ωs = 94.25rad/s gefahren. Da ein stabiler Betrieb so nicht zu gewährleisten
ist, werden im Folgenden die Wirkungen des in Abbildung 74 dargestellten Eingriffes mit d
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Abbildung 74: Darstellung des Eingriffes in das Pulsmuster zur aktiven Balancierung des
Zwischenkreises nach [158]

in das Pulsmuster untersucht.
Wie bereits aus Abschnitt 3.2.1 bekannt, setzt sich die Fourierreihe der genutzten vier-

telsymmetrischen Pulsmuster ausschließlich aus Sinuskomponenten mit ungeraden Ord-
nungszahlen zusammen. Berechnet man nun die Fourierreihe eines Pulsmusters F (S(α⃗,d)),
welches wie zuvor beschrieben mit d modifiziert wurde, ergeben sich die Koeffizienten der
Fourierreihe zu

a0,Sd = −
2N

π
· d (6.35)

ak,Sd =

⎧⎪⎨⎪⎩− sin(kd) 4
kπ

N∑︁
i=1

cos(kαi), wenn k
2
∈ N

0, sonst
(6.36)

bk,Sd =

⎧⎪⎨⎪⎩cos(kd) 4
kπ

N∑︁
i=1

cos(kαi) (si+1 − si) , wenn k−1
2

∈ N

0, sonst.
(6.37)

Wie schon bei der Berechnung von (3.28), der Fourierreihe der unmodifizierten Pulsmusters,
wird auch hier s1 = 0 angenommen. Vergleicht man (6.37) und (3.28), erkennt man, dass
durch die Modifikation der Term cos(kd) den Sinuskomponenten hinzugefügt wurde. Nimmt
man weiter an, dass d≪ 1, ist zu erkennen, dass die Grundschwingung von der Modifikation
d kaum beeinflusst wird cos(kd) ≈ 1.
Neben den bereits zuvor vorhandenen ungeraden Sinuskomponenten sind jetzt auch gerad-
zahlige Kosinus-Komponenten (6.37) sowie der erwartete DC-Anteil (6.35) in der Spannung
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densatoren des 3L-NPC-VSC bei Ver-
wendung des optimierten Pulsmusters
(N = 9, m = 0,82). Ab dem Zeit-
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(b) Simulation der Spannungen der Konden-
satoren des 3L-NPC-VSC bei Verwendung
des optimierten Pulsmusters (N = 9,
m = 0,76). Ab dem Zeitpunkt t > 0ms
wird das Pulsmuster mit d = 0,005 modi-
fiziert.

Abbildung 75: Auswirkungen des Symmetrierungseingriffes nach [158] bei angeschlossener
Asynchronmaschine im Leerlauf.

vorhanden. Berechnet man nun die Koeffizienten der Fourierreihe des Betrags der Schalt-
funktion F (|S(α⃗,d)|)

ak,|Sd| =

⎧⎪⎨⎪⎩cos(kd) 4
kπ

N∑︁
i=1

sin(kαi) (si+1 − si) , wenn k
2
∈ N

0, sonst
(6.38)

bk,|Sd| =

⎧⎪⎨⎪⎩− sin(kd) 4
kπ

N∑︁
i=1

sin(kαi), wenn k−1
2

∈ N

0, sonst
(6.39)

erkennt man, dass der DC-Anteil der Schaltfunktion sowie alle in dieser vorhandenen
geraden Kosinus-Koeffizienten einen Einfluss auf die ungeraden Sinuskomponenten dieser
haben. Daher entspricht auch die Grundschwingungsamplitude b1,|S| nicht der aus dem
gemittelten Modell (6.34) erwarteten

b1,|mwdc| ≈
4

π
mdc =

4

π
a0,Sd = −

8N

π2
· d. (6.40)

Um den Einfluss dieser zuvor nicht betrachteten geraden Harmonischen zu veranschaulichen,
wird das Verhältnis Λ zwischen der Grundschwingungskomponente des Betrags der Schalt-
funktion unter Beachtung des harmonischen Anteils (6.39) und der aus dem gemittelten
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Abbildung 76: Verhältnis zwischen der Grundschwingungskomponente des Betrags der
Schaltfunktion unter Beachtung des Harmonischen Anteils |S(x,d)| und der
aus dem gemittelten Modell erwarteten.

Modell erwarteten (6.40) gebildet

Λ =
b1,|Sd|

b1,|mwdc|
. (6.41)

In Abbildung 76 wurde Λ für die optimierten Pulsmuster mit N = 9 und m = 0,2 . . . 1.2

dargestellt. Es ist offensichtlich, dass die zweiten Harmonischen einen Einfluss auf die
Symmetrierung haben. Jedoch sind diese Einflüsse meist verstärkend. Nur im Bereich
m > 1.1 ist der Grundschwingungsanteil in |Sd| geringer als beim gemittelten Modell. Mit
der Betrachtung der Spannung mit harmonischem Anteil und nur der Grundschwingung des
Stromes ist das Verhalten aus Abbildung 75 nicht zu erklären. Im nächsten Schritt werden
die harmonischen Ströme betrachtet, die durch das mit d modifizierte Pulsmuster getrieben
werden. Da das beobachtete Verhalten bei Leerlauf auftrat, wird angenommen, dass die
Gegenspannung des Motors der Grundschwingung der Wechselrichterausgangsspannung
entspricht und nur harmonische Ströme vorhanden sind. Für diese harmonischen Ströme
wird eine komplexe Impedanz mit

Z(jωs) = j ωsLσ +R
′
r +Rs, (6.42)

angenommen. Diese besteht im vorliegenden Fall aus den Maschinenwiderständen und den
Streuinduktivitäten der Maschine. Dabei wird angenommen, dass für die Harmonischen der
Pulsmuster

ωsLσ ≫ R
′
r +Rs (6.43)
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Gültigkeit hat. Die Amplitude der Harmonischen der Ströme, welche durch die Harmonischen
der geschalteten Ausgangsspannungen getrieben werden, können daher in Abhängigkeit
von ωs = k ωs,1 als

i =
U

Z
=

U

Z Z∗Z
∗ = U

(︄
(R

′
r +Rs)

(R′
r +Rs)2 + (ωsLσ)2

− j
ωsLσ

(R′
r +Rs)2 + (ωsLσ)2

)︄
(6.44)

≈ U

(︄
(R

′
r +Rs)

(ωsLσ)2
− j

1

ωsLσ

)︄
= κr

U

ω2
s

− κi
U

ωs
(6.45)

geschrieben werden. Im Weiteren werden nur die auf κr bzw. κi normierten Harmonischen
der Ströme gekennzeichnet durch ∗, genutzt. Im ersten Schritt wird der induktive Anteil
der Last betrachtet. Da dieser dem Integral der geschalteten Spannung S(α⃗,d) entspricht,
können die Fourierkoeffizienten aus (6.36) und (6.37) abgeleitet werden. Es gilt für die im
Strom enthalten Kosinuskomponenten

a∗k,i =

⎧⎨⎩− 1
k
bk,Sd, wenn k+1

2
∈ N, k

3
/∈ N

0, sonst
(6.46)

und für die enthaltenen Sinuskomponenten

b∗k,i =

⎧⎨⎩ 1
k
ak,Sd, wenn k

2
∈ N, k

3
/∈ N

0, sonst.
. (6.47)

Dabei wird, wie in den Gleichungen ersichtlich, davon ausgegangen, dass keine dritten
Harmonischen im Strom vorhanden sind, da eine symmetrische Last sowie ein isolierter
Laststernpunkt angenommen werden. Der Mittelwert des Neutralpunktstromes, der sich
durch den induktiven Anteil der Last ergibt ist damit

ī∗np,i = −
3∑︂
η=1

∞∑︂
k=1

(︄
a∗k,i ak,|Sd|

2
+
b∗k,i bk,|Sd|

2

)︄
,
k

3
/∈ N

= −
3

2

∞∑︂
k=1

1

k

(︁
−bk,Sd ak,|Sd| + ak,Sd bk,|Sd|

)︁
. (6.48)

Da die Fourierkoeffizienten bk,Sd nur ungerade Harmonische enthalten und ak,|Sd| nur
gerade Harmonische, ist der Term bk,Sd ak,|Sd| immer null. Der gleiche Zusammenhang ist
auch für den Term ak,Sd bk,|Sd| gültig, da ak,Sd nur für gerade k ungleich null ist, bk,|Sd|
jedoch nur bei ungeraden. Daher ist der Mittelwert des Neutralpunktstromes ī∗np,i für den
induktiven Anteil immer null, auch bei Vorhandensein zweiter Harmonischer im Pulsmuster.
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Im nächsten Schritt wird der Einfluss des ohmschen Anteils der Last untersucht. Die nor-
mierten Fourierkoeffizienten des harmonischen Anteils des Laststromes, welcher durch das
modifizierte Pulsmuster getrieben wird, ergeben sich zu

b∗k,r =

⎧⎨⎩ 1
k2
bk,Sd, wenn k+1

2
∈ N, k

3
/∈ N

0, sonst
(6.49)

a∗k,r =

⎧⎨⎩ 1
k2
ak,Sd, wenn k

2
∈ N, k

3
/∈ N

0, sonst.
. (6.50)

Dabei ist die zuvor angesprochene Reduktion der Amplitude aufgrund des induktiven Anteils
mit 1/k2 beachtet. Für den Mittelwert des Neutralpunktstromes ergibt sich damit

ī∗np,r = −
3∑︂
η=1

∞∑︂
k=1

(︄
a∗k,r ak,|Sd|

2
+
b∗k,r bk,|Sd|

2

)︄

ī∗np,r = −
3

2

∞∑︂
k=1

1

k2

(︁
ak,Sd ak,|Sd| + bk,Sd bk,|Sd|

)︁
. (6.51)

Untersucht man die einzelnen Terme der Reihe (6.51) zeigt sich, dass die geraden Kosinus-
Terme ak,Sd der Schaltfunktion, welche durch die Modifikation mit d entstehen und auf-
grund des Realteils der Last im Strom vorhanden sind, mit den geraden Kosinus-Termen des
Betrags der modifizierten Schaltfunktion ak,|Sd| interagieren. Da wie zuvor in (6.20) gezeigt
die Amplituden von ak,|Sd| durch die Amplituden der sinusförmigen Harmonischen bk,Sd
definiert werden und die dreifachen Harmonischen (Gleichtakt) bei optimierten Pulsmustern
sehr hohe Amplituden aufweisen, hat dieser Term einen deutlichen Einfluss auf die Symme-
trierung. Untersucht man den Term bk,Sd bk,|Sd| unter der Voraussetzung eines isolierten
Sternpunktes der Last, d.h. k

3
/∈ N, ist zu erkennen, dass nur die ungeraden nicht dreifachen

Harmonischen der Pulsmuster einen Strom treiben. Da die Aufgabe der WTHD-Optimierung
in der Minimierung dieser Harmonischen besteht, tendieren diese für k < 3N gegen null.
Der Einfluss von Harmonischen mit Ordnungszahlen größer als 3N ist aufgrund des Faktors
1/k2 minimal.
Um die gewonnen Erkenntnisse zu verdeutlichen, wurden für die mit d < 0 modifizierten

Pulsmuster N = 9 und m = 0,01 . . . 1.2 der mittlere normierte Neutralpunktstrom entspre-
chend (6.51) für k = 1 . . . 200 berechnet und in Abbildung 77 dargestellt. Der blaue Verlauf
entspricht dabei dem Strom unter Beachtung des Terms bk,Sd bk,|Sd|, der rote Verlauf dem
ohne Beachtung dieses Terms. Es ist offensichtlich, dass die Annahme, diesen vernachlässi-
gen zu können, zutreffend ist. Wie bereits in (6.40) gezeigt, wird die Modifikation mit d < 0

in der Grundschwingungsbetrachtung einen mittleren Neutralpunktstrom größer als null
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ī∗ n
p
,r

(m
)|

Abbildung 77: Darstellung des mittleren Neutralpunktstromes ī∗np,r (6.51) skaliert auf
max(|ī∗np,r(m)|) für die Pulsmuster mit N = 9 und m = 0,01 . . . 1.2 bei
einer Pulsmustermodifikation d < 0. Der blaue Verlauf entspricht dabei dem
Strom unter Beachtung des Terms bk,Sd bk,|Sd|, der rote Verlauf dem ohne
Beachtung dieses Terms.

verursachen. Betrachtet man nun jedoch den Einfluss der Harmonischen auf den Mittelwert
wie in Abbildung 77 dargestellt, ist zu erkennen, dass es Bereiche gibt z.B. m = 0,73 . . . 0,8

sowie m > 1, in denen die Harmonischen einen gegenteiligen Effekt aufweisen. Das heißt,
der klassische Symmetrierungsregler basierend auf einem DC-Anteil im Pulsmuster entspre-
chend der Methode von [158] wird bei diesen Pulsmustern zu einer Mitkopplung führen
sobald îs einen Grenzwert unterschreitet.
Mit diesem Zusammenhang können nun die Phänomene in Abbildung 75 erklärt werden.
Im Arbeitspunkt, welcher in Abbildung 75(a) (N = 9, m = 0,82) genutzt ist, führen die
Stromharmonischen zu einem mittleren Neutralpunktstrom, der das selbe Vorzeichen hat
wie der erwartete Effekt des eingebrachten DC-Anteils. Dies kann dem positiven Vorzeichen
des mittleren Stromes aus Abbildung 77 bei (N = 9, m = 0,82) entnommen werden. Die
durch d eingebrachten Harmonischen helfen bei der Symmetrierung des Zwischenkreises.
Bei dem in Abbildung 75(b) betrachteten Arbeitspunkt (N = 9, m = 0,76) wirken die Har-
monischen der Symmetrierung entgegen, wie am negativen Vorzeichen des Arbeitspunktes
in Abbildung 77 zu erkennen. In Kombination mit dem Leerlauf der Maschine îs ≈ 0 ist ihr
Einfluss dominant und führt zu dem beobachteten Verhalten.
Das Verhindern dieses Effektes ließe sich mit den vorgestellten Gleichungen bereits in
den Optimierungsprozess integrieren. Eine einfachere Methode, auf Grundlage der in Ab-
schnitt 6.2 vorgestellten Methode der DC-Welligkeitsminimierung, soll im nächsten Abschnitt
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vorgestellt werden. Dafür wird im Ansatz ein gemitteltes Modell entsprechend

me(x) =m sin(x) +m III sin(3x) +mdc (6.52)

untersucht. Dabei ist die Amplitude und das Vorzeichen von m III mit 7
27
m bekannt. Bildet

man nun die Fourierreihe F (|me(x)|) ergeben sich die Koeffizienten zu

ak,|me| =

⎧⎨⎩
4
π

(︂
−m
k2−1

− 3m III
k2−9

)︂
, wenn k

2
∈ N

0, sonst
(6.53)

bk,|me| =

⎧⎨⎩ 4
π
mdc
k
, wenn k−1

2
∈ N

0, sonst.
. (6.54)

Es zeigt sich, dass die dritte Harmonische nur Einfluss auf die Kosinus-Komponenten von
F (|me(x)|) hat. Betrachtet man nun die zweite Kosinus-Harmonische

a2,|me| =
4

π

(︃
−m
3

+
3m III

5

)︃
(6.55)

erkennt man, dass diese immer negativ ist solange m III < (5/9)m, was bei den wellig-
keitsoptimierten Pulsmustern mit der Nebenbedingung der Optimierung m III = (7/27)m

gegeben ist. Auf Grundlage dieser Erkenntnis, wird die Modulationsfunktion um eine zweite
Harmonische erweitert

me,sh(x) =m sin(x) +m III sin(3x) +mDC +m IIc cos(2x) +m IIs sin(2x). (6.56)

Unter der Annahme der zuvor verwendeten komplexen Last Z (6.42) wird der Strom
einen Wirk- und einen Blindanteil enthalten, welcher durch m IIc cos(2x) bzw. m IIs sin(2x)

getrieben ist. Da der durch diese Modulationsfunktion getriebene Strom nur aus Grund-
schwingung und zweiten Harmonischen besteht, werden nur diese Fourier-Komponenten
von F

(︁
|me,sh(x)|

)︁
a1,|me,sh| =

8

π

m IIs

3
(6.57)

b1,|me,sh| =
4

π

(︂
mdc −

m IIc

3

)︂
(6.58)

a2,|me,sh| =
4

π

(︃
−m
3

+
3m III

5

)︃
(6.59)

b2,|me,sh| = 0 (6.60)
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bestimmt. Betrachtet man im ersten Schritt den Einfluss der eingebrachten Kosinuskompo-
nente m IIc cos(2x), erkennt man, dass diese die Amplitude von b1,|me,sh|, welche mit dem
grundfrequenten Wirkstrom îs interagiert, reduziert. Jedoch ist das Vorzeichen durch mdc
bestimmt, solange 3m IIc < mdc gilt. Zudem wird der Term m IIc cos(2x) einen Laststrom
treiben, bestehend aus einem Wirkanteil

i IIc,r = Udc ℜ
{︂m IIc

Z

}︂
= Udc

m IIc

Zr
cos(2x) (6.61)

und einem Blindanteil

i IIc,i = Udc ℑ
{︂m IIc

Z

}︂
= Udc

m IIc

Zi
sin(2x). (6.62)

Der Blindanteil des Stromes i IIc,i hat keinen Einfluss, da b2,|me,sh| = 0. Der Wirkanteil i IIc,r

hingegen kann mit a2,|me,sh| einen Mittelwert über eine Grundschwingungsperiode bilden.
Da a2,|me,sh| mit (6.55) übereinstimmt, ist bereits bekannt, dass dieser Koeffizient immer
negativ ist. Somit kann bei bekanntem m III mit m IIc ein dominanter Symmetrierungseffekt
erzielt werden, der auch bei îs = 0 wirksam ist.
Im nächsten Schritt wird der Einfluss von m IIs untersucht. Dabei fällt auf, dass dieser Term
einen kosinusförmigen Grundschwingungsanteil in F

(︁
|me,sh(x)|

)︁
(6.57) erzeugt. Dieser

würde mit dem Magnetisierungsstrom der Maschine îc cos(x) zu einem Mittelwert im Neu-
tralpunktstrom führen. Jedoch wird die zweite Harmonische m IIs in me,sh (6.56) auch eine
zweite Harmonische im Strom treiben, mit einem dominanten Blindanteil entsprechend

i IIs,i = Udc ℑ
{︂m IIs

Z

}︂
= −Udc

m IIs

Zi
cos(2x). (6.63)

Es ist nun zu erkennen, dass das Produkte aus dem Magnetisierungsstrom der Maschine und
a1,|me,sh|

a1,|me,sh| · îc =
8

π

m IIs

3
· îc, mit îc < 0 (6.64)

immer das entgegengesetzte Vorzeichen des Produktes der zweiten Harmonischen im Strom
und a2,|me,sh|

−Udc
m IIs

Zi
a2,|me,sh|, mit a2,|me,sh| < 0 (6.65)

aufweist und daher einen gegensätzlichen Effekt bei der Symmetrierung hervorruft. Es
ist daher nicht möglich, ohne genaue Kenntnis der Last Zi, sowie des Arbeitspunktes der
Maschine îc vorherzusagen, welches durch m IIs bestimmte Produkt in īnp dominiert. Daher
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ist eine Second Harmonic Current Injection nicht möglich, da diese zum Treiben des Stromes
entsprechend (6.27) durch eine komplexe Last, immer eine Sinus-Komponente in der Span-
nung benötigt.
Es wird daher folgender Symmetrierungsalgorithmus, unter der Voraussetzung einer be-
kannten dritten Harmonischen im Pulsmuster, vorgeschlagen. Die Modifikation d wird
auf

d3L(x) = d+ d IIc cos(2x) (6.66)

erweitert. Dabei gelten die folgenden Zusammenhänge

motorisch generatorisch

īnp d d IIc d d IIc

> 0 < 0 > 0 > 0 > 0

< 0 > 0 < 0 < 0 < 0.

Es ist aus der Tabellen zu erkennen, dass unabhängig von der Betriebsart (motorisch/ge-
neratorisch) die Modifikation der Pulsmuster mit d IIc > 0 zu einem positiven mittleren
Neutralpunktstrom führt und d IIc < 0 zu einem Negativen. Der den DC-erzeugende Eingriff
d ist, wie bereits bekannt, abhängig von der gewählten Betriebsart. Als sinnvoller Ansatz der
Symmetrierung wurde |d| = |d IIc| ermittelt.
Um die Symmetrierbarkeit unter Nutzung des modifizierten d3L(x) sowie der berechneten
Pulsmuster mit b3 = 7/27 b1 zu zeigen, wurde in Abbildung 78 der normierte Neutral-
punktstrom entsprechend (6.51) dargestellt. Dabei entspricht Abbildung 78(a) dem Eingriff
d = −ϵ und Abbildung 78(b) dem Eingriff d3L(ωst) = ϵ (cos(2ωst)− 1). Es ist zu erken-
nen, dass im Gegensatz zu der klassischen Modifikation (links) durch die Verwendung der
erweiterten Modifikation (rechts) die Harmonischen des Pulsmusters den Symmetrierungsef-
fekt verstärken. Zudem ist die Symmetrierung nicht vom Vorzeichen des Stromes abhängig
und auch bei reinem Blindstrom anwendbar.
Numerische Untersuchungen für alle berechneten Pulsmuster S(N,m) zeigen, dass dieser
Eingriff bei allen betrachteten Pulsmustern zu dem gewünschten Verhalten führt. Zudem
zeigt sich, dass die Symmetrierung entsprechend (6.66) den THD des Stromes nicht stärker
erhöht als die Modifikation mit d3L(x) = d. Dies ist damit zu erklären, dass wie in (6.36)
zu erkennen, auch eine Modifikation mit d3L(x) = d dem Pulsmuster zweite Harmonische
hinzufügt. Ein beispielhafter Vergleich der Ströme der mit d3L(x) = d und der entspre-
chend (6.66) modifizierten Pulsmuster ist in Abbildung 79 zu sehen. Hier ist der THD der
Modifikation entsprechend (6.66) sogar geringer als der der Modifikation d3L(x) = d.
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Abbildung 78: Vergleich der Auswirkung der konventionellen und der vorgeschlagenen
erweiterten Pulsmustermodifikation zur Symmetrierung des Zwischenkreises,
für die Pulsmuster mit N = 9 und m = 0,01 . . . 1.2 bei −d IIc = d > 0.
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Abbildung 79: Simulation des Stromes i1 moduliert mit dem OPP (N = 9, m = 1.2).
Zum Zeitpunkt t ≥ 0 werden die Modifikationen d3L = 0,002 (blau) und
d3L = 0,002 · (1− cos(2x)) (rot) eingebracht. Der THD des blauen Stromes
beträgt dabei 0,086, der THD der des roten Stromes 0,081.
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6.4 Integration der Regelung der Zwischenkreissymmetrie

Die vorgestellte Methode der Pulsmustermodifikation zur Symmetrierung der DC-Zwischen-
kreiskondensatorspannungen kann sehr einfach in das bestehende Konzept integrieren wer-
den. Dafür wird die in Abbildung 56 vorgestellt Struktur entsprechend des Blockschaltbildes
80 um den Eingang δ⃗3L erweitert. Dieser wird auf δ⃗ addiert und somit in die Phasenspan-
nungen eingebracht. d⃗3L entspricht wie im vorherigen Abschnitt ermittelt

d⃗3L = ωsδ⃗3L = d

⎛⎜⎝
⎛⎜⎝cos(2αa)

cos(2αb)

cos(2αc)

⎞⎟⎠− sign(îs)

⎞⎟⎠ . (6.67)

Es ist zu beachten, dass diese Änderung durch den ersten Modifikationsblock in das Puls-
muster eingebracht wird. Da dieser den harmonischen Anteil Υ⃗

s
mod,h definiert, werden all

diese Änderungen in den harmonischen Inhalt gerechnet, der bei der Regelung entsprechend
Abbildung 59, ignoriert wird. Daher wird der Statorflussregler die eingebrachte zweite
Harmonische nicht ausregeln. Für die Auslegung eines Reglers entsprechend

d = kp,d ·∆Udc (6.68)

wird der Zusammenhang (6.40) genutzt

īnp =
3

2

8N

π2
d. (6.69)

Der Einfluss der zweiten Harmonischen wird bei der Auslegung vernachlässigt. Mit der
Zwischenkreiskapazität Cdc und dem integralen Zusammenhang zwischen mittlerem Neu-
tralpunktstrom und der Spannungsunsymmetrie

∆Udc =
1

s

1

Cdc
īnp (6.70)

sowie dem Zusammenhang d⃗3L = ωsδ⃗3L kann die Übertragungsfunktion der Strecke als

∆Udc

δu
= kp,d

1

Cdc

1

s
·
3

2

8N

π2
· îs · ωs

= kp,d
1

Cdc

1

s
·
24N

π
· fstator · îs (6.71)
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formuliert werden. Mit der Bedingung der konstanten Schaltfrequenz

fstator ·N =
fs,max

2
(6.72)

ergibt sich

∆Udc

δu
= kp,d

1

Cdc

1

s
·
12

π
· fs,max · îs. (6.73)

Für die Auslegung des Proportionalanteils kp,d stellt sich der Arbeitspunkt maximalen
Wirkstromes îs = înenn und eine Durchtrittsfrequenz von ωD = ωs,nenn/2 als sinnvoller
Kompromiss zwischen minimaler Veränderungen im Pulsmuster und schneller Kompensa-
tion von Zwischenkreisspannungsunsymmetrien heraus. Damit kann der Regler durch die
Vorschrift

kp,d =
ωD Cdc

12

π

fs,max

1

înenn
(6.74)

ausgelegt werden. Für den Eingang δ⃗3L des Modulators in Abbildung 80 ergibt sich

δ⃗3L =
kp,d

ωs
·
(︂
U+
dc − U−

dc

)︂⎛⎜⎝
⎛⎜⎝cos(2αa)

cos(2αb)

cos(2αc)

⎞⎟⎠− sign(îs)

⎞⎟⎠ . (6.75)

Um die Wirksamkeit des Reglers zu demonstrieren, wurde ein Szenario bestehend aus dem
Magnetisieren der Maschine ab t = 0, gefolgt von einem Hochfahrvorgang t > 150ms auf
150 rad/s, sowie einem Drehmomentsprung der Lastmaschine t > 300ms auf M = −16Nm
simuliert. Die Ergebnisse sind in Abbildung 81 dargestellt. Betrachtet man die Spannungsun-
symmetrie bei deaktiviertem Symmetrierungsregler in Abbildung 81(a) erkennt man, dass
die Zwischenkreisspannungsunsymmetrie während des gesamten Vorgangs zunimmt. Es
setzt keine Selbstsymmetrierung ein. Dies ist dadurch zu erklären, dass der sehr schnelle
Statorflussregelkreis den durch diese Unsymmetrie entstehenden Flussfehler sofort ausregelt
und daher die notwendigen zweiten Harmonischen, die zu einer Selbstsymmetrierung führen
würden, unterdrückt. Dies ist auch sehr gut an den Strömen in 81(b) zu erkennen, welche
trotz der sehr starken Unsymmetrie von 200V gut eingeregelt werden.
Bei aktiviertem Regler in Abbildung 81(c) ist die Spannungsunsymmetrie in allen drei
Phasen des Szenarios unter 50V und wird im Mittel auf null geregelt. Zudem entsprechen
die Ströme den erwarteten Verläufen, da die symmetrierenden Eingriffe δ⃗3L deutlich kleiner
als die des Statorflussreglers sind. Auch in den Phasenströmen (Abbildung 81(d)) sind die
minimalen Eingriffe nicht zu erkennen.
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Abbildung 81: Vergleich der ZwischenkreisunsymmetrieU+
DC−U−

DC und der dazugehörigen
Phasenströme mit und ohne Symmetrierungsregler. Als Szenario wird das
Magnetisieren der Maschine ab t = 0, gefolgt vom Hochfahrvorgang t >
150ms auf 150 rad/s, sowie einem Drehmomentsprung auf T = −16Nm bei
t = 300ms gewählt.
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7 Zusammenfassung

In dieser Arbeit wurde das Thema Regelung elektrischer Maschinen insbesondere Asynchron-
maschinen unter Nutzung optimierter Pulsmuster behandelt. Optimierte Pulsmuster stellen
eine bekannte Möglichkeit dar, die Ausgangsleistung eines Stromrichters, bei gegebenen
maximalen Schaltverlusten und einem maximalen Oberschwingungsgehalt der Lastströme,
zu maximieren. Dabei wurde vor allem der Stromrichter 3L-NPC-VSC in Simulation und
Experiment eingesetzt, um die vorgestellten Erkenntnisse und Thesen zu verifizieren. Auf
Grund der Vielseitigkeit des Themas untergliedert sich die Arbeit in die drei Abschnitte
Modulation, Regelung und das 3L-NPC-VSC spezifische Problem der Zwischenkreissymme-
trierung.
Der erste Abschnitt, die Modulation, wird eingeleitet mit den theoretischen Grundlagen
der heute am häufigsten genutzten Modulationsarten. Diese Grundlagen bilden die Vor-
aussetzung der durchgeführten Vergleiche der Modulationsmethoden. Dabei werden die
Unterschiede der Modulationen mit fester Trägerfrequenz und der synchronen Modulation
herausgearbeitet. Von diesem Überblick aus wird auf das Thema der Berechnung der opti-
mierten Pulsmuster übergeleitet. Es wird ein allgemeines Verfahren vorgestellt, mit dem sich
optimierte Pulsmuster beliebiger Level berechnen lassen. Abgeleitet vom Stand der Technik
werden die nichtlinearen Optimierungsalgorithmen gegenüber den Evolutionsalgorithmen
als am besten geeignete Methode der Berechnung gewählt und erstmals ein Vergleich der
vorhandenen Löser in Bezug auf Konvergenz und Berechnungsdauer durchgeführt. Der
gradientengestützte Algorithmus „SLSQP“ zeigte dabei eine herausragende Rolle bezüglich
der Berechnungsdauer und wird für mögliche online-Berechnungen empfohlen. Ab mf = 30

sind die Algorithmen „AL - LS BFGS“ und „AL - SLMVM“ zu bevorzugen, da diese in diesem
Bereich besser in das globale Minimum konvergieren. Aufbauend auf den Eigenschaften der
numerischen Löser wird eine neuartige Methode der Auswahl der lokalen Minima vorgestellt.
Es wird gezeigt, dass die klassische Auswahl des Pulsmusters mit dem geringstem WTHD, bei
gegebener Anzahl von Schaltvorgängen, keine günstige Lösung darstellt. Die so gefundenen
optimierten Pulsmuster weisen bei gleichem WTHD teilweise höhere Schaltverluste auf, als
die durch eine klassische 3L-SVM erzeugten Pulsmuster. Als Lösung dieses Problems werden
normierte Schaltkosten und ein darauf basierender Algorithmus eingeführt, mit dessen
Hilfe die Auswahl des besten lokalen Minimums erfolgt. Mit den erzielten Ergebnissen, wird
anschließend ein Vergleich zu den zuvor vorgestellten Modulationsarten durchgeführt. Dabei
wird gezeigt, dass die optimierten Pulsmuster gegenüber der Raumzeigermodulation, bei
gleichem WTHD, auch für mf ≫ 21 die Schaltverluste um durchschnittlich 20% senken
können.
Der zweite Abschnitt, die Regelung elektrischer Maschinen auf Grundlage optimierter Puls-
muster, wird eingeleitet durch einen Überblick der verschiedenen Regelungsarten für elektri-
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sche Maschinen. Darauf aufbauend wird der Stand der Technik der Regelung elektrischer
Maschinen unter Nutzung optimierter Pulsmuster vorgestellt und den jeweiligen klassischen
Regelungsansätzen zugeordnet. Aus dem Stand der Technik werden die Anforderungen,
sowie bestehende Problem bei der Regelung unter Nutzung optimierter Pulsmuster abgelei-
tet. Als Hauptproblem werden dabei die Unstetigkeiten der Schaltwinkel in Abhängigkeit
vom Modulationsgrad und der Anzahl der Schaltvorgänge identifiziert. Es wird gezeigt, dass
die Unterschiede im Oberschwingungsgehalt der Spannung transiente Vorgänge im Strom
verursachten. Um dies zu vermeiden, wird ein neuartiger Modulator präsentiert. Dieser
regelt die Spannungszeitflächen der harmonischen Oberschwingungen durch Verschiebung
der Schaltzeitpunkte des Pulsmusters. Damit können die zuvor aufgetretenen, ungewollten
transienten Vorgänge im Strom fast vollständig unterdrückt werden. Im Gegensatz zu den
bekannten Verfahren ist diese vorgeschlagene online-Modifikation vollständig unabhängig
von der Last.
Aufbauend auf diesem Modulator wird eine neuartige Regelungsstruktur präsentiert, welche
der Dead-Beat-Dynamik der Regelungen des Stands der Technik entspricht aber, im Gegen-
satz zu diesen Regelungen, im stationären Zustand das unmodifizierte vorausberechnete
Pulsmuster ausgibt und daher einen minimalen WTHD der Wechselrichterausgangsspannung
erzeugt. Integraler Bestandteil dieser Regelung ist neben dem neuartigen Modulator ein
Luenberger-Beobachter, der zusammen mit einer Nachführung der Streuinduktivität ein
parameterrobustes Verhalten ermöglicht. Dieses Verhalten wird mit Hilfe einer numerischen
Sensitivitätsanalyse bestätigt.
Im letzten Abschnitt wird die Symmetrierung des Zwischenkreises beim 3L-NPC-VSC bei Nut-
zung optimierter Pulsmuster untersucht. Dabei wird ausgehend vom Stand der Technik die
passive und aktive Symmetrierung untersucht. Für die passive Symmetrierung wird gezeigt,
dass mit einer geeigneten dritten Harmonischen m III = 7/27m in der Ausgangsspannung,
die dominante dritte Harmonische im Zwischenkreismittelpunktstrom auf null reduziert
werden kann.
Bei der Implementierung des Stands der Technik, der aktiven Symmetrierung der Zwischen-
kreisspannung des 3L-NPC-VSC, wurden Arbeitspunkte identifiziert, in denen die Symme-
trierungsregelung instabil ist. Aufbauend auf diesen Arbeitspunkten wurde die Ursache der
beobachteten Mitkopplung theoretisch hergeleitet. Durch den Eingriff des Symmetrierungs-
reglers in das Pulsmuster entstehen parasitäre zweite Harmonische im Strom, welche einen
Einfluss auf das Mittelpunktpotential haben. Je nach Verteilung der dritten Harmonischen
im Pulsmuster, können diese Stromharmonischen den symmetrierenden Eingriff verstärken
oder sogar invertieren. Mit den theoretischen Grundlagen dieses Phänomens wurden zwei
Lösungen, welche die Mitkopplung verhindern, präsentiert. Zum einen eine Nebenbedin-
gung, die bei der Berechnung der Pulsmuster genutzt werden kann und zum anderen eine
erweiterte Pulsmustermodifikationsfunktion, die eine sichere Symmetrierung gewährleistet
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und auch bei cos(φ) = 0 wirksam ist.

160



Literatur

Literatur

[1] BOLLER, Till: Optimale Ansteuerung von Mittelspannungswechselrichtern. Wuppertal,
2012

[2] PATEL, Hasmukh S. ; HOFT, Richard G.: Generalized Techniques of Harmonic Elimi-
nation and Voltage Control in Thyristor Inverters: Part I—Harmonic Elimination. In:
IEEE Transactions on Industry Applications IA-9 (1973), Nr. 3, S. 310–317. – ISSN
19399367

[3] HOFT, Richard G. ; PATEL, Hasmukh S.: Generalized Techniques of Harmonic Elimi-
nation and Voltage Control in Thyristor Inverters: Part II-Voltage Control Techniques.
In: IEEE Transactions on Industry Applications IA-10 (1974), Nr. 5, S. 666–673. – ISSN
19399367

[4] BUJA, Giuseppe S. ; INDRI, Giovanni B.: Optimal Pulsewidth Modulation for Feeding
AC Motors. In: IEEE Transactions on Industry Applications IA-13 (1977), Nr. 1. – ISSN
0093–9994

[5] ENJETI, P. ; LINDSAY, J. F.: Solving nonlinear equations of harmonic elimination
pwm in power control. In: Electronics Letters 23 (1987), Nr. 12, S. 656–657. – ISSN
00135194

[6] WALCZYNA, A. M. ; HILL, R. J.: Novel PWM strategy for direct self-control of inverter-
fed induction motors. In: IEEE International Symposium on Industrial Electronics,
1993. – ISBN 0780312279

[7] STEIMEL, A ; WIESEMANN, J: Further development of direct self control for application
in electric traction. In: Proceedings of IEEE International Symposium on Industrial
Electronics Bd. 1, 1996, S. 180–185 vol.1

[8] WÖRNER, Kai ; STEIMEL, Andreas ; HOFFMANN, Frank: Highly Dynamic Stator Flux
Track Length Control for High Power IGBT Converter in Traction Drives. In: EPE ’99
Lausanne, 1999, S. 9

[9] EVERS, Christoph ; WÖRNER, Kai ; HOFFMANN, Frank ; STEIMEL, Andreas: Flux-
Guided control strategy for pulse pattern changes without transients of torque and
current for high power IGBT-Inverter drives. In: EPE 2001 - Graz, 2001, S. 10

[10] ABB: ABB drives in metals, Medium voltage drives for improved product quality and
process control. 2013

161



Literatur

[11] SCHMITT, Günter: Ansteuerung von Hochvolt-IGBTs über optimierte Gatestromprofile,
Uni Wuppertal, Diss., 2009

[12] GEYER, T: Model Predictive Control of High Power Converters and Industrial Drives.
Wiley, 2016. – ISBN 9781119010869

[13] AG, Siemens: SINAMICS - Low Voltage Engineering Manual. 2017

[14] JENNI, F ; WÜEST, D: Steuerverfahren für selbstgeführte Stromrichter. vdf, 1995. –
ISBN 9783728121417

[15] SYSTEMS, TPS Turbo P.: High Speed Permanent Magnet Machines

[16] NABAE, Akira ; TAKAHASHI, Isao ; AKAGI, Hirofumi: A New Neutral-Point-Clamped
PWM Inverter. In: IEEE Transactions on Industry Applications (1981). – ISSN 19399367

[17] JENNI, F ; WÜEST, D: Steuerverfahren für selbstgeführte Stromrichter. vdf, 1995. –
ISBN 9783728121417

[18] BERNET, Steffen: Selbstgeführte Stromrichter am Gleichspannungszwischenkreis. 2012

[19] SHMILOVITZ, Doron: On the definition of total harmonic distortion and its effect on
measurement interpretation. In: IEEE Transactions on Power Delivery 20 (2005), Nr.
1, S. 526–528. – ISSN 08858977

[20] SCHÖNUNG, A.; STEMMLER, H.: Geregelter Drehstrom-Umkehrantrieb mit gesteuertem
Umrichter nach dem Unterschwingungsverfahren. Brown Boveri Review, 1964. – 555–
577 S.

[21] HOLMES, D.G. ; LIPO, Thomas A.: Pulse Width Modulation for Power Converters:
Principles and Practice. In: Pulse Width Modulation for Power ConvertersPrinciples and
Practice (2003). – ISBN 9780470546284

[22] HOLMES, Donald G. ; MCGRATH, Brendan P.: Opportunities for harmonic cancellation
with carrier-based PWM for two-level and multilevel cascaded inverters. In: IEEE
Transactions on Industry Applications 37 (2001), Nr. 2, S. 574–582. – ISSN 00939994

[23] SKUDELNY, Hans C. ; STANKE, Georg V.: Analysis and Realization of a Pulsewidth Mo-
dulator Based on Voltage Space Vectors. In: IEEE Transactions on Industry Applications
24 (1988), Nr. 1, S. 142–150. – ISSN 19399367

[24] OGASAWARA, S. ; AKAGI, H. ; NABAE, A.: A novel PWM scheme of voltage source
inverters based on space vector theory. In: Archiv für Elektrotechnik 74 (1990), jan,
Nr. 1, S. 33–41. – ISSN 00039039

162



Literatur

[25] SCHRÖDER, Dierk: Elektrische Antriebe-Regelung von Antriebssystemen. Bd. 2. 2009. –
1357 S. – ISBN 9783540896128

[26] HOLMES, Donald G.: The significance of zero space vector placement for carrier-based
PWM schemes. In: IEEE Transactions on Industry Applications 32 (1996), Nr. 5, S.
1122–1129. – ISSN 00939994

[27] CLARKE, Edith: Circuit analysis of AC power systems. Bd. 1. J. Wiley & Sons, Incorpo-
rated, 1943

[28] ENJETI, Prasad N. ; ZIOGAS, Phoivos D. ; LINDSAY, James F.: Programmed PWM
Techniques to Eliminate Harmonics: A Critical Evaluation. In: IEEE Transactions on
Industry Applications 26 (1990), Nr. 2, S. 302–316. – ISSN 19399367

[29] AGELIDIS, Vassilios G. ; BALOUKTSIS, Anastasios ; BALOUKTSIS, Ioannis: On applying
a minimization technique to the harmonic elimination PWM control: The bipolar
waveform. In: IEEE Power Electronics Letters 2 (2004), Nr. 2, S. 41–44. – ISSN
15407985

[30] AGELIDIS, Vassilios G. ; BALOUKTSIS, Anastasios ; BALOUKTSIS, Ioannis ; COSSAR,
Calum: Multiple sets of solutions for harmonic elimination PWM bipolar waveforms:
Analysis and experimental verification. In: IEEE Transactions on Power Electronics 21
(2006), Nr. 2, S. 415–421. – ISSN 08858993

[31] KONSTANTINOU, Georgios S. ; AGELIDIS, Vassilios G.: Bipolar switching waveform: No-
vel solution sets to the selective harmonic elimination problem. In: Proceedings of the
IEEE International Conference on Industrial Technology, 2010. – ISBN 9781424456970,
S. 696–701

[32] WU, Bin: A Generalized Formulation of Quarter-Wave Symmetry SHE-PWM Problems
for Multilevel Inverters. In: IEEE Transactions on Power Electronics 24 (2009), Nr. 7, S.
1758–1766. – ISSN 19410107

[33] FEI, Wanmin ; DU, Xiaoli ; WU, Bin: A generalized half-wave symmetry SHE-PWM
rormulation for multilevel voltage inverters. In: IEEE Transactions on Industrial
Electronics 57 (2010), Nr. 9, S. 3030–3038. – ISSN 02780046

[34] TURNBULL, F. G.: Selected harmonic reduction in static D-C — A-C inverters. In: IEEE
Transactions on Communication and Electronics 83 (2013), Nr. 73, S. 374–378. – ISSN
0536–1532

[35] BIRTH, Annika: Symmetry Relaxation of Three-Level Optimal Pulse Patterns for Lower
Garmonic Distortion, 2019

163



Literatur

[36] TARAFDAR HAGH, Mehrdad ; TAGHIZADEH, Hassan ; RAZI, Kaveh: Harmonic minimiza-
tion in multilevel inverters using modified species-based particle swarm optimization.
In: IEEE Transactions on Power Electronics 24 (2009), Nr. 10, S. 2259–2267. – ISSN
08858993

[37] TAGHIZADEH, H. ; TARAFDAR HAGH, M.: Harmonic elimination of cascade multilevel
inverters with nonequal dc sources using particle swarm optimization. In: IEEE
Transactions on Industrial Electronics 57 (2010), Nr. 11, S. 3678–3684. – ISSN
02780046

[38] JEEVABHARATHI, T. ; PADMATHILAGAM, V.: Harmonic elimination of cascaded multile-
vel inverters using particle swarm optimization. In: 2012 International Conference
on Computing, Electronics and Electrical Technologies, ICCEET 2012, 2012. – ISBN
9781467302111, S. 301–306

[39] OONSIVILAI, Anant ; JANJAMRAJ, Natin ; OONSIVILAI, Ratchadaporn: Optimized
harmonic for H-bridges connection converters using particle swarm optimization. In:
International Review of Electrical Engineering 8 (2013), Nr. 2, S. 528–538. – ISSN
25332244

[40] MANDIL, Priyal ; MISHRA, Anuprita: MINIMIZATION OF THD IN CASCADE MULTI-
LEVEL INVERTER USING WEIGHT IMPROVED PARTICLE SWARM OPTIMIZATION
ALGORITHM. In: International Journal of Applied Control, Electrical and Electronics
Engineering 2 (2014), Nr. 3

[41] MOHAMMADI, Hamid R. ; AKHAVAN, Ali: A new adaptive selective harmonic eliminati-
on method for cascaded multilevel inverters using evolutionary methods. In: IEEE
International Symposium on Industrial Electronics, 2014. – ISBN 9781479923991, S.
1484–1489

[42] JASPER, S. S. ; PRIYANKA, K.: Analysis & reduction of THD in multilevel inverter
using PSO algorithm. In: Proceeding of the IEEE International Conference on Green
Computing, Communication and Electrical Engineering, ICGCCEE 2014, 2014. – ISBN
9781479949823

[43] PATIL, Sarika D. ; KADWANE, Sumant G.: Application of optimization technique in
SHE controlled multilevel inverter. In: 2017 International Conference on Energy,
Communication, Data Analytics and Soft Computing, ICECDS 2017, 2018. – ISBN
9781538618868, S. 26–30

[44] LIU, Yu ; HONG, Hoon ; HUANG, Alex Q.: Real-time algorithm for minimizing THD in
multilevel inverters with unequal or varying voltage steps under staircase modulation.

164



Literatur

In: IEEE Transactions on Industrial Electronics 56 (2009), Nr. 6, S. 2249–2258. – ISSN
02780046

[45] LIU, Yu ; HONG, Hoon ; HUANG, Alex Q.: Real-time calculation of switching angles
minimizing THD for multilevel inverters with step modulation. In: IEEE Transactions
on Industrial Electronics 56 (2009), Nr. 2, S. 285–293. – ISSN 02780046

[46] PONTT, J. ; RODRÍGUEZ, J. ; HUERTA, R. ; PAVEZ, J.: A mitigation method for non-
eliminated harmonics of SHEPWM three-level multipulse three-phase active front
end converter. In: IEEE International Symposium on Industrial Electronics Bd. I, 2003.
– ISBN 0780379128, S. 258–263

[47] PONTT, Jorge ; RODRÍGUEZ, José ; HUERTA, Rodrigo: Mitigation of noneliminated
harmonics of SHEPWM three-level multipulse three-phase active front end converters
with low switching frequency for meeting standard IEEE-519-92. In: IEEE Transactions
on Power Electronics 19 (2004), Nr. 6, S. 1594–1600. – ISSN 08858993

[48] NAPOLES, Javier ; LEON, Jose I. ; FRANQUELO, Leopoldo G. ; PORTILLO, Ramon ;
AGUIRRE, Miguel A.: Selective harmonic mitigation technique for multilevel cascaded
H-bridge converters. In: IECON Proceedings (Industrial Electronics Conference), 2009,
S. 806–811

[49] COMMITTEE, Distribution ; POWER, Ieee ; SOCIETY, Energy: IEEE Std 519-2014
(Revision of IEEE Std 519-1992). 2014. – Forschungsbericht. – 1–29 S.

[50] BDEW: Technische Richtlinie Erzeugungsanlagen am Mittelspannungsnetz. In:
Edition June (2008)

[51] WINTRICH, A ; NICOLAI, U ; TURSKY, W ; REIMANN, T: Applikationshandbuch Lei-
stungshalbleiter. ISLE Steuerungstechnik und Leistungselektronik, 2015. – ISBN
9783938843857

[52] DAHIDAH, Mohamed S. ; KONSTANTINOU, Georgios ; AGELIDIS, Vassilios G.: A Review
of Multilevel Selective Harmonic Elimination PWM: Formulations, Solving Algorithms,
Implementation and Applications. In: IEEE Transactions on Power Electronics 30
(2015), Nr. 8, S. 4091–4106. – ISSN 08858993

[53] JOHNSON, Steven G.: The NLopt nonlinear-optimization package. 2019

[54] HOPPE, Prof. Dr. Ronald H.: Optimization Theory. 2006

[55] POWELL, M. J. D.: A fast algorithm for nonlinearly constrained optimization calculati-
ons. 1978, S. 144–157

165



Literatur

[56] POWELL, M.J.D.: THE CONVERGENCE OF VARIABLE METRIC METHODS FOR
NONLINEARLY CONSTRAINED OPTIMIZATION CALCULATIONS. In: Nonlinear Pro-
gramming 3. 1978, S. 27–63

[57] RICHARD H. BYRD ; MARY E. HRIBAR ; JORGE NOCEDAL: An Interior Point Algorithm
for Large-Scale Nonlinear Programming. In: SIAM Journal on Optimization 9 (1999),
Nr. 4, S. 877–900

[58] BYRD, Richard H. ; GILBERT, Jean C. ; NOCEDAL, Jorge: A trust region method
based on interior point techniques for nonlinear programming. In: Mathematical
Programming, Series B 89 (2000), Nr. 1, S. 149–185. – ISSN 00255610

[59] WALTZ, R. A. ; MORALES, J. L. ; NOCEDAL, J. ; ORBAN, D.: An interior algorithm
for nonlinear optimization that combines line search and trust region steps. In:
Mathematical Programming 107 (2006), Nr. 3, S. 391–408. – ISSN 00255610

[60] KRAFT, Dieter: A software package for sequential quadratic programming. In:
Forschungsbericht Deutsche Forschungs und Versuchsanstalt für Luft und Raumfahrt 88
(1988), S. 33

[61] KRAFT, Dieter: Algorithm 733; TOMP—Fortran modules for optimal control calculati-
ons. In: ACM Transactions on Mathematical Software 20 (1994), Nr. 3, S. 262–281. –
ISSN 00983500

[62] POWELL, M. J. D. ; GOMEZ, Susana (Hrsg.) ; HENNART, Jean-Pierre (Hrsg.): Advances
in Optimization and Numerical Analysis. Dordrecht : Springer Netherlands, 1994. –
51–67 S. – ISBN 978–90–481–4358–0

[63] POWELL, M. J. D.: Direct search algorithms for optimization calculations. 1998

[64] CONN, Andrew R. ; GOULD, Nicholas I. M. ; TOINT, Philippe: A Globally Convergent
Augmented Lagrangian Algorithm for Optimization with General Constraints and
Simple Bounds. In: SIAM Journal on Numerical Analysis 28 (2005), Nr. 2, S. 545–572.
– ISSN 0036–1429

[65] BIRGIN, E. G. ; MARTÁNEZ, J. M.: Improving ultimate convergence of an augmented
Lagrangian method. In: Optimization Methods and Software 23 (2008), Nr. 2, S.
177–195. – ISSN 10294937

[66] NELDER, J. A. ; MEAD, R.: A Simplex Method for Function Minimization. In: The
Computer Journal 7 (1965), Nr. 4, S. 308–313. – ISSN 0010–4620

166



Literatur

[67] GEGENFURTNER, Karl R.: PRAXIS: Brent’s algorithm for function minimization. In:
Behavior Research Methods, Instruments, & Computers 24 (1992), Nr. 4, S. 560–564. –
ISSN 0743–3808

[68] NOCEDAL, Jorge: Updating Quasi-Newton Matrices with Limited Storage. In: Mathe-
matics of Computation 35 (1980), S. 773–782

[69] LIU, Dong C. ; NOCEDAL, Jorge: On the limited memory BFGS method for large scale
optimization. In: Math. Program. 45 (1989), S. 503–528
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Abkürzungsverzeichnis

2L-VSC 2-Level-Voltage Source Converter
3L-NPC-VSC 3-Level-Neutral Point Clamped-Voltage Source Converter
APOD Alternative Phase Opposition Disposition
CBM Carrier Based Modulation
CB-PWM Carrier Based - Pulse Width Modulation
CCU Capture Compare Unit
CPU Central Processing Unit
DPWM Diskontinuierliche Pulsweitenmodulation
DSC Direct Self Control
DTC Direct Torque Control
FOC Field Oriented Control
LUT Lookup-Tabelle
MP3C Model Predictive Pulse Pattern Control
NLOPT NonLinear OPTimization
OPP Optimized Pulse Pattern
PD Phase Disposition
PMSM Permanentmagnet-Synchronmotor
POD Phase Opposition Disposition
PWM Pulsweitenmodulation
SHE Selektive Harmonische Elimination
SVM Space Vector Modulation
SQP Sequentielle Quadratische Programmierung
THD Total Harmonic Distortion
VSC Voltage Source Converter
WTHD Weighted Total Harmonic Distortion
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A Systemmatrix.

ak Fourier-Koeffizient der k-ten
Kosinus-Harmonischen.

α⃗ Vektor der Schaltwinkel eines
optimierten Pulsmusters.

αi i-ter Schaltwinkel eines opti-
mierten Pulsmusters.

B Eingangsmatrix.

bk Fourier-Koeffizient der k-ten
Sinus-Harmonischen.

C Ausgangsmatrix.

ck Euklisische Norm der Fourier-
Koeffizienten der k-ten Harmo-
nischen.

Cwthd Kostenfunktion des WTHD.

δ Spannungszeitflächenfehler.

Eon+off Kostenfunktion der Schalver-
lust.

f0 Frequenz der Grundschwin-
gung der Modulationsfunkti-
on.

fs Schaltfrequenz der Leiter-
Mittelpunktspannung.

fs,h,max maximale mittlere Halbleiter-
schaltfrequenz.

fs,max maximale mittlere Schalt-
frequenz der Leiter-
Mittelpunktspannung.

I Einheitsmatrix.

î Amplitude der Grundschwin-
gung des Stromes.

îc Amplitude der Sinuskompo-
nente des Stromes.

îs Amplitude der Kosinuskompo-
nente des Stromes.

i⃗r Rotorstrom.

i⃗s Statorstrom.

ix Strom der x-ten Phase.

Jm Massenträgheitsmoment.

Jx(y) Besselfunktion x-ter Ordnung
von y.

k Ordnungszahl einer Harmoni-
schen.

κ Klirrfaktor.

L Rückführungsmatrix des
Luenberger-Beobachters.

Lm Hauptfeldinduktivität.

Lr Rotorinduktivität.

178



Symbolverzeichnis

Ls Statorinduktivität.

Lσ,r Rotorstreuinduktivität.

Lσ,s Statorstreuinduktivität.

m II Amplitude der zweiten Harmo-
nischen der Modulationsfunk-
tion.

m III Amplitude der dritten Harmo-
nischen der Modulationsfunk-
tion.

m Modulationsgrad.

mdc DC-Komponente der Modulati-
onsfunktion.

Mel elektrisches Moment.

mf Frequenzverhältnis.

m⃗(x) beliebige dreiphasige Modula-
tionsfunktion.

n Ordnungszahl des Seitenban-
des.

N Anzahl von Schaltvorgängen
pro Viertelperiode.

N Menge der natürlichen Zah-
len.

ω1 Kreisfrequenz der Grund-
schwingung der Modulations-
funktion.

ωc Kreisfrequenz des Trägersi-
gnals der Modulation.

ωm mechanische Winkelgeschwin-
digkeit.

ωr Rotorkreisfrequenz.

ωs Statorkreisfrequenz.

φ0 Phase der Modulationsfunkti-
on.

φc Phase des Trägersignals.

φr Rotorflussphasenwinkel.

ψ⃗r Rotorfluss.

ψ⃗s Statorfluss.

ρ Ordnungszahl des Trägerban-
des.

Rr Rotorwiderstand.

Rs Statorwiderstand.

s komplexer Frequenzpa-
rameter der Laplace-
Transformation.

S⃗ Vektor der Schaltzustände
eines optimierten Pulsmu-
sters.

si i-ter Schaltzustand eines opti-
mierten Pulsmusters.

σ Blondelscher Streukoeffizi-
ent.

T Clarke-Transformationsmatrix.

τ Zeitkonstante eines Sy-
stems.

θ beliebiger Winkel.

Θ0 Phasenverschiebung der Mo-
dulationsfunktion.

Θc Phasenverschiebung des Trä-
gersignals.
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ua Leiter-Mittelpunktspannung
der Phase a.

ub Leiter-Mittelpunktspannung
der Phase b.

uc Leiter-Mittelpunktspannung
der Phase c.

Udc halbe Zwischenkreisspan-
nung.

U−
dc Spannung der unteren Zwi-

schenkreishälfte.

U+
dc Spannung der oberen Zwi-

schenkreishälfte.

u⃗s Statorspannung.

Z Menge der ganzen Zahlen.

Z Komplexe Impedanz einer
Last.

zp Polpaarzahl.
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