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ΠΕΡΙΛΗΨΗ 
Η διδακτορική έρευνα συνεισφέρει στη σχεδίαση ελάχιστου λειτουργικού και τεχνικού κόστους 

κινητήρων με την αναδιατύπωση της κλασσικής συνάρτησης βελτιστοποίησης επίδοσης, μέσω 
προσθήκης όρων εκθετικού αναπτύγματος, για τη μοντελοποίηση επιμέρους κατανομών 
κατασκευαστικού κόστους συναρτήσει των μεταβλητών βελτιστοποίησης. Η προτεινόμενη 
συνάρτηση κόστους έχει συνδεθεί με αλγόριθμο αναζήτησης μηδενικής τάξεως, κατά Rosenbrock και 
έχει εφαρμοστεί στη σχεδίαση σύγχρονων κινητήρων επιφανειακών μονίμων μαγνητών τυλίγματος 
πλήρους και κλασματικού βήματος επιτρέποντας την αξιολόγηση επιμέρους σχεδιάσεων στη βάση 
κοινών, συνδυαστικών κριτηρίων. Η σύγκριση των ολικά βέλτιστων σχεδιάσεων αναδεικνύει τεχνικά 
πλεονεκτήματα των συγκεντρωμένων τυλιγμάτων κλασματικού βήματος και ειδικά των τυλιγμάτων 
απλής στρώσης, ενώ η σύγκριση στη βάση της συνολικής λειτουργικής-κατασκευαστικής 
βελτιστοποίησης δείχνει ότι η αύξηση των προδιαγραφών επίδοσης μπορεί εν γένει να υποσκελίσει τα 
κριτήρια κόστους κατασκευής, οδηγώντας σε σχεδιάσεις ενδιάμεσου κατασκευαστικού κόστους.  

Επίσης, η διδακτορική έρευνα συνεισφέρει στις τεχνικές δυναμικού ελέγχου των απωλειών 
πολλών σταδίων με την προτεινόμενη τεχνική προεπεξεργασίας των αναδράσεων ελεγκτών 
αναζήτησης ασαφούς λογικής, βάσει τροποποιημένης παραβολικής προσέγγισης της χαρακτηριστικής 
απόδοσης κινητήρα σε πραγματικό χρόνο, για την πρόβλεψη της μέγιστης απόδοσης. Η προτεινόμενη 
τεχνική συνδυάζεται με βελτιωμένο κυκλωματικό μοντέλο απωλειών 8ης τάξεως, το οποίο 
αξιοποιείται σε πραγματικό χρόνο, ως εκτιμητής απόδοσης. Ο προκύπτων υβριδικός ελεγκτής 
ενσωματώνεται σε ρυθμιστή τριών σταδίων αναζήτησης της βέλτιστης μαγνητικής ροής δρομέα και 
αυτός τέλος συνδέεται με τον κυρίως αλγόριθμο διανυσματικού ελέγχου. Η προτεινόμενη 
αρχιτεκτονική έχει προσομοιωθεί σε σύστημα κίνησης ηλεκτρικού οχήματος πόλης με ασύγχρονο 
κινητήρα, το οποίο μοντελοποιείται και εν συνεχεία εξομοιώνεται στο εργαστήριο υπό κλίμακα 
ισχύος. Ο προτεινόμενος ρυθμιστής συγκρίνεται με τους ρυθμιστές μαγνητικής ροής δύο σταδίων της 
βιβλιογραφίας, στη βάση τόσο της δυναμικής απόκρισης σε βηματικές μεταβολές όσο και της 
ενεργειακής κατανάλωσης κατά τον προτυποποιημένο κύκλο οδήγησης Extra-Urban Low-Powered 
(EULP). Τα αποτελέσματα των προσομοιώσεων και η πειραματική τους επιβεβαίωση αναδεικνύουν 
βελτίωση του χρόνου σύγκλισης σε μεγάλες βηματικές μειώσεις του φορτίου και μειώσεις στην 
κατανάλωση της τάξεως του 3.5% για τον κύκλο EULP. 

Η παραπάνω εξειδίκευση των ερευνητικών δράσεων σχεδιασμού και ελέγχου 
ηλεκτροκινητήρων υποστηρίχθηκε μέσω της ανάπτυξης εργαλείων λογισμικού και υλικού. Αφενός 
αναπτύχθηκε κώδικας παραμετρικής σχεδίασης και επίλυσης γεωμετρίας με χρήση πεπερασμένων 
στοιχείων και αφετέρου σχεδιάστηκε και υλοποιήθηκε πρότυπη πειραματική διάταξη έλεγχου και 
μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων. Ταυτόχρονα, διερευνήθηκε η δυνατότητα συζευγμένου υπολογισμού 
παραμέτρων σχεδίασης και ελέγχου κινητήρων, με στόχο την μεταφορά της πολυκριτηριακής βάσης 
υπολογισμού από το επίπεδο των συνιστωσών σε επίπεδο συστήματος κίνησης. Η θεώρηση της 
προτεινόμενης σύζευξης εμπλέκει υψηλό υπολογιστικό κόστος, το οποίο σε εφαρμογές κίνησης 
υψηλών προδιαγραφών δύναται να αντισταθμιστεί από τα πρακτικά οφέλη. 
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ABSTRACT 
The scientific research contributes to the electric motor design methodologies which are based 

on operational and manufacturing cost minimization. Specific reconfiguration of the performance 
optimization function has been proposed by introducing exponential series terms, for the 
representation of individual manufacturing cost distributions as a function of the optimization 
variables. The resulting cost function is coupled to a 0th order Rosenbrock - based search algorithm 
and has been applied for the design of synchronous permanent magnet motors with full and fractional 
pitch concentrated windings. The algorithm allowed for the evaluation of different geometrical 
configurations on the basis of common and combinative criteria. The comparison of the global 
optimum design illustrates the technical superiority of the concentrated fractional slot single layer 
windings. Additionally, the comparison on the common operational and technical basis shows that the 
high performance specifications can override the introduced manufacturing cost terms leading to 
optimal configurations with intermediate manufacturing cost. 

Moreover, the research contributes to the dynamic loss minimization control techniques which 
utilize multistep search procedures. Specifically, a novel technique for the preprocessing of the fuzzy 
logic based search controller feedback has been introduced, incorporating modified real - time 
parabolic projection of the motor optimal efficiency. The parabolic projection technique is linked to 
an improved 8th order loss model circuit representation, which is used in order to estimate system 
efficiency at real time. The resulting hybrid controller is then coupled to a three step magnetic flux 
regulator, the latter configured as an external loop low priority controller with regard to the main 
vector control algorithm. The proposed architecture is used in order to control the drive train of a 
scaled city electric vehicle. The operation of the scaled drive train is then emulated by the laboratory 
setup. The proposed regulator is compared to the two - step flux regulators of the recent literature on 
the basis both of step response and energy consumption during the standardized Extra - Urban Low - 
Powered (EULP) driving cycle. The simulation and experimental results verify the improvement of 
the dynamic response in case of large load drops leading to 3.5% reduction of energy consumption 
during EULP, with regard to the two - steps optimizer. 

The proposed research activities on motor design and control are supported by the development 
of software and hardware tools. On the one hand, motor design parameterization and analysis software 
based on finite element computations has been developed. On the other hand, a prototype motor 
control and measurements laboratory setup has been designed and implemented. Finally, the 
potentials for coupled computation of design and control parameters of traction motors have been 
investigated, in order to reposition the traditional multicriterial computation basis from the 
components level, to the drive system level. The introduction of the proposed coupling involves 
increased computational cost. The latter can be compensated by the practical benefits in the case of 
high performance traction system applications. 

 

KEYWORDS 
Electric traction applications, Surface permanent magnet synchronous motor, Full and fractional pitch 
windings, Single and double layer windings, Geometry optimization, Coupled optimization, Induction 
motor, Field oriented control, Loss minimization, Parabolic prediction, Search control, Model - based 
control, Digital signal processor, Digital motor control 
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1. ΕΙΣΑΓΩΓΗ ΣΤΙΣ ΤΕΧΝΟΛΟΓΙΕΣ ΗΛΕΚΤΡΙΚΩΝ 

ΟΧΗΜΑΤΩΝ: ΕΡΕΥΝΗΤΙΚΟ ΥΠΟΒΑΘΡΟ ΚΑΙ 

ΠΡΟΟΠΤΙΚΕΣ ΣΕ ΜΙΑ ΑΓΟΡΑ ΥΠΟ ΔΙΑΜΟΡΦΩΣΗ 

1.1. Ιστορία, υφιστάμενη κατάσταση και προοπτική του βιομηχανικού 
κλάδου 

Σήμερα σχεδόν κάθε μεγάλος κατασκευαστής παράγει υβριδικά οχήματα, στων οποίων την 
παραγωγή πρωτοπόρες θεωρούνται παγκοσμίως οι μεγαλύτερες των ιαπωνικών εταιριών. Ταυτοχρόνως, 
ιδιαίτερα τα τελευταία τρία με τέσσερα χρόνια, αρκετοί κατασκευαστές προωθούν στην αγορά καθαρά 
ηλεκτρικά οχήματα με τροφοδοσία μπαταριών (“Battery powered Electric Vehicles (BEVs)”) στοχεύοντας 
σε αύξηση/απόκτηση μεριδίου της αγοράς μέσω μαζικών πωλήσεων. Έντονος ανταγωνισμός για την 
επικράτηση στην αγορά του ηλεκτρικού οχήματος έχει ήδη ξεκινήσει καθορίζοντας σε σημαντικό βαθμό 
την κατεύθυνση, το ρυθμό και τον όγκο της επιστημονικής έρευνας. Ωστόσο, η ανάπτυξη των 
τεχνολογιών ηλεκτροκίνησης καταγράφει μακρά ιστορία και πρόσφατα αυξανόμενη ποικιλομορφία.  

Για την κατανόηση της εξέλιξης των ηλεκτρικών οχημάτων αναλύεται η βιομηχανική εμπειρία των 
τελευταίων σαράντα χρόνων μέσω καταγραφής των σημαντικότερων προϊόντων καινοτομίας. Τα οχήματα 
αυτά ανήκουν κατά κύριο λόγο στην αμερικάνικη και ιαπωνική βιομηχανία, με την πρώτη να κατέχει 
πλειοψηφικό μερίδιο της αγοράς (η εταιρία General Motors (GM) αποτελεί χαρακτηριστικότερο 
παράδειγμα. (http://www.gm.com/)). Μέσω αναφοράς στα οχήματα των τελευταίων σαράντα ετών της 
GM, πρωτότυπα και εμπορικά, αναδεικνύονται οι στόχοι του κάθε σχεδιασμού, οι τεχνολογίες που 
χρησιμοποιήθηκαν και οι εξωτερικοί παράγοντες που καθόρισαν την εμπορική τους πορεία. Τα 
αποτελέσματα των είκοσι πρώτων χρόνων αναδεικνύουν το γενικό προσανατολισμό των εταιριών για την 
έρευνα και ανάπτυξη νέων τεχνολογιών. Αντίθετα, τις τελευταίες δύο δεκαετίες δίνεται έμφαση στην 
εξέλιξη των υφιστάμενων τεχνολογιών για την κατασκευή ανταγωνιστικών εμπορικά οχημάτων.   

Παράλληλα, για την καταγραφή της σύγχρονης ποικιλομορφίας καινοτόμων τεχνολογιών γίνεται 
αναφορά στις τεχνολογίες προώθησης και στις αρχιτεκτονικές σχεδιασμού μελλοντικών μοντέλων, που οι 
υφιστάμενοι (παραδοσιακοί) και νέοι κατασκευαστές ανακοινώνουν. Σε αυτή την περίπτωση τα 
αποτελέσματα υποδεικνύουν ότι οι καινοτομίες στην αρχιτεκτονική του σχεδιασμού και ελέγχου μπορούν 
να δημιουργήσουν νέους χώρους για εξειδικευμένες αγορές προϊόντων υψηλής τεχνολογίας [1.1]1.  

1.1.1. Εισαγωγή 

Η αναγνώριση της κομβικής σημασίας των μεταφορών στην ανάπτυξη της παγκοσμιοποιημενής 
οικονομίας και στην εξέλιξη της κοινωνικής και πολιτιστικής κουλτούρας, σε συνδυασμό με τα σύγχρονα 
θέματα προστασίας του περιβάλλοντος και αειφόρου ανάπτυξης του ενεργειακού τομέα, θέτουν τις 
τεχνολογίες μεταφορών στο κέντρο του παγκόσμιου ενδιαφέροντος. Ως αναγνώριση της νέας πρόκλησης 
η βιομηχανία οχημάτων έχει επενδύσει σημαντικούς πόρους στην έρευνα και ανάπτυξη μεγάλου εύρους 
νέων τεχνολογιών προώθησης οχημάτων, οι οποίες ξεκινούν από βελτιώσεις των συμβατικών θερμικών 
κινητήρων, τη χρήση εναλλακτικών καυσίμων, όπως τα βιοκαύσιμα, και φθάνουν στην υβριδική και 
ηλεκτρική κίνηση με χρήση μπαταριών και κυψελών καυσίμου.  

Έντονη παρουσία στον τύπο και τα μέσα μαζικής ενημέρωσης, σε συνδυασμό με υψηλή δημοφιλία, 
εμφανίζουν τα συστήματα προώθησης που βασίζονται μερικώς ή πλήρως σε συστήματα οδήγησης 
ηλεκτρικών κινητήρων με χρήση ηλεκτρονικών ισχύος. Αυτά αποτελούν ταυτοχρόνως ελκυστική λύση 

                                                      
1 1.1. A.O. Yu, L.C. Silva, C.L. Chu, P.S. Nascimento and A.S. Camargo, “Electric vehicles: Struggles in creating a market,” 2011 Proceedings of 
PICMET Technology Management in the Energy Smart World (PICMET) '11, July 31-Aug. 4, 2011. 
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στα περιβαλλοντικά ζητήματα και εν γένει στην απαίτηση για ανάπτυξη ενός νέου αειφόρου μοντέλου 
παγκόσμιων μεταφορών. Μεγάλοι κατασκευαστές έχουν ήδη εισάγει ηλεκτρικά οχήματα, όπως το 
Chevrolet Volt (πλατφόρμα Voltec της GM) και το Leaf των Renault/Nissan και σχεδιάζουν την 
προσαρμογή των γραμμών παραγωγής τους για την υποστήριξη μαζικής παραγωγής. Παρότι τα 
αυτοκίνητα αυτά είναι ευρέως γνωστά ως ηλεκτροκίνητα δεν έχει επικρατήσει ακόμη συγκεκριμένος 
σχεδιασμός. Έτσι το Volt της GM είναι στην πραγματικότητα, όπως αποκαλείται, ένα υβριδικό ηλεκτρικό 
όχημα με αυξημένη αυτονομία (“Extended-range Hybrid Electric Vehicle (E-HEV)”). Το σύστημα 
κίνησης τροφοδοτείται από μπαταρίες, από κινητήρα εσωτερικής καύσης και από το δίκτυο ηλεκτρικής 
ενέργειας. Η τεχνολογία αυτή είναι επίσης γνωστή με τον όρο “plug-in hybrid”. Το Leaf της 
Renault/Nissan αντίθετα τροφοδοτείται αποκλειστικά από μπαταρίες: “Battery Electric Vehicle (BEV)”. 
Άλλες εκδοχές ηλεκτρικών οχημάτων χαρακτηρίζονται από διαφοροποιήσεις όχι μόνο στις συνιστώσες, 
αλλά επίσης και στη γενική αρχιτεκτονική του συστήματος κίνησης και εν γένει του οχήματος. Οι 
περισσότερες έχουν εισαχθεί στην παγκόσμια αγορά τα τελευταία λίγα χρόνια.  

Η εφαρμογή αυτών των τεχνολογιών εκτιμάται ότι σύντομα θα καθορίσει αρχικά ποια οικογένεια 
(οικογένειες) αυτών θα επικρατήσουν στην αγορά των ηλεκτρικών οχημάτων και τελικά το εάν οι 
συμβατικοί κινητήρες εσωτερικής καύσης θα υποκατασταθούν από ηλεκτρικούς. Ιδιαίτερα ενδιαφέρον 
είναι το ιστορικό γεγονός ότι τα ηλεκτρικά οχήματα έχουν ήδη ανταγωνιστεί τα οχήματα με θερμικούς 
κινητήρες για πρώτη φορά στις αρχές του 20ου αιώνα. Συγκεκριμένα το 1900 στις Η..Π.Α. ο συνολικός 
αριθμός των παραγόμενων ηλεκτρικών οχημάτων ήταν υψηλότερος των αντίστοιχων με μηχανές 
εσωτερικής καύσης. Τα οχήματα αυτά ανήκουν στο πρώτο κύμα (πρώτη γενιά) ηλεκτρικών οχημάτων, 
όπως χαρακτηρίζονται. Στην περίπτωση του 1900 η επικράτηση των θερμικών κινητήρων ήταν καθολική. 
Σήμερα, περισσότερο από εκατό χρόνια μετά ένα νέο κύμα παραγωγής ηλεκτρικών οχημάτων βρίσκεται 
υπό εξέλιξη. Τα νέα αυτά ηλεκτρικά οχήματα χαρακτηρίζονται από την υψηλού επιπέδου ολοκλήρωση 
ποικίλων τεχνολογιών και χαίρουν αυξημένης δημοφιλίας. Εξωγενείς παράγοντες, όπως η πρόσφατη 
παγκόσμια οικονομική κρίση, το συνεπαγόμενο αυξημένο κόστος καυσίμων και οι εκτεταμένες 
παρεμβάσεις των εθνικών κυβερνήσεων στην κατεύθυνση της αειφόρου ανάπτυξης μέσω εργαλείων 
φορολογικής πολιτικής, προδιαγράφουν ένα λιγότερο σαφές αποτέλεσμα, στο τέλος αυτής της δεύτερης 
στη σειρά αναμέτρησης [1.1].  

Στην παρούσα ενότητα γίνεται αναφορά σε αυτό το δεύτερο κύμα παραγωγής ηλεκτρικών 
οχημάτων, βάσει του πλαισίου που θέτει ο Saurez στο [1.2]2 για τη θεώρηση του ανταγωνισμού των 
διαφόρων τεχνολογιών με συστηματικό τρόπο. Για τον Saurez, η «μάχη» για τεχνολογική επικράτηση 
περιγράφεται από μια ακολουθία πέντε φάσεων, οι οποίες ορίζονται από αντίστοιχα τελικά παραδοτέα ή 
σημεία ορόσημα (“milestones”). Σύντομος ορισμός των φάσεων της τεχνολογικής αναμέτρησης κατά 
Saurez και αναφορά στα αντίστοιχα σημεία ορόσημα της κάθε φάσης γίνεται εδώ:  

o Φάση 1: Χαρακτηρίζεται από τα στάδια έρευνας και ανάπτυξης του τεχνολογικού κλάδου. 
Το ορόσημο έναρξης της Φάσης 1, είναι η έρευνα και η ανάπτυξη που πραγματοποιείται 
από πρωτοπόρα εταιρία του κλάδου για την παραγωγή νέου προϊόντος (Τ0).  

o Φάση 2: Περιγράφεται από τη διερεύνηση των τεχνικών δυνατοτήτων υλοποίησης του 
νέου προϊόντος σε μαζική κλίμακα (“technical feasibility”). Η εμφάνιση του πρώτου 
πρωτοτύπου στον τεχνολογικό τομέα είναι το ορόσημο που σηματοδοτεί την έναρξη της 
Φάσης 2 (ΤP).  

o Φάση 3: Χαρακτηρίζεται από τις προσπάθειες για δημιουργία νέας αγοράς για το 
τεχνολογικό πεδίο. Το ορόσημο της έναρξης της Φάσης 3 είναι η κυκλοφορία του πρώτου 
εμπορικού προϊόντος, το οποίο εισάγει την αντίστοιχη τεχνολογία στην αγορά (ΤL).  

o Φάση 4: Πρόκειται για τη φάση της αποφασιστικής εμπορικής αναμέτρησης (“decisive 
battle”) και η έναρξη της συνοδεύεται από την παρουσίαση του πρώτου προϊόντος που 
ξεκάθαρα αντιπροσωπεύει την αγορά (“early front runner”) (ΤF). Ωστόσο, η εμφάνιση ενός 
τέτοιου προϊόντος δε συνεπάγεται και θετική έκβαση της αναμέτρησης. Όταν ένας 
συγκεκριμένος σχεδιασμός κυριαρχήσει (“dominant design”, TD) η τεχνολογική 
αναμέτρηση εισέρχεται στην επόμενη φάση της.  

o Φάση 5: Μετα-κυριαρχία (“post-dominance”). Ο ανταγωνισμός σε αυτή τη φάση είναι 
συχνά μία έντονη εντός προτύπων διαμάχη (“intense within-standard rivalry”), που 
βασίζεται στoν κυρίαρχο τεχνολογικά και εμπορικά σχεδιασμό.  

                                                      
2 1.2. F.F. Suarez, “Battles for technological dominance: an integrative framework,” Research Policy, vol. 33, pp. 271-286, 2004. 
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Για την ανάλυση και την καλύτερη κατανόηση των χαρακτηριστικών του δεύτερου υπό εξέλιξη 
κύματος παραγωγής ηλεκτρικών οχημάτων επιχειρείται μία διπλή βιομηχανική ανασκόπηση 
μεσοπρόθεσμης και βραχυπρόθεσμης κλίμακας (Φάσεις 1, 2 και 3 κατά Suarez αντίστοιχα). Αρχικά, 
μελετάται ένα παράθυρο πενήντα χρόνων μέσω ανασκόπησης των κυριότερων ηλεκτρικών οχημάτων της 
βιομηχανίας GM. Η μεσοπρόθεσμη αυτή θεώρηση επιτρέπει την κατανόηση της επίδρασης πολύπλοκων 
παραγόντων στην πορεία του βιομηχανικού κλάδου, που επηρεάζει άμεσα το σχεδιασμό των πιο 
πρόσφατων οχημάτων (Φάσεις 1, 2 κατά Suarez). Σε επόμενο βήμα καταγράφονται τα ηλεκτρικά 
οχήματα, που έχουν ήδη κυκλοφορήσει ή έχει ανακοινωθεί η κυκλοφορία τους στα τελευταία δεκαπέντε 
χρόνια (βραχυπρόθεσμη θεώρηση). Η ανάλυση αυτή δίνει περισσότερη έμφαση στη διερεύνηση της 
εξέλιξης της αρχιτεκτονικής των ηλεκτρικών οχημάτων και των τεχνολογιών τους. Η βραχυπρόθεσμη 
θεώρηση ταυτοχρόνως μπορεί να συμβάλει στη λήψη αποφάσεων σε επίπεδο εταιριών και κυβερνήσεων, 
μέσω κατανόησης των επιπτώσεων που οι καινοτόμες τεχνολογίες έχουν σε εταιρίες και σε υποδομές του 
κλάδου των μεταφορών. Όπως προκύπτει ταυτοχρόνως από αυτή τη θεώρηση, δεν έχει προκύψει 
ξεκάθαρος αντιπρόσωπος (“clear front runner”) στο πεδίο των ηλεκτροκίνητων οχημάτων (ορόσημο 
Φάσης 4), συνεπώς οι Φάσεις 4 και 5 του τεχνολογικού ανταγωνισμού μένει ακόμα να ξεκινήσουν.  

1.1.2. Νέοι κινητήρες και νέες αρχιτεκτονικές συστημάτων κίνησης: 
Αντικατάσταση προϊόντος, καινοτομία ή επανατοποθέτηση μιας 
ολόκληρης βιομηχανίας; 

Τα παρόντα ηλεκτρικά οχήματα που έχουν ανακοινωθεί, και που βρίσκονται σε στάδιο δοκιμών ή 
που έχουν ήδη κυκλοφορήσει, κατατάσσονται σύμφωνα με τη διεθνή υπηρεσία ενέργειας (“International 
Energy Agency”) σε τέσσερις κατηγορίες (Σχήμα 1.1) [1.1], [1.3], [1.4]3: 

o Υβριδικά ή υβριδικά ηλεκτρικά οχήματα (“Hybrid or Hybrid Electric Vehicles (HEV)”): 
Αξιοποιούν την ενέργεια από έναν ηλεκτροκινητήρα με την κλασική προώθηση βάσει 
κινητήρα εσωτερικής καύσης. Το καύσιμό τους είναι συμβατικό ή βιοκαύσιμο. Η 
διαχείριση των κινητήρων βασίζεται συνήθως στην εξής αρχή: «το όχημα κινείται αρχικά 
για μικρές αποστάσεις με αποκλειστική χρήση του ηλεκτροκινητήρα. Όταν το επίπεδο 
φόρτισης των μπαταριών του φθάσει προκαθορισμένο όριο ή όταν η ταχύτητα του 
ξεπεράσει συγκεκριμένη τιμή ο θερμικός κινητήρας ενεργοποιείται και μεταδίδει ισχύ τόσο 
στους τροχούς όσο και στις μπαταρίες του ηλεκτροκινητήρα». 

o Υβριδικά ή υβριδικά ηλεκτρικά οχήματα με δυνατότητα διασύνδεσης στο δίκτυο (“Plug-in 
Hybrid or Plug-in Hybrid Electric Vehicles (HEV)”): Συνδυάζουν επίσης χρήση κινητήρα 
εσωτερικής καύσης για φόρτιση των μπαταριών ή για μετάδοση ισχύος στους τροχούς και 
χρήση ηλεκτρικού κινητήρα. Ακόμα παρέχουν την επιπλέον δυνατότητα φόρτισης των 
μπαταριών του ηλεκτροκινητήρα σε ειδικούς σταθμούς φόρτισης (“Charging Stations”). 

o Αμιγώς ηλεκτρικά οχήματα ή ηλεκτρικά οχήματα μπαταριών (“pure electric or Battery 
Electric Vehicles (BEV)”): σε αυτά η μπαταρία πρέπει να φορτιστεί στους σταθμούς 
φόρτισης καθώς ένα όχημα BEV δεν έχει τον εξοπλισμό για να φορτίσει τις συστοιχίες 
μπαταριών του. 

o Ηλεκτρικά οχήματα με χρήση κυψελών καυσίμων (“Fuel-Cell Electric Vehicle (FCEV)”): 
σε αυτά οι κυψέλες καυσίμου μετατρέπουν ένα φορέα ενέργειας (π.χ. υδρογόνο) σε 
ηλεκτρισμό. Το υδρογόνο μπορεί να αποθηκευτεί στο όχημα σε σταθμούς ανεφοδιασμού ή 
μπορεί να παραχθεί από εξοπλισμό του οχήματος όταν άλλα καύσιμα, όπως βενζίνη, 
αιθανόλη ή μεθανόλη χρησιμοποιούνται. Η τεχνολογία αυτή βρίσκεται σε πιο πρώιμο 
στάδιο από αυτή των οχημάτων HEV και BEV και αποτελεί αντικείμενο εκτεταμένης 
έρευνας και ανάπτυξης. 

Στα τέλη του 19ου αιώνα σημειώθηκε μία περίοδος έντονων ζυμώσεων ανταγωνιστικών 
τεχνολογιών κίνησης οχημάτων. Σε αυτή την περίοδο συνυπήρξαν και ανταγωνίστηκαν θερμικοί 
κινητήρες εσωτερικής και εξωτερικής καύσης με βάση ορυκτά καύσιμα και βιοκαύσιμα, όπως και 
ηλεκτρικοί κινητήρες. Ωστόσο, κατά τη διάρκεια της περιόδου αυτής το μεγαλύτερο μερίδιο πωλήσεων 
είχαν τα αυτοκίνητα με ηλεκτρικούς κινητήρες. Την τελευταία δεκαετία του 19ου αιώνα υπήρξαν δεκάδες 

                                                      
3 1.3. [Online]. Available: http://www.ieahev.org/. 
1.4. [Online]. Available: http://web.mit.edu/evt/evteam.html. 
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κατασκευαστές αυτοκινήτων στην Ευρώπη και στις Η.Π.Α. [1.5]4. Παρότι το ηλεκτροκίνητο όχημα τότε 
χαρακτηρίζονταν για τον ευκολότερο χειρισμό σε σχέση με τα ανταγωνιστικά οχήματα, για την ήσυχη και 
οικολογική οδήγηση, σύντομα έδωσε τη θέση του στο αυτοκίνητο με τον κινητήρα εσωτερικής καύσης 
λόγω περιορισμών αυτονομίας των μπαταριών, λόγω των υψηλών χρόνων φόρτισης και της 
περιορισμένης διάρκειας ζωής τους. Από το 1930 και μετά τα ηλεκτροκίνητα οχήματα ουσιαστικά 
εξαφανίστηκαν από την αγορά. Αφετέρου, στην αρχή του 20ου αιώνα (περίοδος 1900-1920) η διαφήμιση 
του κινητήρα εσωτερικής καύσης ήταν μαζική πιθανώς όχι για τεχνικούς λόγους, αλλά κυρίως λόγω 
ευνοϊκών κοινωνικών και οικονομικών συνθηκών. Η βιομηχανία καυσίμων συνέβαλε καθοριστικά στη 
δημιουργία του ευνοϊκού αυτού κλίματος εγκαθιστώντας ένα εκτεταμένο δίκτυο διανομής και κρατώντας 
χαμηλά τις τιμές των καυσίμων μέσω αύξησης των δραστηριοτήτων εξόρυξης. Ταυτοχρόνως η έκρηξη 
στον αριθμό των αυτοκινητόδρομων, ειδικά στις Η.Π.Α., επιτάχυνε την επικράτηση των θερμικών 
κινητήρων [1.6]5. 

 
                                                            (α)                                                                      (β) 

Σχήμα 1.1. Αρχιτεκτονική ηλεκτρικών οχημάτων. (α) Αρχιτεκτονικές HEV και PHEV (δε 
συμπεριλαμβάνεται η αρχιτεκτονική E-HEV της πλατφόρμας Voltec). (β) Αρχιτεκτονικές BEV και FCEV. 

Η σύγχρονη ιστορία των ηλεκτρικών οχημάτων ξεκινά τη δεκαετία του ΄70, όταν οι τιμές των 
καυσίμων εκτινάχθηκαν με στόχο τη μείωση της κατανάλωσης ενέργειας από ορυκτά καύσιμα. 
Ταυτόχρονα εγκαθιδρύθηκε ένα νέο ρεύμα οικολογικής σκέψης, που ευνοούσε τη χρήση ηλεκτρικών 
οχημάτων. Η επανάληψη της εμπορικής προώθησης των ηλεκτρικών οχημάτων έλαβε χώρα στα μέσα του 
΄90 στις Η.Π.Α. μέσω της GM, η οποία προώθησε το μοντέλο EV1 το 1996, το πρώτο σύγχρονο 
ηλεκτρικό αυτοκίνητο μαζικής παραγωγής. Η εταιρία ακολουθήθηκε από τη Ford (Think και Range 
μοντέλα) από τη Honda (EV Plus), την Toyota (RAV4) και τη Nissan (Altra EV). Όλα αυτά τα μοντέλα 
διατέθηκαν μέσω μίσθωσης (250 έως 600 δολάρια ΗΠΑ το μήνα). Παρά τις ιδιαίτερα θετικές 
αξιολογήσεις των χρηστών τους, η GM διέκοψε την παραγωγή των EV1 το 1999 έχοντας παράγει μόλις 
λίγο παραπάνω από χίλιες μονάδες, λόγω της αδυναμίας της να εξασφαλίσει κερδοφορία. 

Τα τελευταία χρόνια, παρά την ιδιαίτερα βελτιωμένη επίδοση των πρόσφατων ηλεκτρικών 
οχημάτων, τα τεχνολογικά κενά που συνεισέφεραν στην περιορισμένη χρήση της ηλεκτροκίνησης στον 
20ο αιώνα υπάρχουν ακόμα. Ωστόσο, παρά τις ιδιαίτερες προκλήσεις που θα πρέπει να αντιμετωπιστούν, 
η ιδέα της ηλεκτροκίνησης έχει αρχίσει να εξαπλώνεται και να κερδίζει ιδιαίτερη προσοχή από τα ΜΜΕ 
και από τις εθνικές κυβερνήσεις ανά τον κόσμο. Σήμερα, η συντριπτική πλειοψηφία των μεγάλων 
βιομηχανιών έχει δεσμευτεί στην ανάπτυξη και εμπορική διάθεση πλήρως ηλεκτρικών ή υβριδικών 
μοντέλων. Ταυτοχρόνως, ο ανταγωνισμός στην αγορά των ηλεκτρικών αυτοκινήτων έχει κερδίσει σε 
ταχύτητα και σε αριθμό συμμετοχών. Και ενώ οι διευθύνοντες σύμβουλοι των εταιριών ανακοινώνουν τα 
προγράμματα ανάπτυξης της «δεύτερης γενιάς» ηλεκτρικών μοντέλων (2015-2020) και η ηλεκτροκίνηση 
εμφανίζεται ως η επικρατέστερη εναλλακτική τεχνολογία για τις ιδιωτικές μεταφορές του μέλλοντος, η 
αγορά εν γένει διστάζει προ της καινοτομίας. Οι καταναλωτές βλέπουν τα υβριδικά οχήματα απλώς ως 
αντικαταστάτες των συμβατικών συστημάτων προώθησης και οι αγοραστές δε φαίνονται εξοικειωμένοι 
με το νέο μοντέλο μεταφορών, που η νέα τεχνολογία ηλεκτρικών αυτοκινήτων προϋποθέτει. 

Όπως προκύπτει από τα παραπάνω, η τεχνολογία ηλεκτρικών αυτοκινήτων αντιπροσωπεύει μία 
σημαντική ευκαιρία για την επανατοποθέτηση της ανταγωνιστικής και ώριμης αυτοκινητοβιομηχανίας 

                                                      
4 1.5. C. Midler and R. Beaume “From technology competition to reinventing individual mobility for a sustainable future: challenges for new 
design strategies for electric vehicle,” 16th Gerpisa International Conference, Turin, Italy, June 2008. 
5 1.6. Y. Taminiau “Beyond known uncertainties: interventions at the fuel engine interface,” Research Policy, vol. 35, pp. 247-265, 2006. 
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έτσι ώστε να λαμβάνονται υπ’ όψη παράμετροι αειφόρου ανάπτυξης του παρόντος μοντέλου. Από την 
άλλη οι προκλήσεις που πρέπει να αντιμετωπιστούν φαντάζουν τεράστιες, ιδιαίτερα για τους 
παραδοσιακούς κατασκευαστές και τις αλυσίδες προμήθειας και διανομής των προϊόντων τους, μιας και η 
μετάβαση στην ηλεκτροκίνηση σηματοδοτεί πολλά περισσότερα από την αντικατάσταση μιας 
τεχνολογίας οχημάτων. Η εκτεταμένη χρήση ηλεκτρικών οχημάτων θα σημάνει σαρωτικές αλλαγές στη 
δομή και στη λειτουργία της βιομηχανίας. Οι αλλαγές αυτές σχετίζονται αρχικά με σημαντικές 
τροποποιήσεις των αλυσίδων παραγωγής (συμμετέχοντες στην παραγωγή και σχέσεις μεταξύ τους) όπως 
και των συστημάτων προμηθειών. Σε επόμενο στάδιο αναμένεται να απαιτηθεί γενικός επανασχεδιασμός 
των μοντέλων επιχειρήσεων, αγοράς, χρήσης και ιδιοκτησίας των οχημάτων όπως και των συστημάτων 
αποθήκευσης ενέργειας. Τέλος, προσαρμογή θα απαιτηθεί από τις εθνικές κυβερνήσεις και από τους 
θεσμικούς παράγοντες. 

1.1.3. Βιομηχανική εμπειρία στην έρευνα και ανάπτυξη οχημάτων HEV, PHEV 
και BEV. 

Στόχος της ενότητας είναι η κατανόηση των φάσεων της μάχης για τεχνολογική επικράτηση των 
ηλεκτρικών οχημάτων από την οπτική γωνία ενός μεγάλου κατασκευαστή. Καθώς το στάδιο της 
αποφασιστικής μάχης (Φάση 4 τεχνολογικής αναμέτρησης) έχει ενδεχομένως μόλις ξεκινήσει με την 
κυκλοφορία των Volt (GM) και Leaf (Renault/Nissan) το 2010 και 2011 αντίστοιχα, η ενότητα αυτή 
επικεντρώνει μόνο στις τρεις πρώτες φάσεις: έρευνα και ανάπτυξη, διερεύνηση δυνατότητας υλοποίησης 
και δημιουργία αγοράς.  

Η GM σχεδίασε και υλοποίησε ηλεκτρικά οχήματα στις αρχές του τελευταίου αιώνα. Ωστόσο, τα 
οχήματα με κινητήρες εσωτερικής καύσης έγιναν ο κυρίαρχος σχεδιασμός γύρω στο 1920 και η 
τεχνολογία των ηλεκτρικών οχημάτων αδράνησε για περίπου σαράντα χρόνια. Τη δεκαετία του ΄60 
τέθηκαν μαζικά προβληματισμοί σχετικά με τη μόλυνση και την ποιότητα του αέρα σε μεγάλες αστικές 
ζώνες [1.7]6. Ο νέος περιβαλλοντικός προσανατολισμός σε συνδυασμό με την εκτίναξη των τιμών 
καυσίμων το ΄70 ενθάρρυνε τη GM να επανεκκινήσει τα προγράμματα έρευνας και ανάπτυξης της 
ηλεκτροκίνησης. Σε αυτή την ενότητα παρουσιάζεται η πορεία της βιομηχανίας από το 1960 έως και 
σήμερα, όπως αυτή καταγράφεται στην εμπειρία της GM. 

Τα πρωτότυπα ηλεκτρικά οχήματα της GM, τα έτη εμπορικής διάθεσής τους και βασικά τεχνικά 
χαρακτηριστικά συνοψίζονται στον Πίνακα 1.1. Ο πίνακας περιλαμβάνει μόνο τα πρωτότυπα οχήματα 
που έχουν βασιστεί σε νέες πλατφόρμες: νέο σύστημα κινητήρων και ηλεκτρονικών ισχύος και νέα δομή 
αμαξώματος. Παράγωγα άλλων οχημάτων δε συμπεριλαμβάνονται. 

Αναγνωριστικό 
όνομα οχήματος 

Έτη 
Σύστημα 
μπαταριών 

Αρχιτεκτονική 
συστήματος 
κίνησης 

Κατηγορία 
αμαξώματος 

Πρωτότυπο 
ή εμπορικό 
όχημα 

Πλατφόρμα 
ανάπτυξης 

Electrovair 1964/66 Silver-Zinc BEV - Grid Επιβατικό Πρωτότυπο Corvair 
Electrovan 1968 - FCEV Van Πρωτότυπο GMC Handivan

Military 6x6 1968 Lead-Acid HEV- Gas Φορτηγό Πρωτότυπο Military track 
Stirlec 1 1968 Lead-Acid HEV- Gas Επιβατικό Πρωτότυπο Opel kadett 

GM512 Hyb. 1969 Lead-Acid HEV- Gas Επιβατικό Πρωτότυπο <Νέα πλατφ.> 
GM512 Elec. 1969 Lead-Acid BEV- Grid Επιβατικό Πρωτότυπο <Νέα πλατφ.> 
AT&T van 1979 Lead-Acid BEV- Grid Van Πρωτότυπο Standard van 
Electrovette ΄70 Lead-Acid BEV- Grid Επιβατικό Πρωτότυπο Chevette 

Electrovette II 1979 Nickel-Zinc BEV- Grid Επιβατικό Πρωτότυπο Chevette 
Sunraycer 1987 Silver-Zinc BEV- Solar Αγωνιστικό επιβ. Πρωτότυπο <Νέα πλατφ.> 

Impact 1990/93 Lead-Acid BEV- Grid Επιβατικό Πρωτότυπο <Νέα πλατφ.> 
HX3 1991 Lead-Acid HEV- Gas Mini-van Πρωτότυπο <Νέα πλατφ.> 

Electric shuttle 1993 Lead-Acid HEV- Gas Λεωφορείο Πρωτότυπο - 
EV1 1996/99 Lead-Acid, NiMH BEV- Grid Επιβατικό Εμπορικό Impact 

EV1 HEV 1998 NiMH PHEV Diesel, NG Επιβατικό Πρωτότυπο Impact 
Hy-wire 2002 - FCEV Επιβατικό Πρωτότυπο <Νέα πλατφ.> 

GMC Sierra 2004 Lead-Acid HEV - Gas Pickup Εμπορικό Sierra 
Volt 2006/10 Li-ion PHEV E85, Gas Επιβατικό Εμπορικό <Νέα πλατφ.> 
Πίνακας 1.1. Πρωτότυπα και εμπορικά οχήματα της GM. Περίοδος 1964 – 2010 [1.1], [1.7]. 

                                                      
6 1.7. K. Rajashekara “History of electric vehicles in General Motors,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol 30, no. 4, pp.897-904, 1994. 
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Όπως προκύπτει από τα δεδομένα, η GM ανέπτυξε δεκατρία διαφορετικά πρωτότυπα σε διάστημα 
τριάντα δύο ετών πριν την πρώτη και ανεπιτυχή εμπορική διάθεση του οχήματος EV1 το 1996. Επίσης, 
μελετώντας το χρονισμό της ανάπτυξης των πρωτοτύπων είναι εμφανής η ανισότητα της κατανομής τους 
στο χρόνο: τη δεκαετία του ΄60 παρατηρείται η μέγιστη παραγωγή με έξι συνολικά πρωτότυπα που τη 
δεκαετία του ΄80 μειώνονται σε μόλις ένα: το Sunraycer της GM. Επίσης, το γεγονός ότι και τα τρία 
εμπορικά μοντέλα προωθήθηκαν τις δύο τελευταίες δεκαετίες, υποδεικνύει ότι ανάμεσα στις δεκαετίες 
΄60 και ΄90 (μέσα του ΄90) η εταιρία βρισκόταν στις Φάσεις 1 και 2 της τεχνολογικής αναμέτρησης 
(έρευνα - ανάπτυξη και διερεύνηση δυνατότητας υλοποίησης) [1.2]. Η είσοδος της GM στη Φάση 2 
συνέβη στο δεύτερο μισό της δεκαετίας του ΄90 και τώρα η εταιρία έχει ήδη ανακοινώσει τη δεύτερη 
είσοδο της στη Φάση 3 με το λανσάρισμα του Volt (πλατφόρμα Voltec) το Νοέμβριο το 2010, 
ακολουθώντας πιστά το μοντέλο τεχνολογικής μάχης που ο Saurez προτείνει στο [1.2]. 

Ο Πίνακας 1.1 δείχνει, επίσης, ξεκάθαρη τάση εξέλιξης της τεχνολογίας μπαταριών. Τα πρώτα 
τριάντα χρόνια οι μπαταρίες μολύβδου - οξέος (“lead - acid batteries”) αποτέλεσαν την τέλεια επιλογή 
της αυτοκινητοβιομηχανίας, ενώ καταγράφεται και περιορισμένη χρήση μπαταριών ασημιού - 
ψευδαργύρου και νικελίου - ψευδαργύρου (“silver - zinc” και “nickel - zinc” μπαταρίες αντίστοιχα). Με 
το τέλος της δεκαετίας του ΄90 καταγράφεται σαφής μετατόπιση προς τις τεχνολογίες νικελίου - μετάλλου 
(“Nickel - Metal Hybrid (NiMH)”) και λιθίου - ιόντος (“Li - ion batteries”). Η τελευταία τεχνολογία είναι 
που χρησιμοποιείται στο Chevrolet Volt. 

Όσον αφορά το σύστημα προώθησης ηλεκτρικών οχημάτων ο Πίνακας 1.1 δείχνει ότι τη δεκαετία 
του ΄60 η εταιρία δοκίμασε και τις τρεις επικρατέστερες διαμορφώσεις: κυψέλη καυσίμων (ένα 
πρωτότυπο), ηλεκτροκίνηση με μπαταρίες (δύο πρωτότυπα) και υβριδική κίνηση (τρία πρωτότυπα). 
Μάλιστα οι ευκαιρίες ισομοιράστηκαν μεταξύ των αμιγώς ηλεκτρικών και υβριδικών οχημάτων. Ωστόσο, 
τις δεκαετίες ΄70 και ΄80 η GM ακολουθούμενη από το σύνολο της παγκόσμιας βιομηχανίας επενδύει 
μόνο στα ηλεκτρικά οχήματα με μπαταρίες (BEVs) μέσω τεσσάρων πρωτοτύπων. Τη δεκαετία του ΄90 η 
βιομηχανία επαναπροσδιορίζει τη σημασία των υβριδικών οχημάτων και την ανάγκη έρευνας και 
ανάπτυξής τους (π.χ. υβριδική εκδοχή του EV1). Στις αρχές του 20ου αιώνα οι εταιρίες συνεχίζουν να 
επενδύουν σε υβριδικά συστήματα οδήγησης και σε υβριδικά συστήματα με δυνατότητα φόρτισης από το 
δίκτυο. Εν κατακλείδι, όπως προκύπτει από την εμπειρία της μεγάλης εταιρίας, η βιομηχανία ύστερα από 
μία εικοσαετία αβεβαιότητας (δεκαετίες ΄60 και ΄70) προχώρησε αρχικά σε προγράμματα γύρω από τα 
ηλεκτρικά οχήματα με μπαταρίες BEVs, τα οποία την τελευταία δεκαετία έχουν μετεξελιχθεί σε 
προγράμματα ανάπτυξης υβριδικών οχημάτων με δυνατότητα διασύνδεσης στο δίκτυο (plug-in HEVs). 
Ως επιστέγασμα της μακράς αυτής πορείας έρχεται η εμπορική προώθηση της πλατφόρμας Voltec του 
Chevrolet Volt το 2010. 

1.1.4. Από τη διερεύνηση των δυνατοτήτων υλοποίησης μέχρι τη δημιουργία 
αγοράς: το πεδίο της αναμέτρησης των τελευταίων δεκαπέντε χρόνων 

1.1.4.1. Πηγές των στοιχείων και μεθοδολογία διερεύνησης 

Η ιδέα του επικρατούντος σχεδιασμού είναι σημαντική για την κατανόηση της εξέλιξης των 
τεχνολογικών καινοτομιών. Σύμφωνα με τον Utterback στο [1.8]7 ο σχεδιασμός ενός προϊόντος 
χαρακτηρίζεται κυρίαρχος, όταν ενσωματώνει χαρακτηριστικά που οι ανταγωνιστές θα πρέπει να 
αντιγράψουν έτσι ώστε να ελπίζουν σε σημαντικό μερίδιο αγοράς. Ένας τέτοιος σχεδιασμός ενσωματώνει 
τόσο καινοτόμες σχεδιαστικές αρχές των διαφόρων συνιστωσών του συστήματος κίνησης, όσο και 
πρωτοπόρα αρχιτεκτονική σύνδεσής τους [1.9]8. Η επικράτηση στη μάχη του κυρίαρχου σχεδιασμού 
αποτελεί διαρκή στόχο των εταιριών, καθώς τους επιτρέπει προσωρινά λειτουργία σε συνθήκες τεχνητού 
μονοπωλίου, ειδικά στις εξειδικευμένες αγορές υψηλής τεχνολογίας. 

Σε αυτή την ενότητα έμφαση δίνεται στη δυναμική της τεχνολογίας ηλεκτροκίνητων οχημάτων, ως 
υποψήφια τεχνολογία για να γίνει ο επικρατών σχεδιασμός στην αυτοκινητοβιομηχανία, αντικαθιστώντας 
τον κινητήρα εσωτερικής καύσεως - μια από τις σταθερότερα εδραιωμένες τεχνολογίες στον σύγχρονο 
κόσμο. Συγκεκριμένα, σε συνέχεια της προηγούμενης ενότητας, όπου έγινε αναφορά στις Φάσεις 1 και 2 
της τεχνολογικής αναμέτρησης, εδώ αναλύεται η Φάση 3 (δημιουργία της αγοράς) σύμφωνα πάντα με το 

                                                      
7 1.8. J.M. Utterback “Mastering the Dynamics of Innovation,” 2nd edition, Boston: Harvard Business School Press, pp. 288, 1994. 
8 1.9. R. Henderson and K. Clark, “Architectural innovation: the reconfiguration of existing product technologies and the failure of established 
firms,” Administrative Science Quarterly, vol. 35, pp.9-30, Mar. 1990. 
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πλαίσιο 5 βημάτων κατά Suarez. Η Φάση 3 του δεύτερου κύματος παραγωγής ηλεκτρικών αυτοκινήτων 
ξεκινά με την εισαγωγή του πρώτου ηλεκτρικού αυτοκινήτου στην αγορά. 

Μέχρι τα μέσα της δεκαετίας του ΄90 η συντριπτική πλειοψηφία των αυτοκινητοβιομηχανιών 
αγκάλιασε την τεχνολογία των ηλεκτροκίνητων οχημάτων, αναπτύσσοντας εκτεταμένες δραστηριότητες 
έρευνας - ανάπτυξης και δοκιμών για την εμπορευματοποίησή τους μέσα στην δεκαετία 2000-2010. Η 
περίοδος αυτή χαρακτηρίζεται ως «εποχή έντονων ζυμώσεων» για την ώριμη και συντηρητική βιομηχανία 
οχημάτων. 

Οι ακαδημαϊκοί της τεχνολογικής καινοτομίας, με προοδευτική ματιά, προτείνουν ότι οι 
παραδοσιακές (κατεστημένες) και οι νέες εταιρίες της αγοράς θα έχουν διακριτούς ρόλους κατά τη 
διάρκεια αυτού του μετασχηματισμού της βιομηχανίας προς ένα νέο αειφόρο μοντέλο ανάπτυξης. Στα 
πρώτα στάδια μετάλλαξης της βιομηχανίας, οι νέοι παίχτες ενδιαφέρονται για την εξέλιξη του δικού τους 
μεριδίου αγοράς. Παρ’ όλα αυτά επιβάλλουν συχνά περιορισμούς στο μέγεθος της παραγωγής τους. 
Καθώς κατανοούν πως οι μεγάλοι, παραδοσιακοί παίχτες μπορούν να τους ξεπεράσουν σε μέγεθος 
παραγωγής και σε δυνατότητες διανομής και υποστήριξης, επιλέγουν να επενδύσουν σε μικρές, 
εξειδικευμένες αγορές υψηλής τεχνολογίας, με τρόπο διακριτικό, που να μη διεγείρει το ενδιαφέρον των 
παραδοσιακών ανταγωνιστών. Από την άλλη, οι παραδοσιακοί παίχτες, περιορισμένοι από την παρούσα 
δομή του χαρτοφυλακίου τους, που συνήθως αντανακλά τις επενδύσεις του παρελθόντος, συχνά 
αντιδρούν στην πίεση εμφανίζοντας το σενάριο εισόδου της εταιρίας στο νέο πεδίο επιχειρηματικότητας 
ακόμα πιο απίθανο. Ωστόσο επίσης κατανοούν, ότι δεδομένης της ανώτερης ισχύος στην αγορά και των 
σημαντικών δυνατοτήτων επενδύσεων, μπορούν να προφθάσουν γρήγορα τους νέους παίχτες, όταν 
αποφασίσουν να γίνουν, στα πρώτα τουλάχιστον στάδια της μετεξέλιξής τους, ακόλουθοι στη νέα αγορά.  

Η θεώρηση των παλαιών και νέων κατασκευαστών που μπαίνουν στην αγορά του ηλεκτροκίνητου 
οχήματος, όπως και η αναφορά στις βασικές τεχνολογίες των συστημάτων προώθησης και στην 
αρχιτεκτονική σχεδιασμού τους, τα τελευταία δεκαπέντε χρόνια (1995-2010), προσφέρει πρώτης τάξεως 
δυνατότητα κατανόησης των τεχνολογικών εξελίξεων και πρόβλεψης της μελλοντική τους τροχιάς.  

Σε αυτή την ενότητα καταγράφονται οι είσοδοι - έξοδοι νέων και παλαιών παιχτών, όπως και νέων 
τεχνολογιών και αρχιτεκτονικών σχεδίασης στην «υπό ζύμωση» αγορά ηλεκτρικού αυτοκινήτου, όπως 
αυτές δίνονται στο [1.1]. Τόσο τα δεδομένα των εταιριών (λίστα εταιριών με αναφορά στους χρόνους 
εισόδου - εξόδου και στην ετήσια δραστηριότητα) όσο και τα δεδομένα των οχημάτων (αρχιτεκτονική 
σχεδιασμού (HEV, PHEV και BEV), έτος κυκλοφορίας ή προγραμματισμένο έτος κυκλοφορίας, 
κατηγορία οχήματος και βασικά τεχνικά χαρακτηριστικά) έχουν προκύψει βάσει συνδυασμού στοιχείων 
διεθνών οργανισμών, εταιριών ή άλλων πηγών διαδικτύου, εξειδικευμένων αναφορών και περιοδικών 
[1.1]. 

1.1.4.2. Αποτελέσματα αναζήτησης 

Η εμφάνιση ενός κυρίαρχου σχεδιασμού έχει άμεση επίδραση στην ίδια τη δομή της βιομηχανίας 
[1.1], [1.10], [1.11]9. Πριν από τον κυρίαρχο σχεδιασμό λαμβάνει χώρα εισροή νέων παιχτών στη 
βιομηχανία και μετά την εμφάνισή του η βιομηχανία επανασυνδέεται και ενοποιείται. Στο Σχήμα 1.2 
δίνεται η γενική εικόνα της βιομηχανίας ηλεκτρικών οχημάτων του τελευταίου αιώνα, μέσω ανασύνθεσης 
δημοσιευμένων στοιχείων που αφορούν τον αριθμό των εταιριών που ανά έτος δραστηριοποιούνται στον 
κλάδο. Επίσης, δίνεται η σύγκριση του τομέα των ηλεκτρικών οχημάτων με το συνολικό βιομηχανικό 
κλάδο (βάσει του συνολικού αριθμού αυτοκινητοβιομηχανιών στις ΗΠΑ [1.11]). Συγκεκριμένα, στο 
σχήμα δίνονται σε κοινούς άξονες ο αριθμός των εταιριών κατασκευής ηλεκτρικών οχημάτων για τις 
περιόδους 1893-1956 και 1995-2010 (πρώτο [1.5] και δεύτερο κύμα παραγωγής αντίστοιχα), όπως επίσης 
και ο συνολικός αριθμός κατασκευαστών αυτοκινήτων στις ΗΠΑ για την περίοδο 1894-1962 [1.11]. 

Σύμφωνα με αυτό το Σχήμα, το πρώτο κύμα παραγωγής ηλεκτρικών οχημάτων κορυφώθηκε το 
1901, ενώ μειώθηκε απότομα μετά από το 1915. Η μείωση αυτή βρίσκεται σε συγχρονισμό με την 
εμφάνιση του κυρίαρχου σχεδιασμού στην αγορά των ΗΠΑ, του συμβατικού αυτοκινήτου με κινητήρα 
εσωτερικής καύσεως, γύρω στο 1920 [1.11]. Ύστερα από έξι περίπου δεκαετίες σε νάρκωση, η 
βιομηχανία των ηλεκτρικών αυτοκινήτων επανέρχεται τα τελευταία είκοσι χρόνια, όπως υποδεικνύει η 
αύξηση του αριθμού των εταιριών από το 1995 και επιβεβαιώνει η έντονη μέχρι και σήμερα αυξητική 
τάση, ιδιαίτερα από το 2005 και μετά. Η ραγδαία αυτή αύξηση των εταιριών μέχρι και σήμερα δείχνει ότι 

                                                      
9 1.10. P. Anderson and M. Tushman, “Technological discontinuities and dominant designs: a cyclical model of technological change,” 
Administrative Science Quarterly, vol. 35, pp. 604-633, 1990. 
1.11. J.M. Utterback, “Innovation and industrial evolution in manufacturing industries,” National Academy Press, Washington, USA, 1987. 
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μάλλον ο επικρατής σχεδιασμός δεν έχει ακόμα προκύψει. Σύμφωνα με τους Anderson και Tushman στο 
[1.10], αυτό υποδεικνύει ασυνέχεια της τεχνολογικής εξέλιξης και «εποχή ζυμώσεων» για την αγορά 
αυτοκινήτου, ή σύμφωνα με το πλαίσιο του Suarez [1.2] δείχνει ότι η αυτοκινητοβιομηχανία βρίσκεται 
σήμερα στο στάδιο της δημιουργίας μιας νέας αγοράς. 

       

Σχήμα 1.2. Αριθμός εταιριών στην αυτοκινητοβιομηχανία [1.1]. 

Στη συνέχεια παρέχονται επιπλέον λεπτομέρειες σχετικά με τα χαρακτηριστικά των εταιριών και 
τις τεχνολογίες ηλεκτροκίνησης που αυτές ενσωματώνουν στα επιβατικά τους οχήματα τα τελευταία 
δεκαπέντε χρόνια. Τα στοιχεία αυτής της ανάλυσης παρέχουν λεπτομερή εικόνα του κλάδου και 
επιτρέπουν εκτίμηση της πορείας του στο προσεχές μέλλον (περίοδος 2015-2020), για την οποία οι 
περισσότερες αυτοκινητοβιομηχανίες προγραμματίζουν την κυκλοφορία ηλεκτρικών οχημάτων «δεύτερης 
γενιάς», όπως αποκαλούνται.  

Η σωρευτική καμπύλη του αριθμού των ενεργών εταιριών στη βιομηχανία ηλεκτρικών επιβατικών 
οχημάτων, ανά έτος για την περίοδο 1995-2010, δίνεται στο Σχήμα 1.3, όπως επίσης και ο αριθμός των 
εισερχόμενων και εξερχόμενων από τον κλάδο εταιριών (συμπεριλαμβάνονται οι συγχωνεύσεις και οι 
πτωχεύσεις εταιριών) ανά έτος. Το τελευταίο κύμα ενθουσιασμού για τα ηλεκτρικά οχήματα ξεκίνησε 
αργά, στα μέσα της δεκαετίας του ΄90 και ο αριθμός των συμμετεχόντων εταιριών έμεινε αρκετά 
σταθερός - όχι πάνω από δέκα κατασκευαστές - μέχρι και το 2002. Ένα περιορισμένο κύμα εξόδων, το 
1998 σε συνδυασμό με τις περιορισμένες εισόδους των ετών 1999-2003, οδήγησε σε μια παροδική 
μείωση της συμμετοχής, σε έξι κατ’ ελάχιστο εταιρίες. Μετά από αυτό, η βιομηχανία εμφάνισε ταχύτατη 
αύξηση του μεγέθους της και επιτάχυνση δραστηριοτήτων: Από το 2004 έως και το 2010, 41 εταιρίες 
εισήλθαν στον κλάδο και καμία δεν αποχώρησε. Στα τέλη του 2010, 47 κατασκευαστές ανά τον κόσμο 
ανταγωνίζονταν στον τομέα της ηλεκτροκίνησης. 

 

Σχήμα 1.3. Διακύμανση του αριθμού των εταιριών στη βιομηχανία ηλεκτρικών επιβατικών οχημάτων. 
Δεδομένα δεκαπενταετίας 1995 – 2010 [1.1]. 

Για την καλύτερη κατανόηση της κίνησης των εταιριών στον κλάδο, αυτές διαχωρίζονται με 
κριτήριο τη βασική αρχιτεκτονική των αυτοκινήτων που παράγουν σε εταιρίες οχημάτων HEV, PHEV και 
BEV. Επίσης, για την περίπτωση των εταιριών παραγωγής οχημάτων BEV, γίνεται διάκριση σε 
παραδοσιακούς - κατεστημένους (“incumbents”) και νεοεισερχόμενους κατασκευαστές (Σχήμα 1.4). Με 
τον όρο «κατεστημένος κατασκευαστής», γίνεται αναφορά σε εταιρίες που έχουν κατοχυρώσει σταθερή 
θέση στην αγορά, μέσω μεγάλων μεριδίων και ισχυρής επενδυτικής ισχύος.  

1: Κατασκευάστριες 
ηλεκτρικών οχημάτων. 
Πρώτο κύμα παραγωγής  
[Αρχική πηγή: http://evworld.com] 
 
 

2: Συνολικός αριθμός 
κατασκευαστών ΗΠΑ. 
[Αρχική πηγή: Auto-US Magazine] 
 
 

3: Κατασκευάστριες  
ηλεκτρικών οχημάτων. 
Δεύτερο κύμα παραγωγής  
[Αρχική πηγή: http://evworld.com] 
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Η υβριδική τεχνολογία έγινε ευρέως γνωστή στην αυτοκινητοβιομηχανία στα τέλη της δεκαετίας 
του ΄90. Το πρώτο μοντέλο HEV ήταν το Prius της Toyota, το οποίο κυκλοφόρησε στην Ιαπωνία το 1997 
και το ακολούθησε το επίσης HEV μοντέλο Insight της Honda το 1999. Όπως φαίνεται στο Σχήμα 1.4, 
υβριδικά οχήματα άλλων κατασκευαστών κυκλοφόρησαν μόλις στα τέλη της δεκαετίας του ΄00. Το 
σύνολο αυτών των κατασκευαστών αντιπροσωπεύουν παραδοσιακούς - κατεστημένους παίχτες της 
αγοράς των Η.Π.Α. και συγκεκριμένα τις τρεις μεγαλύτερες αυτοκινητοβιομηχανίες (GΜ, Ford και 
Chrysler), όπως επίσης τα Ευρωπαϊκά γκρουπ (Volkswagen, Daimler, BMW, Porsche, Peugeot - Citroen 
PSA) και τα Ασιατικά (Nissan, Hyundai, Mazda, Mitsubishi). Μέχρι το 2010 περίπου πενήντα υβριδικά 
μοντέλα (επιβατικά οχήματα, αγωνιστικά οχήματα και φορτηγά) εισήχθησαν στην παγκόσμια αγορά, ενώ 
μερικοί εκ των μεγαλύτερων κατασκευαστών προσφέρουν την επιλογή υβριδικού συστήματος κίνησης σε 
όλα τα μοντέλα τους. Ο συνολικός αριθμός πωλήσεων υβριδικών οχημάτων έφθασε την ίδια χρόνια 
(2010) τις 3.7 εκατομμύρια μονάδες προϊόντος, με τις εταιρίες Toyota και Honda να κατέχουν τη 
συντριπτική πλειοψηφία πωλήσεων αυτών των οχημάτων μέχρι σήμερα. Ωστόσο, η αγορά των υβριδικών 
οχημάτων θεωρείται σταθερά ως αγορά αιχμής υψηλής τεχνολογίας, συγκεντρώνοντας λιγότερο από 1% 
της παγκόσμιας αγοράς οχημάτων κατά τη διάρκεια της πρώτης δεκαετίας του 21ου αιώνα. 

 

Σχήμα 1.4. Διακύμανση του αριθμού των εταιριών στη βιομηχανία ηλεκτρικών επιβατικών οχημάτων. 
Διάκριση βάσει της αρχιτεκτονικής του συστήματος κίνησης. Δεδομένα δεκαπενταετίας 1995 – 2010 [1.1]. 

Σχετικά με την εισαγωγή των PHEVs στην αγορά, μόλις το 2008, η κατασκευάστρια εταιρία BYD 
(η οποία ανήκει στη μεγαλύτερη κατασκευάστρια μπαταριών της Κίνας) ξεκίνησε την πώληση του 
μοντέλου F3DM, το οποίο έγινε το πρώτο εμπορικά διαθέσιμο PHΕV παγκοσμίως (Σχήμα 1.4). Τα έτη 
2009-2010 τρεις ακόμη εταιρίες εισήλθαν σε αυτή την αγορά: η παραδοσιακή GM μαζί με δύο νέες 
εταιρίες.  

Τέλος, στο Σχήμα 1.4 φαίνεται η εξέλιξη της συμμετοχής παλαιών και νέων εταιριών στον τομέα 
της αγοράς των πλήρως ηλεκτρικών οχημάτων με μπαταρίες (BEVs). Όπως προκύπτει από το σχήμα, 
κατά τη διάρκεια της περιόδου 2000-2008 (ύστερα από την ανάπτυξη του EV1 από τη GM) και ενώ 
κατεστημένοι κατασκευαστές αποφασίζουν να διακόψουν ή τουλάχιστον να επιβραδύνουν τα 
προγράμματα ανάπτυξης BEVs, ένας σημαντικός αριθμός νέων παιχτών λαμβάνει την τολμηρή απόφαση 
για την κατασκευή ηλεκτρικών οχημάτων υψηλής επίδοσης που να απευθύνονται σε μεγάλο τμήμα 
αγοραστών. Η Tesla Motors, που ιδρύθηκε το 2003 στη Silicon Valley της California, θεωρείται 
πρωτοπόρα σε αυτή την κατηγορία. 

Καθώς η ζήτηση και η παραγωγή αυξάνεται, πολλές νέες εταιρίες εισέρχονται στον κλάδο με 
τροποποιημένα προϊόντα. Για τη μείωση του κόστους και της πολυπλοκότητας που εμπλέκει η κατασκευή 
ενός επιβατικού οχήματος υψηλής ταχύτητας, πολλοί νέοι κατασκευαστές εισέρχονται σε άλλα τμήματα 
της αγοράς, που αφορούν μικρά ηλεκτρικά οχήματα χαμηλής ταχύτητας (στις Η.Π.Α. οχήματα με μέγιστη 
ταχύτητα 40km/h δεν απαιτούν πιστοποίηση ασφαλείας μέσω δοκιμών πρόσκρουσης (“crash testing”)), 
ηλεκτρικά ποδήλατα και τρίτροχα BEVs. Οι στρατηγικές αυτές στόχο έχουν να κατεβάσουν τεχνητά τη 
στάθμη του φράγματος εισόδου στην αγορά (“barriers to entry”). Ως αποτέλεσμα, το 2010 οι 
νεοεισερχόμενες εταιρίες κυριάρχησαν σε όλους τους τομείς της αγοράς των BEVs: οχήματα χαμηλής και 
υψηλής ταχύτητας, εμπορικά επιβατικά οχήματα, δίτροχα και τρίτροχα οχήματα, ακόμα και αγωνιστικά 
οχήματα υψηλών επιδόσεων (Σχήμα 1.5). Στο σχήμα αυτό φαίνεται η διακύμανση του αριθμού των BEVs 
ανά κατηγορία οχήματος και είδος κατασκευαστή (παλαιοί και νέοι κατασκευαστές) για το έτος 2010. 
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Όπως προκύπτει από το Σχήμα 1.5, οι νέοι κατασκευαστές δείχνουν μία πρώιμη προδιάθεση προς 
την κατηγορία των μικρών οχημάτων, καθώς φαίνεται να αναγνωρίζουν πως η τεχνολογία των BEVs 
είναι καλύτερα προσαρμόσιμη στα αυτοκίνητα πόλης από ότι στα μεγάλα αυτοκίνητα πολλαπλών 
χρήσεων. Ο βασικός λόγος για αυτή την προτίμηση είναι ότι επικεντρώνοντας στο συγκεκριμένο κομμάτι 
της αγοράς, οι κατασκευαστές μπορούν να σχεδιάσουν συστοιχίες μπαταριών που να καλύπτουν τις 
αντίστοιχες ανάγκες (διαδρομές εντός πόλης και μικρά ταξίδια) διατηρώντας ταυτόχρονα εύλογα κόστη. 
Επίσης προσφέροντας επιλογές παραμετροποίησης, επιτρέπουν μεταβλητή διαστασιολόγηση των 
μπαταριών, ανάλογα με τις συγκεκριμένες ανάγκες κάθε καταναλωτή. 

 

Σχήμα 1.5. Ηλεκτρικά οχήματα αρχιτεκτονικής BEV το έτος 2010. Διάκριση με βάση το είδος του 
οχήματος και τα χρόνια εμπειρίας του κατασκευαστή [1.1]. 

Ωστόσο, σε μακροπρόθεσμη κλίμακα, ενώ οι τιμές των οχημάτων πέφτουν, η αυτονομία αυξάνει 
και βελτιώνεται η υποδομή των συστημάτων φόρτισης, οι ιδιοκτήτες μεγάλων οχημάτων και οχημάτων 
που ταξιδεύουν σε μεγάλες αποστάσεις τείνουν να αγοράζουν μεγαλύτερο ποσοστό ηλεκτρικών 
οχημάτων. Ο βασικός λόγος για αυτό είναι ότι οι ιδιοκτήτες αυτών των οχημάτων δίνουν πολύ 
μεγαλύτερη σημασία στο λειτουργικό κόστος από ότι στο κόστος απόκτησης [1.12]10. Οι συγγραφείς στο 
[1.13]11 υποστηρίζουν χαρακτηριστικά την ίδια στιγμή, ότι ενώ οι παραδοσιακοί κατασκευαστές 
καθυστερούν να ενσωματώσουν τις καινοτομικές τεχνολογίες σε σχέση με τις νέες εταιρίες, εμφανίζουν 
την τάση να επενδύουν περισσότερο σε συστήματα διαχείρισης των προϊόντων βάσει σύνθετων 
περιβαλλοντικών και κοινωνικών κριτηρίων.  

Ο αριθμός των BEVs αυξήθηκε πάνω από πέντε φορές μέσα σε μόλις δύο χρόνια (από έντεκα 
οχήματα το 2008 σε εξήντα ένα το 2010). Παρά την εντυπωσιακή πορεία των νέων εταιριών, το 2010 οι 
παλαιοί κατασκευαστές ήρθαν πρώτοι σε αριθμό κυκλοφορίας πρωτοτύπων BEV, όπως φαίνεται στο 
Σχήμα 1.6. Με την είσοδο του μεγάλου αριθμού εταιριών στη βιομηχανία των ηλεκτρικών οχημάτων, την 
επιτάχυνση του ρυθμού και του όγκου της έρευνας, είναι λογικό να αναμένεται αύξηση της παραγωγής 
και ενσωμάτωση καινοτομικών τεχνολογιών. Σε επόμενο βήμα αναμένεται η ιδιαίτερης σημασίας 
εμφάνιση ενός αντιπροσωπευτικού σχεδιασμού του βιομηχανικού κλάδου (“front runner”), που θα 
σηματοδοτήσει την έναρξη της τέταρτης φάσης της τεχνολογικής αναμέτρησης: αποφασιστική μάχη για 
τεχνολογική κυριαρχία (“decisive battle for technological dominance”) κατά τον Suarez [1.2]. 

 

Σχήμα 1.6. Αριθμός νέων εμπορικών και πρωτοτύπων επιβατικών οχημάτων ανά έτος. Δεκαπενταετία 
1995-2010 [1.1].  

                                                      
10 1.12. Ν. Hodson and J. Newman, “A new segmentation for electric vehicles,” McKinsey Quarterly, Nov. 2009. 
11 1.13. K. Hockerts and R. Wüstenhagen, “Greening Goliaths versus emerging Davids: theorizing about the role of incumbents and new entrants 
in sustainable entrepreneurship,” Center for Corporate Social Responsibility (CBS), Working Paper Series no. 01-2009, 2nd edition, Denmark, 
2009. 
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1.1.5. Αξιολόγηση παρούσας κατάστασης και συμπεράσματα 

Σε αυτή την ενότητα χρησιμοποιήθηκε το πλαίσιο που έχει προταθεί από τον Suarez [1.2], όπως και 
η έννοια του επικρατούντος σχεδιασμού και τα επακόλουθα της [1.8] για την ανάλυση της μάχης για 
τεχνολογική κυριαρχία κατά τη διάρκεια του παρόντος κύματος παραγωγής ηλεκτρικών οχημάτων. Τα 
δεδομένα της δεκαπενταετίας 1995-2010 δείχνουν ότι ο αριθμός των εταιριών που εισέρχονται στην 
αγορά αυτή έχει αυξηθεί σημαντικά, ιδιαίτερα από το 2005 και μετά, και είναι πολύ πιθανό να αυξηθεί 
περισσότερο. Το 2010, ο αριθμός των εταιριών ήταν 47. Σε σύγκριση με το μέγιστο των 22 εταιριών, 
κατά τη διάρκεια του πρώτου κύματος παραγωγής ηλεκτρικών οχημάτων [1.5], έχει προκύψει σημαντική 
εισροή νέων εταιριών. Αυτές οι εταιρίες προσφέρουν μία ποικιλία τεχνολογιών ηλεκτρικών οχημάτων, 
βάσει κυρίως των αρχιτεκτονικών BEV, HEV και PHEV, που εφαρμόζονται σε διάφορους τύπους 
οχημάτων (αυτοκίνητα υψηλής, χαμηλής ταχύτητας, τρίτροχα κτλ.). Κανένα ωστόσο από αυτά τα 
οχήματα δεν έχει κερδίσει σημαντικό μερίδιο της συνολικής αγοράς αυτοκινήτων. Συγκεκριμένα, το Prius 
της Toyota, που αποτελεί σημαντικό εκπρόσωπο των HEVs, έχει κερδίσει λιγότερο από 1% της 
παγκόσμιας αγοράς αυτοκινήτων. Το σύνολο των παραπάνω δεδομένων υποδεικνύει ότι δεν έχει 
προκύψει ακόμα ο επικρατών σχεδιασμός και δεν είναι ξεκάθαρη η ύπαρξη ενός βασικού 
αντιπροσωπευτικού προϊόντος της αγοράς. Συνεπώς, ο τομέας της βιομηχανίας ηλεκτρικών οχημάτων 
φαίνεται ότι βρίσκεται στη Φάση 3 της τεχνολογικής αναμέτρησης: δημιουργία της αγοράς (“creating the 
market”) [1.2].  

Επιπλέον, μέσω κατηγοριοποίησης των εταιριών παραγωγής ηλεκτρικών οχημάτων στις κατηγορίες 
των παραδοσιακών-κατεστημένων και νεοεισερχόμενων εταιριών στο βιομηχανικό κλάδο, προκύπτει η 
παρατήρηση ότι οι παλαιές εταιρίες κυριαρχούν στην κατασκευή των HEVs και PHEVs, ενώ οι 
νεοεισερχόμενες επικεντρώνονται στην κατασκευή BEVs. Ο βασικός λόγος αυτής της διαφοροποίησης 
είναι το αυξημένο επίπεδο τεχνικής πολυπλοκότητας των πρώτων έναντι των αμιγώς ηλεκτρικών 
οχημάτων. Ακόμα, οι νεοεισερχόμενες εταιρίες συχνά προτιμούν τομείς της αγοράς εκτός του κλασικού 
τομέα των αυτοκινήτων υψηλής ταχύτητας. Εν ολίγοις οι νεοεισερχόμενοι προτιμούν να συναγωνίζονται 
σε εξειδικευμένες αγορές αιχμής υψηλής τεχνολογίας, έτσι ώστε να αποφύγουν την απευθείας σύγκρουση 
με τους παραδοσιακούς κατασκευαστές. Η στρατηγική αυτή των νεοεισερχόμενων συνεπάγεται επιπλέον 
ποικιλία για την αγορά ηλεκτρικών οχημάτων και συνεπώς προσφέρει περισσότερες ευκαιρίες για την 
απόκτηση επιπλέον τεχνογνωσίας μέσω της βιομηχανικής έρευνας και ανάπτυξης προϊόντων [1.14]12. Σε 
μακροπρόθεσμη βάση κάποιες από αυτές τις αγορές ενδεχομένως να επιβιώσουν και να επεκταθούν 
αναμορφώνοντας τη συνολική βιομηχανία ηλεκτρικών οχημάτων [1.2]. 

Η κυκλοφορία των Volt και Leaf με τη σφραγίδα της GM και Renault/Nissan και τη σημαντική 
υποστήριξη πολλών εθνικών κυβερνήσεων, υποδεικνύει ότι αναδύονται ισχυροί υποψήφιοι για τον 
ανταγωνιστικό αντιπρόσωπο (“front runner”), τη «ναυαρχίδα» του τομέα. Κατόπιν αναμένεται η 
εκκίνηση της Φάσης 4 της αποφασιστικής μάχης για τεχνολογική επικράτηση [1.2]. 

Μέσω ανάλυσης της φάσης δημιουργίας της αγοράς των ηλεκτρικών οχημάτων το πλαίσιο 
θεώρησης της εν λόγω τεχνολογικής αναμέτρησης επιβεβαιώνεται πλήρως, ενώ προκύπτει και 
δυνατότητα επιμέρους βελτιώσεων. Αρχικά, το πλαίσιο μπορεί να επεκταθεί έτσι ώστε να λάβει υπόψη 
τον ανταγωνισμό μεταξύ εναλλακτικών τεχνολογιών (τεχνολογίες BEV, HEV, PHEV). Στη συγκεκριμένη 
περίπτωση κάθε μία από αυτές τις τεχνολογίες εισέρχεται στη φάση δημιουργίας της αγοράς (Φάση 3) σε 
διαφορετική χρονική στιγμή. Επιπλέον, η αγορά των ηλεκτρικών αυτοκινήτων χαρακτηρίζεται από τους 
διαφορετικούς ρόλους που διαδραματίζουν οι παραδοσιακοί και οι νεοεισερχόμενοι κατασκευαστές, όπως 
περιγράφηκε παραπάνω. 

Για την περιγραφή των Φάσεων 1 και 2 της τεχνολογικής αναμέτρησης από την οπτική γωνία ενός 
μεγάλου παραδοσιακού κατασκευαστή, γίνεται αναφορά στην εμπειρία των τελευταίων πενήντα χρόνων 
της εταιρίας GM. Όπως επιβεβαιώνεται από τα δεδομένα του Πίνακα 1.1, η δραστηριότητα της εταιρίας 
καθορίστηκε εν πολλοίς από δύο βασικούς παράγοντες. Η εμπλοκή των κυβερνητικών πολιτικών 
αναφορικά με τα ζητήματα περιβαλλοντικής προστασίας καθόρισε την επιλογή της εταιρίας για 
σημαντικές επενδύσεις στην έρευνα και ανάπτυξη των εν λόγω οχημάτων. Σε επίπεδο εταιρίας η 
διαδικασία δοκιμής και εκμάθησης (“probe and learn process”), όπως προτείνεται στο [1.14] είναι 
διαρκώς παρούσα και διαμορφώνει σε σημαντικό βαθμό τις δύο πρώτες φάσεις της τεχνολογικής 
αναμέτρησης. Η απόκτηση τεχνογνωσίας μέσω της ανάπτυξης πρωτοτύπων από τα διάφορα τμήματα της 

                                                      
12 1.14. G.S. Lynn, J.G. Morone and A.S. Paulson, “Marketing and discontinuous innovation: the probe and learn process,” California 
Management Review, vol 38, no. 3, pp.8-37, 1996. 
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εταιρίας, συνέβαλλε στη δημιουργία μιας τράπεζας γνώσεων που σήμερα αξιοποιείται στην ανάπτυξη της 
σύνθετης αρχιτεκτονικής E-HEV PHEV, όπως αυτή συναντάται στην πλέον πρόσφατη πλατφόρμα του 
συστήματος Voltec, οδηγώντας την αγορά στις Φάσεις 3 και 4 της μάχης για τεχνολογική επικράτηση 
(δεκαπενταετία 2005 - 2015). 

Ωστόσο, παρατηρείται μία βασική διαφορά ανάμεσα στον τρόπο που η διαδικασία δοκιμής και 
εκμάθησης περιγράφεται στο [1.14] και υλοποιείται στην πραγματική βιομηχανία. Οι συγγραφείς στο 
[1.14] περιγράφουν μία διαδικασία κατά την οποία η εταιρία χρησιμοποιεί ένα πρωτότυπο προϊόν για να 
δοκιμάσει την αγορά και να αποκτήσει εμπειρία έτσι ώστε στη συνέχεια να επαναλάβει τον ίδιο κύκλο. 
Στην περίπτωση της βιομηχανίας των ηλεκτρικών οχημάτων, όπως αυτή αξιολογείται μέσω της εμπειρίας 
πενήντα χρόνων της GM, προκύπτει η παρατήρηση ότι τα πρώτα τριάντα χρόνια η εταιρία δοκίμασε 
αποκλειστικά την εταιρία και όχι το προϊόν. Έτσι, έγιναν δοκιμές διαφόρων τεχνολογιών του συστήματος 
οδήγησης για ποικίλες διαμορφώσεις οχημάτων. Η πληροφορία από τις δραστηριότητες έρευνας και 
ανάπτυξης της εταιρίας αξιοποιήθηκε για την απόκτηση εμπειρίας και ο κύκλος επανεκκίνησε. Μόνο στο 
παρόν κύμα παραγωγής οχημάτων (τελευταία εικοσαετία) η εταιρία προχώρησε στην πρώτη δοκιμή - 
διερεύνηση της αγοράς το 1996, με την κυκλοφορία του EV1 ύστερα από τη δοκιμή δεκατριών συνολικά 
πρωτοτύπων σε μία περίοδο τριάντα ετών. Ύστερα από μία ακόμα φάση έρευνας και ανάπτυξης 
τεχνολογιών η GM προέβη πρόσφατα στη δεύτερη διερευνητική κυκλοφορία προϊόντος, της πλατφόρμας 
Voltec, δέκα χρόνια αργότερα από την κυκλοφορία του EV1. 

Η ανάλυση της εμπειρίας του βασικού κατασκευαστή των Η.Π.Α. υποδεικνύει μία στενή 
διασύνδεση των δύο αυτών τύπων διαδικασιών δοκιμής - εκμάθησης. Όπως προκύπτει σαφώς από τα 
δεδομένα του Πίνακα 1.1, η δοκιμή της αγοράς προϋποθέτει τη δοκιμή και εξέλιξη των τεχνολογιών που 
το προϊόν ενσωματώνει. Ιδιαίτερα για τους παραδοσιακούς κατασκευαστές αυτό αποτελεί αναγκαία 
συνθήκη καθώς θωρακίζει την αξιοπιστία και συνεπώς το μερίδιο αγοράς της εταιρίας. Η διασύνδεση 
αυτών των φάσεων δοκιμών και εκμάθησης μπορεί εύκολα να ενσωματωθεί στο γενικό πλαίσιο της 
τεχνολογικής αναμέτρησης κατά Suarez, όπως υποδεικνύει η γραφική απεικόνιση του Σχήματος 1.7 για 
την περίπτωση της εταιρίας GM. Τις δεκαετίες ΄70 και ΄80, οι δραστηριότητες αυτές φαίνεται να 
εισέρχονται περισσότερο στη φάση της διερεύνησης δυνατότητας υλοποίησης (Φάση 2) από ότι τη 
δεκαετία του ΄60, που επικεντρώνεται κυρίως στην απόκτηση τεχνογνωσίας σε επίπεδο συνιστωσών και 
γενικής αρχιτεκτονικής του συστήματος κίνησης. Στο ίδιο σχήμα παρουσιάζονται και οι δύο κυκλοφορίες 
εμπορικών οχημάτων της εταιρίας: μοντέλα EV1 και Volt. 

 
Σχήμα 1.7. Η ενσωμάτωση της διαδικασίας «δοκιμών και εκμάθησης» (“probe and testing”) στην 

τεχνολογική αναμέτρηση του κλάδου των ηλεκτρικών οχημάτων [1.1]. 

Η σημασία της διαδικασίας δοκιμών και εκμάθησης για τη βιομηχανία ηλεκτρικών οχημάτων ίσως 
υποδεικνύει την ανάγκη προσαρμογής του πλαισίου που προτείνεται από τον Suarez [1.2]: η διαδικασία 
αυτή θα πρέπει να συμπεριληφθεί σε όλες τις φάσεις της τεχνολογικής αναμέτρησης ως βασικός παράγων 
διαμόρφωσης της πορείας του κλάδου.  

Επιπλέον, διαφορετικές μορφές αυτής της διαδικασίας συναντώνται στην αυτοκινητοβιομηχανία με 
την πάροδο του χρόνου. Τη δεκαετία του ΄60, οι προκλήσεις που έπρεπε να αντιμετωπιστούν σχετίζονταν 
κυρίως με την αναζήτηση των βέλτιστων τεχνολογιών και αρχιτεκτονικών σχεδιασμού. Αυτές ήταν 
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αναζητήσεις κυρίως διερευνητικού χαρακτήρα. Τα δεδομένα που αποκτήθηκαν κατά τη δεκαετία αυτή 
αξιοποιήθηκαν άμεσα τη δεκαετία του ΄70 για την ανάπτυξη πρωτοτύπων. Μάλιστα τη δεύτερη κατά 
σειρά δεκαετία δοκιμών η βιομηχανία φαίνεται να περιορίζει το εύρος των διερευνήσεων προχωρώντας 
στη λεπτομερέστερη διερεύνηση λίγων, επιλεγμένων τροχιών τεχνολογικής ανάπτυξης (Σχήμα 1.7). 

Τη δεκαετία του ΄80 λόγω αλλαγών στη δομή και οργάνωση της εταιρίας, όπως και λόγω της 
αυτοματοποίησης των γραμμών παραγωγής, οι δραστηριότητες έρευνας και ανάπτυξης ηλεκτρικών 
οχημάτων της εταιρίας φαίνεται να περιορίζονται σημαντικά. Ωστόσο, εκείνη τη δεκαετία η GM παράγει 
το Sunraycer. Τέλος, τη δεκαετία του ΄90 οι δοκιμές επικεντρώνονταν στην εισαγωγή των πρωτοτύπων σε 
γραμμές παραγωγής, στην προετοιμασία της μαζικής παραγωγής και στη διερεύνηση των συνθηκών της 
αγοράς.  

Η κυκλοφορία στην αγορά το 2010 της πλατφόρμας Voltec βάσει της αρχιτεκτονικής E-HEV 
PHEV, που προορίζεται για επιβατικά οχήματα, αποτελεί την αποφασιστική κίνηση της βιομηχανίας για 
τη διαμόρφωση της αγοράς (Σχήμα 1.8). Ωστόσο, η εμπορική της πορεία είναι μέχρι σήμερα αβέβαιη. 
Αφενός υπάρχει το ενδεχόμενο το σύστημα Voltec να αποτελέσει πράγματι το βασικό υπερασπιστή της 
βιομηχανίας στη μάχη για τεχνολογική επικράτηση και αφετέρου πιθανή είναι και η αρνητική έκβαση της 
πορείας του στην αγορά, κατά την οποία το Voltec θα αποδειχθεί ένα ακόμα ορόσημο στη διαδικασία 
δοκιμών και εκμάθησης του βιομηχανικού κλάδου, παρόμοιο αυτού της κυκλοφορίας του EV1.  

 

                  (α)                                                                                                 (β) [1.15]13 
Σχήμα 1.8. Πλατφόρμα Voltec της GM [1.13]. (α) Σχηματικό διάγραμμα της καινοτομικής 

αρχιτεκτονικής Ε-HEV PHEV. (β) Εικόνα του φυσικού συστήματος. 

1.2. Εθνικές πολιτικές για την υποστήριξη της ηλεκτροκίνησης και της 
έρευνας και ανάπτυξης ηλεκτρικών οχημάτων 

Οι εθνικές πολιτικές των ανεπτυγμένων βιομηχανικά χωρών και η ραγδαία αύξηση και επιτάχυνση 
της δραστηριότητας του βιομηχανικού κλάδου την τελευταία δεκαπενταετία (Σχήματα 1.2 - 1.4 και Σχήμα 
1.6), έχουν άμεσες συνέπειες στον προσανατολισμό και τον όγκο της επιστημονικής έρευνας. 

Μόνο για τις ΗΠΑ, το Υπουργείο Ενέργειας (“Energy Department”), σχεδιάζει να διαθέσει πάνω 
από 3 δισεκατομμύρια δολάρια για την ακαδημαϊκή έρευνα το έτος 2013-14, με αντικειμενικό στόχο την 
μείωση των εισαγωγών ορυκτών καυσίμων και τον περιορισμό της περιβαλλοντικής επιβάρυνσης, μέσω 
της εισαγωγής και επικράτησης των ηλεκτρικών οχημάτων σε μαζικές αγορές [1.16]14. Συγχρόνως έχουν 
διατεθεί ήδη περι τα 14 δισεκατομμύρια δολάρια, για υποδομές και βιομηχανική έρευνα. Ταυτόχρονα, ο 
Καναδάς, στο κείμενο - «οδικό χάρτη» (“roadmap”) της επιτροπής βιομηχανίας (“Industry Steering 
Committee”) [1.17], [1.18]15 προβλέπει αύξηση της κρατικής επιχορήγησης για την υποστήριξη του 
επιστημονικού και τεχνικού δυναμικού, υποστήριξη μηχανισμών διαφήμισης της ηλεκτροκίνησης σε 

                                                      
13 1.15. Cooling for extended range electric vehicles, The Behr Inc., Behr GmbH & Co. KG, Stuttgart, Technical press day, May 2009. 
14 1.16. [Online]. Available: http://www.reuters.com/article/2011/09/27/us-usa-energy-research-idUSTRE78Q13220110927. 
15 1.17. Canada Industry Steering Committee, “Electric Vehicle Technology Roadmap for Canada: A strategic vision for highway-capable battery-
electric, plug-in and other hybrid-electric vehicles,” 2011. 
1.18. [Online]. Available: http://canmetenergy.nrcan.gc.ca/home. 
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κεντρικό και τοπικό επίπεδο, ολοκλήρωση του νομικού πλαισίου για την πιστοποίηση και την 
κυκλοφορία ηλεκτρικών οχημάτων και στενή συνεργασία με τις ΗΠΑ για την άμεση ανταλλαγή 
τεχνογνωσίας.  

Η Ιαπωνία, το πρώτο έθνος που επένδυσε μαζικά στις τεχνολογίες HEV και PHEV, συνεχίζει πλέον 
με πολιτικές επικεντρωμένες στην εμπορική προώθηση και υποστήριξη των προϊόντων των μεγάλων 
αυτοκινητοβιομηχανιών της, προσφέροντας οικονομικές ελαφρύνσεις στους αγοραστές ηλεκτρικών 
οχημάτων. Μέχρι πρόσφατα, η συνολική εθνική επένδυση ήταν η υψηλότερη σε παγκόσμια κλίμακα, ενώ 
τώρα έχει υποσκελιστεί από αυτή των ΗΠΑ. 

Ταυτόχρονα, η Κίνα καταβάλει τεράστιες προσπάθειες για την τοποθέτησή της στη νέα, υπό 
διαμόρφωση αγορά. Ήδη η Κίνα διαθέτει στους δρόμους της 50 εκατομμύρια ηλεκτρικά οχήματα 
χαμηλής ταχύτητας και εταιρίες με ταχέως αναπτυσσόμενους κύκλους εργασιών (πάνω από 500 εταιρίες). 
Την ίδια στιγμή στοχεύει στο να γίνει ο κυρίαρχος προμηθευτής της παγκόσμιας βιομηχανίας ηλεκτρικών 
οχημάτων σε μπαταρίες και ηλεκτρικούς κινητήρες. Η σημαντική εισροή ξένων κεφαλαίων σε κολοσσούς 
της Κινέζικης βιομηχανίας (χαρακτηριστικό παράδειγμα αποτελεί η εξαγορά του 10% της Κινέζικης BYD 
από Αμερικανικά επενδυτικά funds για 250 εκατομμύρια δολάρια ΗΠΑ), υποδεικνύει το ξεκάθαρο 
πλεονέκτημα της Κίνας στην παγκόσμια αγορά μπαταριών και ηλεκτρονικών μερών ηλεκτρικών 
οχημάτων. Τέλος, το Υπουργείο Επιστημών και Τεχνολογίας της χώρας, έχει ήδη ανακοινώσει νέα 
προγράμματα επίδειξης αυτών των οχημάτων στο ευρύ κοινό, με 10000 οχήματα να κυκλοφορούν σε 10 
πόλεις της Κίνας τα επόμενα δύο χρόνια [1.18]. 

Όσον αφορά την Ευρώπη, διαφαίνεται η απροθυμία των πολιτικών της να ακολουθήσουν το 
πρότυπο των ΗΠΑ, εφαρμόζοντας πολιτικές ηλεκτροκίνησης για την αναζωογόνηση της ευρωπαϊκής 
οικονομίας. Παρότι υφίστανται ευρωπαϊκά προγράμματα για την αειφόρο ανάπτυξη των μεταφορών 
(αφορούν κυρίως εξειδικευμένα προϊόντα της ευρωπαϊκής αεροπορικής βιομηχανίας, με χαρακτηριστικό 
παράδειγμα το πρόγραμμα «ομπρέλα» Clean Sky, 7th Framework program [1.19]16), πολιτικές για την 
υποστήριξη της ηλεκτροκίνησης εντοπίζονται σε εθνικό κυρίως επίπεδο. Η Ολλανδία ξεχωρίζει για τα 
κίνητρα αγοράς που προσφέρει στους πολίτες της, ενώ το Ηνωμένο Βασίλειο θέτει ως στόχο το σύνολο 
των νέων οχημάτων μέχρι το έτος 2020 να είναι οχήματα BEV ή PHEV. 

Μέσω της παραπάνω ανασκόπησης, επιβεβαιώνεται η δυναμική του κλάδου, όπως υποστηρίζεται 
από τη βιομηχανία και από τις εθνικές πολιτικές. Η δυναμική αυτή μεταφέρεται σε επόμενο βήμα και 
στην ακαδημαϊκή έρευνα, καθορίζοντας σε σημαντικό βαθμό την τροχιά της. 

1.3. Ερευνητικό υπόβαθρο και τοποθέτηση διδακτορικής έρευνας  

Το ερευνητικό πεδίο της κατασκευής και του ελέγχου ηλεκτροκινητήρων, χαρακτηρίζεται από τον 
όγκο της έρευνας που αναπτύσσεται σε παγκόσμια κλίμακα από χιλιάδες ερευνητών. Ιδιαίτερα με την 
εισαγωγή και την ολική επικράτηση των ηλεκτρονικών ισχύος στη βιομηχανία [1.20]17, ο αριθμός των 
επιστημονικών εργασιών αυξήθηκε ραγδαία. Σήμερα, μια αναζήτηση στην ηλεκτρονική βιβλιοθήκη της 
IEEE (Institute of Electrical and Electronics Engineers), με τον όρο αναζήτησης “Electric Motor” 
επιστρέφει πάνω από 6600 δημοσιεύσεις σε περιοδικά, εκ των οποίων 2.288 έχουν πραγματοποιηθεί την 
τελευταία δεκαετία [1.21]18.  

Ο μεγάλος όγκος της επιστημονικής έρευνας, σε συνδυασμό με τη συμβατική βιομηχανική έρευνα 
και ανάπτυξη άλλων κλάδων, εκτός της αυτοκινητοβιομηχανίας, οδήγησε το γενικό γνωστικό πεδίο σε 
έντονο κορεσμό. Ιδιαίτερα τη δεκαετία του ΄90 μέχρι και τις αρχές της δεκαετίας του ΄00, ο κορεσμός 
αυτός γίνεται εμφανής και στη βιβλιογραφία, όπου τεράστιος όγκος δουλειάς, προσανατολίζεται στην 
ανάπτυξη εξειδικευμένων μεθοδολογιών σχεδίασης και ελέγχου χωρίς όμως άμεση σύνδεση με 
αντίστοιχες βιομηχανικές εφαρμογές. 

Σήμερα, το κύμα κατασκευής και δημοφιλίας ηλεκτρικών οχημάτων, σε συνδυασμό με την 
πρωτοφανή για το συντηρητικό κλάδο βιομηχανική – τεχνική πρόοδο των τελευταίων πενήντα χρόνων, 
όπως συνοψίστηκε στις παραγράφους 1.1 και 1.2 του παρόντος, θέτει νέες προκλήσεις - νέα προβλήματα 
για τους μηχανικούς - και μειώνει σημαντικά τα επίπεδα κορεσμού. Μαζί με τον τομέα των ανανεώσιμων 

                                                      
16 1.19. [Online]. Available: http://www.cleansky.eu/ 
17 1.20. Στέφανος Μανιάς, «Ηλεκτρονικά Ισχύος», Εκδόσεις Συμεών, 2012, ISBN: 978-960-9400-40-4. 
18 1.21. [Online]. Available: http://ieeexplore.ieee.org/Xplore/guesthome.jsp. 
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πηγών ενέργειας, τα νέα ηλεκτρικά οχήματα, τα δίκτυα και οι υποδομές για την υποστήριξή τους, 
συνθέτουν το σύγχρονο πυρήνα της επιστημονικής έρευνας του Ενεργειακού Ηλεκτρολόγου Μηχανικού, 
γύρω από την ευρέως αποδεκτή αρχή της αειφορίας των ενεργειακών πόρων [1.22]-[1.30]19. Σε αυτό το 
πλαίσιο, την τελευταία δεκαετία παρατηρείται σημαντική στροφή της έρευνας προς μια προσέγγιση 
περισσότερο συνδεδεμένη με εφαρμογές (“application-specific approach”), με στόχο την ανάπτυξη των 
αντίστοιχων συνιστωσών και των συστημάτων [1.22]-[1.30]. 

Σε επίπεδο συνιστωσών, η σχεδίαση κινητήρων ειδικού σχεδιασμού και σκοπού, συγκεντρώνει 
έντονο πλέον ενδιαφέρον. Συγκεκριμένα, ένας σημαντικός αριθμός ερευνητών, φαίνεται σήμερα να έχει 
προσανατολιστεί σε ειδικές σχεδιάσεις, ιδιαίτερα κινητήρων μονίμων μαγνητών, για εφαρμογές όπως το 
ηλεκτρικό όχημα και το «πιο ηλεκτρικό» αεροσκάφος (“more-electric aircraft”). Στόχος σε αυτή την 
περίπτωση είναι η προσαρμογή υφιστάμενων και νέων μεθοδολογιών, όπως και σχεδιαστικών εργαλείων 
(πακέτων λογισμικού), στις νέες ανάγκες της εφαρμογής (κεφάλαιο 3 – ενότητες 3.1, 3.2). Το ρεύμα αυτό, 
έχει υποστηριχθεί καθοριστικά από την εξέλιξη της τεχνολογίας των υλικών μόνιμου μαγνήτη (σε μεγάλο 
βαθμό αποτέλεσμα της αύξησης της ζήτησης λόγω των αναγκών της βιομηχανίας), τα οποία έχουν πλέον 
ξεπεράσει, όσον αφορά τουλάχιστον τη συντριπτική πλειοψηφία των εφαρμογών, τα προβλήματα της 
απομαγνήτισης, λόγω υψηλής θερμοκρασίας [1.31] 20 και γήρανσης [1.32]21.    

Σε επίπεδο συστήματος, ο έλεγχος αυτών των διατάξεων βάσει εξειδικευμένων λειτουργικών 
κριτηρίων, όπως προκύπτουν από την προδιαγραφή των νέων εφαρμογών ηλεκτρικής κίνησης, αποτελεί 
πεδίο εκτεταμένης μελέτη. Ιδιαίτερο είναι το ενδιαφέρον για τη μείωση της κατανάλωσης ενέργειας των 
οχημάτων, μέσω μείωσης των απωλειών, κυρίως λόγω του υψηλού κόστους παραγωγής και αποθήκευσης 
της ενέργειας αυτών των συστημάτων (κεφάλαιο 4 – ενότητες 4.1, 4.2). Και σε αυτή την περίπτωση, η 
εξαιρετική τεχνική πρόοδος στους τομείς των ηλεκτρονικών ισχύος και των ψηφιακών επεξεργαστών 
«λύνει» τα χέρια των ερευνητών, προσφέροντας πρωτοφανή υπολογιστική ισχύ και προηγμένες 
δυνατότητες διαχείρισης των διατάξεων ηλεκτρικής κίνησης, στο ανώτερο επίπεδο συστήματος [1.33] - 
[1.34]22. 

Μέσα στο δυναμικό αυτό περιβάλλον, με την αγορά να σχηματοποιείται, η ακαδημαϊκή και η 
βιομηχανική έρευνα των συστημάτων ηλεκτρικής κίνησης οχημάτων εμφανίζουν αυξημένη 
ποικιλομορφία, προσφέροντας την ευκαιρία για καινοτόμα εφαρμοσμένη έρευνα.  

Βάσει του παραπάνω ερευνητικού πλαισίου, οι αντικειμενικοί στόχοι της παρούσας διδακτορικής 
έρευνας σχηματοποιούνται γύρω από τους εξής κατευθυντήριους άξονες: 

o Ανάπτυξη εφαρμοσμένης έρευνας, γύρω από την τεχνολογία του ηλεκτροκίνητου 
οχήματος: Υποστήριξη της ανάπτυξης και πειραματική επιβεβαίωση μέσω προηγμένων 
εργαλείων λογισμικού και υλικού. Συγκεκριμένα, αναπτύσσεται κώδικας παραμετρικής 
σχεδίασης και επίλυσης γεωμετρίας σύγχρονων κινητήρων επιφανειακών μονίμων 
μαγνητών, πλήρους και κλασματικού βήματος, με χρήση πεπερασμένων στοιχείων. Επίσης, 

                                                      
19 1.22. Su Wencong, Η. Eichi, Zeng Wente and Chow Mo-Yuen, “A Survey on the Electrification of Transportation in a Smart Grid 
Environment,” IEEE Trans. Industrial Informatics, vol.8, no.1, pp.1-10, Feb. 2012. 
1.23. W. Kempton and J. Tomic, “Vehicle-to-grid power implementation: From stabilizing the grid to supporting large-scale renewable energy,” J. 
Power Sources, vol. 144, pp. 280–294, 2005. 
1.24. K. Sikes, T. Gross, Z. Lin, J. Sullivan, T. Cleary and J. Ward, U.S. Dept. Energy, “Plug-in hybrid electric vehicle market introduction study: 
Final report,” Washington, DC, Tech. Rep. DE2010-972306, 2010. 
1.25. “U.S. Department of Energy Vehicle Technologies Program - Advanced Vehicle Testing Activity: Plug-in Hybrid Electric Vehicle Charging 
Infrastructure Review,” Battelle Energy Alliance. Columbus, OH, 2008. 
1.26. K. J. Dyke, N. Schofield, and M. Barnes, “The impact of transport electrification on electrical networks,” IEEE Trans. Ind. Electron., vol. 
57, no. 12, pp. 3917–3926, Dec. 2010. 
1.27. A. Y. Saber and G. K. Venayagamoorthy, “Plug-in vehicles and renewable energy sources for cost and emission reductions,” IEEE Trans. 
Ind. Electron., vol. 58, no. 4, pp. 1229–1238, Apr. 2011. 
1.28. T. Moura and F. Moura, “Vehicle-to-grid systems for sustainable development: An integrated energy analysis,” Technol. Forecast. Soc. 
Change, vol. 75, pp. 1091–1108, 2008. 
1.29. S.L. Andersson, A.K. Elofsson, and M.D. Galus, “Plug-in hybrid electric vehicles as regulating power providers: Case studies of Sweden 
and Germany,” Energy Policy, vol. 38, pp. 2751–2762, 2010. 
1.30. T. Markel, “Plug-in electric vehicle infrastructure: A foundation for electrified transportation,” presented at the MIT Transp. Electrif. Symp., 
Cambridge, MA, 2010. 
20 1.31. Liu Sam, Yang Jie, G. Doyle, G.E. Kuhl, C. Chen, M. Walmer and G. Simon, “New sintered high temperature Sm-Co based permanent 
magnet materials,” IEEE Trans Magn., vol.35, no.5, pp.3325-3327, Sep 1999. 
21 1.32. M. Haavisto, S. Tuominen, H. Kankaanpaa and M. Paju, “Time Dependence of Demagnetization and Flux Losses Occurring in Sintered 
Nd-Fe-B Permanent Magnets,” IEEE Trans Magn., vol.46, no.9, pp.3582-3584, Sept. 2010. 
22 1.33. A. Sciarretta and L. Guzzella, “Control of hybrid electric vehicles,” IEEE Control Systems, vol.27, no.2, pp.60-70, April 2007. 
1.34. Zhang Chen, Α. Vahidi, P. Pisu, Li Xiaopeng and K. Tennant, “Role of Terrain Preview in Energy Management of Hybrid Electric 
Vehicles,” IEEE Trans. Vehicular Technology, vol.59, no.3, pp.1139-1147, March 2010. 
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σχεδιάζεται και υλοποιείται διάταξη ελέγχου και μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων γύρω από 
ψηφιακό επεξεργαστή σήματος και με προηγμένη δομή και διαχείριση των προστασιών του 
κυκλώματος ισχύος. (Κεφάλαιο 2) 

o Ανάπτυξη έρευνας σε επίπεδο συνιστωσών - ηλεκτροκινητήρας: Σχεδίαση κινητήρων 
επιφανειακών μονίμων μαγνητών, βάσει καινοτόμας αρχιτεκτονικής και με χρήση 
προηγμένων υλικών μόνιμου μαγνήτη. Συνεισφορά στις τεχνικές σχεδίασης γεωμετρίας, 
μέσω νέας διατύπωσης της αντικειμενικής συνάρτησης, για τη συνεκτίμηση του κόστους 
λειτουργίας και κατασκευής του κινητήρα βάσει τεχνικών κριτηρίων. Πειραματική 
επιβεβαίωση μέσω κατασκευής και μέτρησης δοκιμίου σύγχρονου κινητήρα επιφανειακών 
μονίμων μαγνητών κλασματικού βήματος. (Κεφάλαιο 3) 

o  Ανάπτυξη έρευνας σε επίπεδο συνιστωσών – σύστημα οδήγησης: Δυναμικός έλεγχος 
των απωλειών χαλκού και πυρήνα κινητήρων, μέσω ρύθμισης του πλάτους της μαγνητικής 
ροής δρομέα, με αξιοποίηση ελεγκτών αναζήτησης και ελεγκτών βάσει μοντέλου 
απωλειών. Καινοτόμα χρήση της τεχνικής παραβολικής εκτίμησης, χαρακτηριστικής για 
την προεπεξεργασία των εισόδων ελεγκτών αναζήτησης ασαφούς λογικής σε πραγματικό 
χρόνο και σύνθεση νέας αρχιτεκτονικής ρυθμιστή μαγνητικής ροής τριών σταδίων. 
Εφαρμογή σε ασύγχρονο κινητήρα υπό συνθήκες προσανατολισμού του πεδίου. 
Πειραματική επιβεβαίωση. (Κεφάλαιο 4) 

o Ανάπτυξη έρευνας σε επίπεδο συστήματος: Σύνδεση των επί μέρους κριτηρίων επίδοσης 
(κριτήρια σχεδιασμού) και απόδοσης (κριτήρια ελέγχου) μέσω κεντρικής διαχείρισης του 
συστήματος κίνησης. Προτεινόμενη εφαρμογή των τεχνικών εύρεσης βέλτιστης διαδρομής, 
με χρήση δυναμικού προγραμματισμού και αλγορίθμων μυρμηγκιών, για τη 
«χαρτογράφηση» των βέλτιστων τροχιών επιτάχυνσης του ηλεκτρικού οχήματος. 
(Κεφάλαιο 5) 

Οι επιμέρους ερευνητικές δράσεις εξειδικεύονται στα κεφάλαια 2 - 4 του κειμένου. Λεπτομερής 
αναφορά στα αποτελέσματα αυτών των δράσεων και στα προτεινόμενα επόμενα βήματα ολοκλήρωσης 
γίνεται στο κεφάλαιο 5 του παρόντος. 
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2. ΣΥΝΕΙΣΦΟΡΑ ΣΤΗΝ ΑΝΑΠΤΥΞΗ ΛΟΓΙΣΜΙΚΟΥ 

ΜΟΝΤΕΛΟΠΟΙΗΣΗΣ ΚΑΙ ΠΕΙΡΑΜΑΤΙΚΩΝ 

ΔΙΑΤΑΞΕΩΝ ΕΛΕΓΧΟΥ ΗΛΕΚΤΡΟΚΙΝΗΤΗΡΩΝ 

2.1. ΕΙΣΑΓΩΓΗ 

Στα πλαίσια της διδακτορικής διατριβής υλοποιήθηκαν δράσεις σχεδίασης και ελέγχου 
ηλεκτροκινητήρων, όπως αναλύεται στα κεφάλαια 3, 4 και 5 του παρόντος κειμένου. Οι δράσεις αυτές 
υποστηρίχθηκαν μέσω της ανάπτυξης εργαλείων λογισμικού και πειραματικών διατάξεων. Συγκεκριμένα, 
για την υποστήριξη της έρευνας επί των μεθοδολογιών σχεδίασης ηλεκτροκινητήρων, αναπτύχθηκε κώδικας 
παραμετρικής σχεδίασης γεωμετρίας, ο οποίος συνδέθηκε με δυσδιάστατα πεπερασμένα στοιχεία. Επιπλέον, 
για την πειραματική αξιολόγηση των σχεδιάσεων κινητήρων και για την υλοποίηση του ελέγχου τους 
αναπτύχθηκε και κατασκευάστηκε πρότυπη διάταξη ηλεκτρονικών ισχύος για εφαρμογές μετρήσεων και 
ελέγχου ηλεκτροκινητήρων. Τέλος, η ανάπτυξη του υλικού υποστηρίχθηκε μέσω προγραμματισμού 
ψηφιακών επεξεργαστών σήματος. Η σχεδίαση των παραπάνω εργαλείων περιγράφεται στις ενότητες 2.2 
και 2.3 του παρόντος κεφαλαίου. 

2.2. ΑΝΑΠΤΥΞΗ ΚΩΔΙΚΑ ΠΑΡΑΜΕΤΡΙΚΗΣ ΣΧΕΔΙΑΣΗΣ 
ΗΛΕΚΤΡΟΚΙΝΗΤΗΡΩΝ ΚΑΙ ΣΥΝΔΕΣΗ ΜΕ ΔΥΣΔΙΑΣΤΑΤΑ 
ΠΕΠΕΡΑΣΜΕΝΑ ΣΤΟΙΧΕΙΑ 

Για την υποστήριξη της έρευνας επί των μεθοδολογιών σχεδίασης ηλεκτροκινητήρων (κεφάλαιο 3) 
αναπτύχθηκε κώδικας παραμετρικής σχεδίασης γεωμετρίας ηλεκτροκινητήρων. Ο κώδικας συνδέθηκε με 
δυσδιάστατα πεπερασμένα στοιχεία και επιπλέον του ελέγχου γεωμετρικών παραμέτρων επιτρέπει έλεγχο 
παραμέτρων του επιλύτη για την προσομοίωση διαφορετικών λειτουργικών συνθηκών του κινητήρα. 
Παρακάτω δίνεται η δομή του προγράμματος σχεδίασης, με έμφαση στην παραμετροποίηση των επιμέρους 
μονάδων. Το σύνολο των παραμέτρων που είναι ελέγξιμες από τον χρήστη δίνονται σε μορφή Πίνακα, με 
διάκριση ως προς το είδος και τη λειτουργία τους. 

2.2.1. Προδιαγραφή της δομής και των επιλογών παραμετροποίησης 

Το πρόγραμμα αποτελείται από τις δύο κύριες δομικές μονάδες του κώδικα πεπερασμένων στοιχείων 
(επιλύτη) και του κώδικα παραμετρικής σχεδίασης-επίλυσης γεωμετρίας. Και για τις δύο μονάδες 
προβλέπεται παραμετροποίηση των βασικών τους λειτουργιών. Επιπλέον, προβλέπονται απλοί διαγνωστικοί 
έλεγχοι για την απόρριψη άκυρων δεδομένων εισόδου. Τέλος, έχει αναπτυχθεί κώδικας μετεπεξεργασίας 
των πρωτογενών δεδομένων επίλυσης, που επιτρέπει πραγματοποίηση υπολογισμών βασικών μεγεθών 
επίδοσης-απόδοσης των κινητήρων σε πραγματικό χρόνο (Σχήμα 2.1). 

Σε επίπεδο χρήστη, ο συνολικός κώδικας μπορεί να υλοποιηθεί μέσω μιας συνάρτησης 40 εισόδων - 
10 εξόδων και μπορεί να συνδεθεί με οποιαδήποτε ρουτίνα βελτιστοποίησης που θα τον καλεί. 

Στο Σχήμα 2.1(α) δίνεται το δομικό διάγραμμα του προγράμματος παραμετρικής σχεδίασης και 
επίλυσης, με έμφαση στην παραμετροποίηση των επιμέρους δομικών μονάδων. Η παραμετροποίηση των 
γεωμετρικών μεγεθών εξηγείται στο Σχήμα 2.1(β). Το σύνολο των επιλογών παραμετροποίησης 
προδιαγράφεται στον Πίνακα 2.1, όπου συνοψίζονται οι παράμετροι στις οποίες επιτρέπεται έλεγχος από το 
χρήστη. 

 Όπως γίνεται εμφανές από το Σχήμα 2.1 και τον Πίνακα 2.1, το πρόγραμμα επιτρέπει σχεδίαση 
μεγάλου εύρους γεωμετριών στάτη σύγχρονων κινητήρων επιφανειακών μονίμων μαγνητών. Για τους 
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κινητήρες αυτούς διατίθενται δύο βασικά προγράμματα επίλυσης, που βασίζονται σε «ανάλυση με σταθερό 
δρομέα» (“stationary rotor analysis”) και σε «ανάλυση με σύγχρονα στρεφόμενο δρομέα» (“synchronous 
rotating rotor analysis”). 

Κώδικας 
δυσδιάστατων 
πεπερασμένων 
στοιχείων

[femm 4.2]

[Lua 4.0 Scripting 
Language]

Παραμετρικός κώδικας σχεδίασης - επίλυσης γεωμετρίας [Matlab R2008-R2011]

Παραμετρική σχεδίαση γεωμετρίας

Παραμετρική επίλυση
«ανάλυση με σταθερό δρομέα»

“stationary rotor analysis”

Παραμετρική επίλυση
«ανάλυση με σύγχρονα στρεφόμενο 

δρομέα»

“synchronously rotating rotor analysis”

P LNsNp Hm Km Am Rs Rr Rg Rsi Rse Rh Lt Ktv Kth Hto

SimMODE
enable

Geometry
snapshot

SR_enable

Geometry+mesh 
snapshot 

SR_enable

Field
density plot
SR_enable

Numloops Phaseini PhasefinJmax Jmax Phase θiniNumloops θfin

SkewMODE
enable

Raw 
Data

output

Μέγιστη 
μέση στιγμιαία 

ροπή κινητήρα (Nm)
Τmean

Field 
density plot
(if enabled)

Geometry 
snapshot

(if enabled)

Geometry+ 
mesh

Snapshot
(if enabled)

Skew
angle

Κυμάτωση ροπής 
κινητήρα (Nm)

Τripple

Κυματομορφή ΗΕΔ  
- αρμονική ανάλυση 

Απώλειες 
χαλκού 

τυλίγματος

Εκτίμηση απωλειών πυρήνα
στάτη δρομέα, βάσει 

χαρακτηριστικής κατασκευαστή, 
σε συχνότητα 50ΗZ.

Διαγνωστικά εισόδου

Μηνύματα 
σφάλματος

Μετεπεξεργασία αποτελεσμάτων

Δυσδιάστατο μοντέλο πεπερασμένων στοιχείων

γεωμετρία

ορισμός ιδιοτήτων υλικών
επιλογές πλεγματοποίησης

Υπολογισμός 
απωλειών πυρήνα 

βάσει χαρακτηριστικής
Ploss=f(|Β|)

Υπολογισμός 
απωλειών 
χαλκού

Ανάλυση FFT 
της ΗΕΔ

Υπολογισμός μέσης 
ροπής και 

κυμάτωσης ροπής

Wt

 
(α)

 
(β) 

Σχήμα 2.1. Πρόγραμμα παραμετρικής σχεδίασης γεωμετρίας σύγχρονων κινητήρων επιφανειακών 
μονίμων μαγνητών. (α) Δομικό διάγραμμα*. (β) Γραφική επεξήγηση συμβόλων γεωμετρικών παραμέτρων. 
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Λειτουργία (εξειδίκευση βάσει ιεραρχίας) Μεταβλητή 
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έν
α 
ει
σό
δο
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 χ
ρή
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η)

 

Β
ασ
ικ
ές

 λ
ει
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υρ
γί
ες

 

Επιλογές επιλύτη 
SimMODE enable 

SkewMODE enable 
Skew angle 

Επιλογές αποθήκευσης (* SR_enable) 

Geometry snapshot 
Geometry + mesh 

snapshot 
Field density plot  

Π
αρ
αμ
ετ
ρο
πο
ίη
ση

 γ
εω
με
τρ
ία
ς 

Διαμόρφωση τυλίγματος - επιλογή τροφοδοσίας 
Np 
P 
Ns 

Θεώρηση τρίτης διάστασης (ενεργό μήκος κινητήρα) L 

Δρομέας 

Ακτινικά μεγέθη 
Rs 
Rr 

Σχεδιασμός επιφανειακών μονίμων μαγνητών 
Ηm 
Km 
Am 

Στάτης 

Ακτινικά μεγέθη 
Rsi 
Rse 
Rh 

Σχεδιασμός δοντιών στάτη 

Βασική σχεδίαση 
Lt 
Wt 

Σχεδιασμός πέλματος δοντιών 
Ktv 
Kth 
Hto 

   Διάκενο Rg 

Π
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ω
ση
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Material properties data 
structure 

Πλεγμα-
τοποίηση 

Ανάλυση πλεγματοποίησης 

Magnet mesh size 
Housing iron mesh size 
Rotor  iron mesh size 
Stator iron mesh size 

Air mesh size 
Αριθμός στρώσεων πεπερασμένων στοιχείων στο διάκενο Gl 

Ρυθμίσεις 
επιλύτη 

Επίλυση με «σταθερό δρομέα» “stationary rotor analysis” 

Numloops 
Jmax 

Phaseini 
Phasefin 

Επίλυση με «σύγχρονα στρεφόμενο δρομέα»  
“synchronously rotating rotor analysis” 

Numloops 
Jmax 

Phase 
θini 
θfin 

Δ
εδ
ομ
έν
α 
εξ
όδ
ου

 

Διαγνωστικά εισόδου <Μηνύματα σφάλματος> 

Πρωτογενή δεδομένα ανάλυσης 

Raw Data output 
(Raw magnetic vector 

potential solution table)  
Geometry snapshot 
Geometry + mesh 

snapshot 
Field density plot 

Μετεπεξεργασμένα δεδομένα ανάλυσης 

Τmean 
Tripple 

Κυματομορφή ΗΕΔ – 
αρμονική ανάλυση 
Απώλειες χαλκού  
Απώλειες πυρήνα 

Πίνακας 2.1. Προδιαγραφή επιλογών παραμετροποίησης. Δεδομένα εισόδου - εξόδου και επιλογές 
εκτέλεσης που ελέγχει ο χρήστης*. 
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*όπου: SimMODE enable: Επιλογή λειτουργίας επίλυσης (μεταξύ «ανάλυσης με σταθερό» και «σύγχρονα στρεφόμενο» 
δρομέα). 

 SkewMODE enable: Ενεργοποίηση αλγορίθμου ανασύνθεσης των αποτελεσμάτων δυσδιάστατων αναλύσεων, για 
την προσομοίωση δρομέα με μόνιμους μαγνήτες τοποθετημένους υπό κλίση (“skewing effect analysis”). 
(0==disable, 1==enable) 

 Skew angle: Γωνία κλίσης μαγνητών. (Η είσοδος διαβάζεται μόνο εάν SkewMODE enable==1) (0,θpole), όπου 
θpole, η γωνία ενός πολικού βήματος. 

 Geometry snapshot SR_enable: Ενεργοποίηση αποθήκευσης στιγμιότυπου γεωμετρίας σε αρχείο εικόνας *.jpg. 
(0==disable, 1==enable) 

 Geometry + mesh snapshot SR_enable: Ενεργοποίηση αποθήκευσης στιγμιότυπου πλεγματοποιημένης γεωμετρίας 
σε αρχείο εικόνας *.jpg. (0==disable, 1==enable) 

 Field density plot snapshot SR_enable: Ενεργοποίηση αποθήκευσης στιγμιότυπου επιλυμένης γεωμετρίας. 
Αποθηκεύει την κατανομή πυκνότητας μαγνητικής ροής σε αρχείο εικόνας *.jpg. (0==disable, 1==enable) 

 Νp: Αριθμός φάσεων κινητήρα ( ,  2p pN N  ). 

 P: Αριθμός πόλων κινητήρα (P=2*n, όπου *n ). 

 Ns: Αριθμός αυλάκων στάτη (Ο μέγιστος επιτρεπόμενος αριθμός υπολογίζεται αυτόματα, βάσει των υπόλοιπων 
γεωμετρικών παραμέτρων. Στην περίπτωση που η είσοδος τον υπερβαίνει επιστρέφεται μήνυμα σφάλματος). 

 L: Ενεργό μήκος κινητήρα (mm). 

 Rs: Ακτίνα άξονα (shaft radius) (mm). 

 Rr: Ακτίνα δρομέα (λαμβάνεται από την εξωτερική επιφάνεια των μονίμων μαγνητών) (mm).  

 Hm: Μέγιστο πάχος υλικού μόνιμου μαγνήτη (mm). 

 Km: Ελάχιστο πάχος υλικού μόνιμου μαγνήτη (ορίζεται ως ποσοστό του Ηm και επιτρέπει τη σχεδίαση μαγνητών 
ημιτονοειδούς σχήματος για τη βελτίωση της ημιτονικότητας της χωρικής κατανομής μαγνητικής ροής στο διάκενο 
κινητήρων με τυλίγματα πλήρους βήματος). (0,1]. 

 Am: Άνοιγμα γωνίας μόνιμου μαγνήτη (ορίζεται ως ποσοστό του πολικού βήματος, του ανοίγματος γωνίας ενός 
πόλου του κινητήρα) (0,1]. 

  Rsi: Εσωτερική ακτίνα στάτη (λαμβάνεται από το άκρο των δοντιών στάτη) (mm). 

 Rse: Εξωτερική ακτίνα στάτη (λαμβάνεται από την εξωτερική ακτίνα του σώματος επιστροφής) (mm). 

 Rh: Εξωτερική ακτίνα κελύφους κινητήρα. Η μοντελοποίηση του κελύφους κρίνεται σκόπιμη στην περίπτωση που 
αυτό εμφανίζει σημαντική μαγνητική διαπερατότητα, συγκρίσιμη με αυτή του στάτη, συμμετέχοντας στο κύκλωμα 
επιστροφής της μαγνητικής ροής. Αυτό ισχύει σε ειδικούς σχεδιασμούς κινητήρων, βάσει προδιαγραφής όγκου και 
βάρους. (mm). 

 Lt: Μήκος δοντιών στάτη (λαμβάνεται ως το συνολικό μήκος δοντιού, από την εσωτερική ακτίνα του σώματος 
επιστροφής στάτη, έως και το άκρο του δοντιού) (mm). 

 Wt: Σταθερό πάχος δοντιού (ορίζεται ως το πάχος στη βάση του δοντιού, πριν το ενδεχομένως πεπλατυσμένο πέλμα) 
(mm). 

 Ktv: Άνοιγμα πέλματος δοντιού στην κάθετη διεύθυνση ως προς τον άξονα του δοντιού. Ορίζεται ως ποσοστό επί 
του σταθερού πάχους δοντιού [1,1.5]. 

 Kth: Περιοχή δοντιού με μεταβλητό πάχος. Ορίζεται ως ποσοστό επί του σταθερού πάχους δοντιού [1,1.5]. Η 
παράμετρος ρυθμίζει το ρυθμό με τον οποίο «ανοίγει» το πέλμα του δοντιού. 

 Hto: Ύψος πέλματος δοντιού (λαμβάνεται ως το ύψος (μήκος) της περιοχής του δοντιού μέγιστου, σταθερού πάχους) 
(mm). 

 Rg: Ακτίνα γραμμής διακένου. (Στην περίπτωση που ο χρήστης επιλέξει παραπάνω από μια γραμμές διακένου, 
πρέπει εδώ να ορίσει την ακτίνα της κεντρικής γραμμής διακένου) (mm). 

 Material properties data structure: Δομή δεδομένων που αποθηκεύει για το σύνολο των υλικών τις ιδιότητές τους. 
Ο χρήστης μπορεί να ελέγξει το σύνολο των ιδιοτήτων των υλικών που υποστηρίζει ο μαγνητοστατικός επιλύτης του 
λογισμικού femm 4.2. 

 Magnet mesh size, Housing Iron mesh size, Rotor iron mesh size, Stator iron mesh size, Air mesh size: Επιλογή 
ανάλυσης πλεγματοποίησης, ξεχωριστά για κάθε ομάδα υλικών. 

 Gl: Αριθμός στρώσεων πεπερασμένων στοιχείων στο διάκενο του κινητήρα. Τα επικαμπύλια ολοκληρώματα 
υπολογίζονται στην κεντρική γραμμή διακένου. Gl = 2, 4 ή 6. 

 Numloops: Αριθμός κύκλων προσομοίωσης (αριθμός μαγνητοστατικών κατανομών προς επίλυση) 
N,  2loops loopsNum Num  . 
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 Jmax: Μέγιστη τιμή ρεύματος τυλιγμάτων στάτη. (Το πρόγραμμα επιτρέπει αποκλειστικά τροφοδοσία τυλιγμάτων με 
Νp-φασική ημιτονοειδή πηγή ρεύματος) (A) 

 Phaseini: Αρχική φάση ρευμάτων τροφοδοσίας. (Η είσοδος διαβάζεται μόνο στην περίπτωση λειτουργίας επίλυσης 
με «ακίνητο δρομέα») (degrees) 

 Phasefin: Τελική φάση ρευμάτων τροφοδοσίας. (Η είσοδος διαβάζεται μόνο στην περίπτωση λειτουργίας επίλυσης με 
«ακίνητο δρομέα») (degrees) 

 Phase: Φάση ρευμάτων τυλιγμάτων στάτη. (Η είσοδος διαβάζεται μόνο στην περίπτωση λειτουργίας επίλυσης με 
«σύγχρονα στρεφόμενο δρομέα») (degrees) 

 θini: Αρχική μηχανική γωνία στροφής (θέση) δρομέα. (Η είσοδος διαβάζεται μόνο στην περίπτωση λειτουργίας 
επίλυσης με «σύγχρονα στρεφόμενο δρομέα») (degrees) 

 θfin: Τελική μηχανική γωνία στροφής (θέση) δρομέα. (Η είσοδος διαβάζεται μόνο στην περίπτωση λειτουργίας 
επίλυσης με «σύγχρονα στρεφόμενο δρομέα») (degrees) 

Στην επιλογή «ανάλυσης με σταθερό δρομέα», η παραμετροποιημένη γεωμετρία πλεγματοποιείται και 
παραμένει αμετάβλητη κατά τη διάρκεια της επίλυσης. Τα ρεύματα διέγερσης των τυλιγμάτων στάτη 
ρυθμίζονται αυτόματα, έτσι ώστε να προσομοιωθεί μεταβολή της φάσης του διανύσματος μαγνητικής ροής 
στάτη. Με το δρομέα του κινητήρα σταθερό, υπολογίζεται η μεταβολή της στιγμιαίας ροπής με τη μεταβολή 
της εσωτερικής γωνίας ισχύος του και εξάγονται οι τιμές της μέγιστης ροπής και μέγιστης μαγνητικής ροής 
αυλάκων. Τέλος, λαμβάνεται αποτύπωση της κατανομής της πυκνότητας μαγνητικής ροής σε συνθήκες 
μέγιστης φόρτισης, η οποία χρησιμοποιείται για την εξαγωγή μιας προσεγγιστικής εκτίμησης των απωλειών 
πυρήνα κινητήρα, βάσει αντιστοίχησης μέσω καμπύλης απωλειών κατασκευαστή (καμπύλη Ploss=f(|Β|), όπου 
Β η πυκνότητα μαγνητικής ροής). Ο χρήστης, σε αυτή τη λειτουργία, μπορεί να καθορίσει την ανάλυση της 
επίλυσης, ρυθμίζοντας το βήμα ολίσθησης της φάσεως των ρευμάτων, όπως και τις αντίστοιχες τιμές 
εκκίνησης - τερματισμού, και μπορεί να ενεργοποιήσει - απενεργοποιήσει επιπλέον επιλογές αποθήκευσης 
των ενδιάμεσων δεδομένων.  

Στην επιλογή «ανάλυση με σύγχρονα στρεφόμενο δρομέα», αντίθετα, η γεωμετρία του κινητήρα 
επανασχεδιάζεται και επαναπλεγματοποιείται κατά τη διάρκεια της επίλυσης και ύστερα από κάθε κλήση 
προς τον κώδικα επίλυσης πεπερασμένων στοιχείων, έτσι ώστε να προσομοιωθεί περιστροφή του δρομέα ως 
προς το στάτη. Η περιστροφή αυτή του δρομέα δημιουργεί περιστροφή του διανύσματος της μαγνητικής 
ροής δρομέα, η οποία πραγματοποιείται σε συγχρονισμό με το στρεφόμενο πεδίο στάτη. Για την επίτευξη 
σύγχρονης λειτουργίας προβλέπεται η αυτόματη ρύθμιση των ρευμάτων τροφοδοσίας του στάτη, έτσι ώστε 
να είναι δυνατή η εξομοίωση της πραγματικής λειτουργίας του κινητήρα (για μια πλήρη περιστροφή του 
άξονα) υπό ελεγχόμενες συνθήκες ηλεκτρικής φόρτισης. Σε αυτή τη λειτουργία του επιλύτη υπολογίζονται 
μεγέθη όπως η κυμάτωση ροπής και τα ποσοστά διείσδυσης αρμονικών χαμηλής τάξεως (αρμονικών χώρου) 
στην ΗΕΔ του κινητήρα, τα οποία χαρακτηρίζουν την ποιότητα της λειτουργίας του. Και σε αυτή την 
περίπτωση ο χρήστης μπορεί να επιλέξει την ανάλυση, συνεπώς και την ακρίβεια της επίλυσης, μέσω 
επιλογής του βήματος στροφής του δρομέα (αντιστοιχίζεται αυτόματα σε χρονικό βήμα ρευμάτων 
τροφοδοσίας). Επίσης, μπορεί να επιλέξει το εύρος των τιμών επίλυσης (αρχική και τελική θέση δρομέα) 
όπως και την ενεργοποίηση - απενεργοποίηση επιπλέον επιλογών αποθήκευσης. Τέλος, στη συγκεκριμένη 
λειτουργία ο χρήστης καθορίζει την ηλεκτρική φόρτιση, για την οποία αναλύεται η λειτουργία του κινητήρα, 
μέσω ρύθμισης της αρχικής φάσης και του πλάτους των ρευμάτων στάτη. 

Για την αποφυγή προβλημάτων λόγω λανθασμένης εισόδου, τα οποία μπορούν να «κολλήσουν» την 
εκτέλεση του προγράμματος κατά τη διάρκεια σχεδίασης ή πλεγματοποίησης της γεωμετρίας, 
προδιαγράφονται απλά διαγνωστικά κριτήρια. Η ορθότητα της γεωμετρίας ελέγχεται μέσω συσχέτισης των 
δεδομένων που εισάγει ο χρήστης, βάσει των απλών κανόνων του Πίνακα 2.2. 

Διαγνωστικό κριτήριο Ενδεικτική Υλοποίηση 
Απόρριψη άκυρων τιμών  
(τιμές με λάθος μορφοποίηση, ή τιμές εκτός ορίων) χρήση δομής προγραμματισμού case … then …  

Έλεγχος συνάφειας τιμών ακτινικών παραμέτρων  

if (r_shaft>r_mag_in || r_mag_in>r_rotor || 
r_rotor>r_gap || r_gap>r_stator_in ||... 
        r_stator_in>r_stator_out || 
tooth_length>(r_stator_out-r_stator_in)) 
    disp ('Error: Wrong input:'); 
    disp ('Check radial quandities!'); end; 

Έλεγχος συνάφειας τιμών αξονικών μεγεθών 

if (NumSlots*tooth_width>=r_stator_in*2*pi/P) 
                disp ('Error: Wrong input:'); 
                disp ('Too many slots, plz 
reconfigure input!'); end; 

Πίνακας 2.2. Διαγνωστικά κριτήρια για τον έλεγχο της ορθότητας των δεδομένων εισόδου χρήστη. 
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2.2.2. Υλοποίηση κώδικα 

Ο κώδικας υλοποιήθηκε μέσω του λογισμικού Matlab της Mathworks [2.1]1 και του ελεύθερου 
λογισμικού δυσδιάστατων πεπερασμένων στοιχείων femm [2.2]2. Συγκεκριμένα αξιοποιήθηκε η κονσόλα 
Lua 4.0. του femm [2.3]3 για την επικοινωνία με το λογισμικό Matlab, στο οποίο γράφτηκε, σε μορφή 
Matlab script (*.m file), ο κώδικας που σχεδιάζει τη γεωμετρία και εν συνεχεία καλεί τον επιλύτη του femm. 
Όλες οι κλήσεις προς τους προεπεξεργαστές (mi_* commands [2.3]), τον επιλύτη και τους μετεπεξεργαστές 
(mo_* commands [2.3]) του femm, γίνονται με χρήση ορισμάτων, που στην πλειοψηφία τους ελέγχονται από 
το χρήστη. Στο Σχήμα 2.2 φαίνονται δύο χαρακτηριστικές αποτυπώσεις του παραθύρου εντολών της Matlab 
κατά την κλήση του προγράμματος. Στο Σχήμα 2.2(α) το πρόγραμμα επιστρέφει χαρακτηριστικό μήνυμα 
σφάλματος, λόγω λανθασμένων δεδομένων εισόδου, ενώ στο Σχήμα 2.2(β) το πρόγραμμα επιστρέφει στο 
χρήστη χαρακτηριστικές τιμές μεγεθών, όπως τις έχει προεπιλέξει, σε χρόνο επίλυσης. 

                 
  (α)                                                                    (β) 

Σχήμα 2.2. Έξοδος προγράμματος (στο παράθυρο εντολών (command window) της Matlab). (α) Επιστροφή 
μηνύματος σφάλματος, ύστερα από  λανθασμένη είσοδο δεδομένων. (β) Επιστροφή ενδιάμεσων αποτελεσμάτων 
επίλυσης (λειτουργία «ανάλυσης με σταθερό δρομέα»).  

2.2.3. Αποτελέσματα δοκιμαστικών εκτελέσεων 

Στα πλαίσια της έρευνας επί των μεθοδολογιών σχεδίασης ηλεκτροκινητήρων, εκδοχές του παραπάνω 
προγράμματος χρησιμοποιήθηκαν για την αξιολόγηση επί μέρους τεχνικών βελτιστοποίησης [2.4]4. Τα 
αποτελέσματα αυτών των επιλύσεων ανέδειξαν συσχετίσεις μεταξύ κατασκευαστικών και λειτουργικών 
παραμέτρων των κινητήρων [2.5], [2.6]5, οι οποίες αποτέλεσαν το έναυσμα για τη διατύπωση νέου 
αλγορίθμου συνδυασμένης βελτιστοποίησης τεχνικού και λειτουργικού κόστους ηλεκτροκινητήρων 
(κεφάλαιο 3) [2.7]6. 

Παρακάτω δίνονται χαρακτηριστικά αποτελέσματα από την δοκιμαστική εκτέλεση του 
προγράμματος, που αναδεικνύουν τη δυνατότητα ελέγχου τόσο κατασκευαστικών όσο και λειτουργικών 
παραμέτρων των υπό μελέτη κινητήρων. Ο έλεγχος των παραμέτρων αυτών επιτρέπει σύγκριση 
διαφορετικών γεωμετρικών διαμορφώσεων, βάσει λεπτομερών κριτηρίων επίδοσης και απόδοσης του 
κινητήρα. Σε επόμενο βήμα, το πρόγραμμα μπορεί να συνδυαστεί με κατάλληλο αλγόριθμο βελτιστοποίησης 
(π.χ. αλγόριθμο αναζήτησης) για την εύρεση βέλτιστων γεωμετρικά διαμορφώσεων, βάσει ρεαλιστικών 
κριτηρίων επίδοσης και απόδοσης λειτουργίας του κινητήρα. 

2.2.3.1. Μεταβολή γεωμετρικών παραμέτρων (παράμετροι κατασκευής) 

Στο Σχήμα 2.3. αποτυπώνονται γεωμετρίες σύγχρονου κινητήρα μονίμων μαγνητών 36-αυλάκων, 12-
πόλων, με μεταβλητό πάχος δοντιού. Συγκεκριμένα, η μεταβλητή εισόδου Wt μεταβάλλεται από τα 1.5mm 
έως και τα 3mm, με βήμα 0.25mm, μεταβολή που αντιστοιχεί σε αύξηση 100% του πάχους δοντιού. Όπως 
είναι εμφανές, το πρόγραμμα πραγματοποιεί επανασχεδιασμό της συνολικής γεωμετρίας στάτη, ρυθμίζοντας 
κάθε φορά και όλες τις υπόλοιπες εξαρτημένες από το Wt μεταβλητές. Έτσι, επί του προκειμένου, μαζί με το 

                                                      
1 2.1. Matlab, Simulink User Guide, The MathWorks Inc., Natick, MA, March 2012. 
2 2.2. [Online]. Available: http://www.femm.info/wiki/HomePage. 
3 2.3. [Online]. Available: http://www.lua.org/. 
4 2.4. Beniakar M., Tsampouris E., Patsios C. and Kladas A., “Evolutionary Optimization of Permanent Magnet Machine Design for Traction 
Applications”, 14th Biennial IEEE Conference on Electromagnetic Field Computation, CEFC 2010, Chicago IL, USA, 9-12 May. 
5 2.5. Tsampouris E., Kakosimos P. and Kladas Α., “High Temperature Permanent Magnet Machine Actuators for Aerospace Applications”, 7th 
Japanese-Mediterranean Workshop on applied electromagnetic engineering for magnetic, superconducting and nano materials, JapMed 2011, July 
6-8 2011, Budapest, Hungary. 
2.6. C. Patsios, A. Chaniotis, E. Tsampouris, and A. Kladas, “Particular electromagnetic field computation for permanent magnet generator wind 
turbine analysis,” IEEE Trans. on Magn., vol. 46, no. 8, pp. 2751–2754, 2010. 
6 2.7. E.M. Tsampouris, M.E. Beniakar and A.G. Kladas, “Geometry Optimization of PMSMs Comparing Full and Fractional Pitch Winding 
Configurations for Aerospace Actuation Applications,” IEEE Trans. Magnetics, vol.48, no.2, pp.943-946, Feb. 2012. 
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πάχος του δοντιού στάτη εκτελείται αντίστοιχη μεταβολή του πάχους του σώματος επιστροφής (Σχήμα 2.3). 
Αντίστοιχες συσχετίσεις μεταξύ γεωμετρικών παραμέτρων συναντώνται σε πλήθος κωδικών [2.8]-[2.9]7. 
Αυτές επιτρέπουν τη σχεδίαση γεωμετριών που συμμορφώνονται σε βασικές τεχνικές οδηγίες και σε 
επόμενο στάδιο μειώνουν την πιθανότητα σύγκλισης των συνδεδεμένων αλγορίθμων βελτιστοποίησης σε 
«εξωτικές λύσεις», δίχως τεχνική αξία, λόγω ελλιπούς διατύπωσης της συνάρτησης κόστους. 

 
(1.5 mm)        ---                        Πάχος δοντιού στάτη                        +++        (2.25 mm) 

 
(2.25 mm)        ---                        Πάχος δοντιού στάτη                        +++        (3 mm) 

Σχήμα 2.3. Μεταβολή πάχους δοντιού στάτη, σύγχρονου κινητήρα επιφανειακών μονίμων μαγνητών 36-
αυλάκων, 12-πόλων. 

2.2.3.2. Μεταβολή λειτουργικών παραμέτρων (παραμέτρων ελέγχου) 

Οι παραμετροποιημένες γεωμετρίες, σε συνδυασμό με τις ιδιότητες των υλικών και τις επιλογές 
επίλυσης, συνθέτουν το δυσδιάστατο μοντέλο πεπερασμένων στοιχείων, το οποίο αποτελεί την είσοδο στον 
επιλύτη του femm 4.2. Σε αυτή την παράγραφο αναδεικνύονται οι επιλογές παραμετροποίησης των δύο 
λειτουργιών επίλυσης με «σταθερό» και «σύγχρονα στρεφόμενο δρομέα». Η παραμετροποίηση αυτών των 
λειτουργιών ισοδυναμεί με παραμετροποίηση του επιπέδου ηλεκτρικής φόρτισης του κινητήρα. Ο 
συνδυασμός των αποτελεσμάτων των  αναλύσεων αυτών επιτρέπει τη λεπτομερή αξιολόγηση της επίδοσης-
απόδοσης του κινητήρα, βάσει θεώρησης πρωτογενών και μετεπεξεργασμένων αποτελεσμάτων. 
Χαρακτηριστικά τέτοια αποτελέσματα εκτίθενται στις δύο επόμενες παραγράφους, για την περίπτωση 
προσομοίωσης κινητήρα επιφανειακών μονίμων μαγνητών κλασματικού βήματος 24-αυλάκων, 28-πόλων8.  

2.2.3.2.1. Ανάλυση με σταθερό δρομέα (“Stationary rotor analysis”) 

Στην περίπτωση επιλογής ανάλυσης «με σταθερό δρομέα», η γεωμετρία σχεδιάζεται και 
πλεγματοποιείται μόνο κατά την πρώτη εκτέλεση του επιλύτη. Εν συνεχεία προσομοιώνεται μεταβολή της 
ηλεκτρικής γωνίας ισχύος του κινητήρα, στο διάστημα (0ο ,180ο) μέσω ολίσθησης της φάσης των ρευμάτων 
στάτη. Στιγμιότυπα της κατανομής της πυκνότητας μαγνητικής ροής του κινητήρα σε διαφορετικά επίπεδα 
φόρτισης δίνονται στο Σχήμα 2.4., όπου αποτυπώνονται χαρακτηριστικές μαγνητοστατικές επιλύσεις. Σε 
κάθε εικόνα του κινητήρα η θέση του δρομέα υποδεικνύεται μέσω του κόκκινου βέλους, το οποίο δείχνει 
πάντα προς σταθερό σημείο της περιφέρειάς του. Ειδικά για τις χαρακτηριστικές λειτουργίες κενού και 
πλήρους φορτίου του κινητήρα, δίνεται έγχρωμη αποτύπωση των τιμών μαγνητικής επαγωγής σε γραμμική 
κλίμακα (Σχήματα 2.5(α) και 2.5(β) αντίστοιχα).  

Μέσω του παραπάνω συνόλου επιλύσεων προκύπτει η μεταβολή της στιγμιαίας ηλεκτρομαγνητικής 
ροπής του κινητήρα συναρτήσει της φάσης των ρευμάτων στάτη (Σχήμα 2.6(α)). Η πληροφορία αυτή μπορεί 
στη συνέχεια να χρησιμοποιηθεί κατά την «ανάλυση με σύγχρονα στρεφόμενο δρομέα», έτσι ώστε να εξαχθεί 
η τιμή της μέσης ροπής και της κυμάτωσης ροπής του κινητήρα υπό δεδομένη ηλεκτρική φόρτιση (π.χ. υπό 
συνθήκες μέγιστης ηλεκτρικής φόρτισης).  

                                                      
7 2.8. Yong Li, Jingwei Xing, Tianbao Wang, and Yongping Lu, “Programmable Design of Magnet Shape for Permanent-Magnet Synchronous 
Motors With Sinusoidal Back EMF Waveforms”, IEEE Trans. Magnetics, vol.44, no.9, pp. 2163-2167, Sept. 2008. 
2.9. Q. Wen, D. Zarko, T.A. Lipo, "Permanent Magnet Machine Design Practice and Optimization," Industry Applications Conference, 2006. IEEE 
Conference Record of the 2006 41st IAS Annual Meeting, vol.4, no., pp.1905-1911, 8-12 Oct. 2006. 
8 Κεφάλαιο 3 - ενότητα 3.1. 
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Το πρόγραμμα επιτρέπει ακόμα την αξιολόγηση της ακρίβειας των προσομοιώσεων, μέσω σύγκρισης 
τιμών ροπής (Σχήματα 2.6(β), 2.6(γ)), οι οποίες προκύπτουν με χρήση του τανυστή Maxwell (“Maxwell 
stress tensor”), ολοκληρώνοντας πάνω σε τρείς διαφορετικές γραμμές διακένου (επιλογή παραμέτρου Gl=4) 
(Σχήμα 2.6(δ)).  

(90ο)        +++                           Loading                           ---        (180ο) 

(0ο)       ---                           Loading                           +++      (90ο) 
Σχήμα 2.4. Μεταβολή εσωτερικής γωνίας ισχύος σύγχρονου κινητήρα επιφανειακών μονίμων μαγνητών 

24-αυλάκων, 28-πόλων στο διάστημα (0ο, 180ο) . “Stationary rotor analysis”. 

 
                         (α)                                                                              (β) 

Σχήμα 2.5. Έλεγχος επιπέδου φόρτισης ηλεκτροκινητήρα  “Stationary rotor analysis”. Πυκνότητα 
μαγνητικής ροής σύγχρονου κινητήρα επιφανειακών μονίμων μαγνητών 24-αυλάκων, 28-πόλων. (α) Συνθήκες 
κενού φορτίου. (β) Συνθήκες πλήρους φορτίου. 

Όπως παρουσιάζεται στα Σχήματα 2.6(β) και 2.6(γ), με χρήση πλέγματος 36249 στοιχείων και τριπλή 
στρώση στοιχείων στο διάκενο, επιτυγχάνεται απόκλιση τιμών ροπής μικρότερη από 2%, τιμή που θεωρείται 
επαρκής για τις ανάγκες της συγκεκριμένης ανάλυσης. Ωστόσο, στην περίπτωση της «ανάλυσης με 
στρεφόμενο δρομέα» αποκλίσεις τέτοιας τάξεως θεωρούνται σημαντικές, ιδιαίτερα στην περίπτωση 
κινητήρων επιφανειακών μονίμων μαγνητών κλασματικού βήματος, όπως αυτός του παραδείγματος, όπου ο 
υπολογισμός των μεγεθών μέσης ροπής και κυμάτωσης ροπής απαιτεί αυξημένη ακρίβεια. Άλλωστε οι 
συγκεκριμένοι κινητήρες σχεδιάζονται έτσι ώστε να επιτυγχάνουν εξαιρετικά χαμηλές τιμές κυμάτωσης 
ροπής, της τάξης του 1% στο πλήρες φορτίο του κινητήρα. Συνεπώς, η ακρίβεια του 2%, μπορεί να γίνει 
σαφώς μη επαρκής για το επόμενο βήμα ανάλυσης. Η λύση στο πρόβλημα αυτό δίνεται μερικώς αυξάνοντας 
την ανάλυση της πλεγματοποίησης, όπως και τον αριθμό των στρώσεων πεπερασμένων στοιχείων στο 
διάκενο του κινητήρα. Ωστόσο, η απαίτηση για αυξημένη ακρίβεια, σε συνδυασμό με την έλλειψη 
συμμετρίας στις τοπολογίες κλασματικού βήματος, μπορεί να οδηγήσει σε δυσανάλογη αύξηση του 
υπολογιστικού κόστους, καθιστώντας την εκτέλεση του προγράμματος σε προσωπικό υπολογιστή αδύνατη, 
κυρίως λόγω έλλειψης της απαιτούμενης μνήμης. Ακόμα και στην περίπτωση που η επιπλέον μνήμη 
προγράμματος γίνει διαθέσιμη, οι χρόνοι εκτέλεσης με χρήση τυπικών τετραπύρηνων επεξεργαστών είναι 
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στην τάξη μεγέθους των εκατοντάδων ωρών, για την ολοκλήρωση ενός κύκλου αναλύσεων λειτουργίας με 
«σταθερό» - «σύγχρονα στρεφόμενου δρομέα» και σφάλμα στον υπολογισμό των μεγεθών ροπής μικρότερο 
του 1%. Οι χρόνοι αυτοί καθιστούν τη σύνδεση του προγράμματος επίλυσης με αντίστοιχο αλγόριθμο 
αναζήτησης ή αλγόριθμο βελτιστοποίησης πρακτικά αδύνατη για αναλύσεις που απαιτούν εξαιρετικά υψηλή 
ακρίβεια υπολογισμού ροπής (σφάλμα ροπής μικρότερο του 1%), χωρίς τη χρήση υπολογιστικού νέφους.  

Η παράμετρος του υπολογιστικού κόστους αναδεικνύει έντονα την αναγκαιότητα συνδυασμένης 
χρήσης εργαλείων αυτοματοποιημένης και κλασσικής σχεδίασης. Η ακρίβεια των πρώτων και η ταχύτητα 
των δεύτερων, μπορεί να συνδυαστεί βέλτιστα για τη σχεδίαση κινητήρων υψηλών προδιαγραφών, στην 
περίπτωση που οι υπολογιστικοί πόροι είναι σημαντικά περιορισμένοι. Τέλος, η πραγματοποίηση 
«χειροκίνητων» αναλύσεων ευαισθησίας μπορεί να αποτελέσει ένα πρακτικό εργαλείο αξιολόγησης της 
ακρίβειας των υπολογισμών και του βαθμού σύγκλισης.  

 
(α) 

      
                                                  (β)                                                                                              (γ) 

                    
(δ) 

Σχήμα 2.6. Μεταβολή ηλεκτρομαγνητικής ροπής με τη μεταβολή της ηλεκτρικής γωνίας των ρευμάτων 
των τυλιγμάτων στάτη. Σύγχρονος κινητήρας επιφανειακών μονίμων μαγνητών 24-αυλάκων, 28-πόλων. 
“Stationary rotor analysis”.  

(α) Μεταβολή μέσης ροπής. (β) - (γ) Προσομοιωμένες τιμές σε διαφορετικές γραμμές διακένου - 
λεπτομέρεια. (δ) Επιλογή γραμμής διακένου (ελέγχεται από το χρήστη). 

2.2.3.2.1. Ανάλυση με σύγχρονα στρεφόμενο δρομέα (“Synchronously rotating rotor 
analysis”) 

Αντίστοιχα αποτελέσματα με αυτά των Σχημάτων 2.4 και 2.6 παρουσιάζονται στα Σχήματα 2.7 και 
2.8. για την περίπτωση «ανάλυσης με σύγχρονα στρεφόμενο δρομέα». Σε αυτή την περίπτωση, τα πεδία 
δρομέα και στάτη στρέφονται συγχρονισμένα, μέσω συγχρονισμένης ολίσθησης της φάσης των ρευμάτων 
στάτη και της γωνίας στροφής του δρομέα. Για τις ανάγκες αυτής της ανάλυσης, σε αντίθεση με πριν, η 
γεωμετρία σχεδιάζεται και επαναπλεγματοποιείται κάθε φορά που καλείται ο μαγνητοστατικός επιλύτης. 
Στο Σχήμα 2.7. δίνονται χαρακτηριστικές επιλύσεις του μαγνητοστατικού προβλήματος για γωνίες στροφής 
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του δρομέα ισομοιρασμένες στο διάστημα (0ο, 26ο) (το πολικό βήμα του συγκεκριμένου κινητήρα προκύπτει 
ίσο με 360/28=25.71ο). Κατά τη διάρκεια αυτών των επιλύσεων, η ηλεκτρική γωνία του κινητήρα 
διατηρείται σταθερή, στην τιμή μέγιστης ηλεκτρικής φόρτισης.   

  
(0ο)        ---                          Rotation angle                         +++        (12ο) 

   
(16ο)        ---                          Rotation angle                         +++        (28ο) 

Σχήμα 2.7. Προσομοίωση σύγχρονης λειτουργίας κινητήρα 24-αυλάκων, 28-πόλων. Μεταβολή μηχανικής 
γωνίας δρομέα στο διάστημα (0ο, 28ο) . “Rotating rotor analysis”. 

     
(α) 

 
(β) 

Σχήμα 2.8. Υπολογισμός κυμάτωσης ροπής σύγχρονου κινητήρα επιφανειακών μονίμων μαγνητών 24-
αυλάκων, 28-πόλων. “Synchronous rotating rotor analysis”.  

(α) Προφίλ στιγμιαίας ηλεκτρομαγνητικής ροπής. (β) Συνιστώσα κυμάτωσης ηλεκτρομαγνητικής ροπής 
(λεπτομέρεια). 

Ως έξοδος του αλγορίθμου ύστερα από την ανάλυση με «σύγχρονα στρεφόμενο δρομέα» προκύπτει η 
ακριβής κυματομορφή στιγμιαίας ροπής (Σχήματα 2.8(α) και 2.8(β)).  

Η λεπτομέρεια της ηλεκτρομαγνητικής ροπής του Σχήματος 2.8(β), αναδεικνύει το προφίλ της 
κυμάτωσης ροπής του κινητήρα του παραδείγματος. Η περιοδικότητα του σήματος ροπής λόγω της 
περιοδικότητας της γεωμετρίας, επιβεβαιώνει συν τοις άλλοις την επάρκεια της ακρίβειας του υπολογισμού 
για την εξαγωγή χρήσιμων αποτελεσμάτων.  
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Μέσω της εν λόγω αναλύσεως, επιπλέον του ακριβούς προφίλ ροπής του κινητήρα, προκύπτει και η 
αποτύπωση της αντι-ΗΕΔ του κινητήρα υπό ημιτονοειδή τροφοδοσία ρευμάτων (Σχήμα 2.9). Η 
κυματομορφή της ΗΕΔ (Σχήμα 2.9(α)) προκύπτει ως αποτέλεσμα μετεπεξεργασίας των τιμών μαγνητικής 
ροής των αυλάκων στάτη που εμπλέκουν τα τυλίγματα κάθε φάσης. Οι τιμές μαγνητικής ροής 
παραγωγίζονται στο χρόνο και το αποτέλεσμα κανονικοποιείται. Η διαδικασία αυτή επαναλαμβάνεται και 
για τα τέσσερα ζεύγη αυλάκων, που εμπλέκουν πηνία της ίδιας φάσης, και έτσι εξάγονται οι τέσσερις 
συνεισφορές στη συνολική ΗΕΔ της φάσης (Σχήμα 2.9(δ)). Καθώς οι στοιχειώδεις συνεισφορές προκύπτουν 
μέσω αναλυτικής θεώρησης ίδιες, η απόκλιση των προσομοιωμένων τιμών προσφέρει έναν επιπλέον τρόπο 
αξιολόγησης της ακρίβειας των υπολογισμών, εναλλακτικό σε σχέση με αυτόν του Σχήματος 2.6.   

 
(α) 

       
      (β)                                                                                   (γ)  

  
(δ) 

Σχήμα 2.9. Κανονικοποιημένες τιμές ΗΕΔ σύγχρονου κινητήρα επιφανειακών μονίμων μαγνητών 24-
αυλάκων, 28-πόλων. “Synchronous rotating rotor analysis”.   

(α) Προσομοιωμένη κυματομορφή ΗΕΔ φάση Α.  
(β) – (γ) Συνεισφορές τυλιγμάτων στην ΗΕΔ της φάσης Α. - ΗΕΔ τυλιγμάτων (λεπτομέρεια).  
(δ) Τυλίγματα φάσης Α.  

Στα Σχήματα 2.9(β) και 2.9(γ) συγκρίνονται οι υπολογισμένες στοιχειώδεις συνεισφορές. Όπως 
προκύπτει, με χρήση πλεγματοποίησης κατά μέσο όρο 36271 στοιχείων (η γεωμετρία 
επαναπλεγματοποιείται επαναληπτικά) η στιγμιαία ΗΕΔ υπολογίζεται με σφάλμα μικρότερο του 4%. 

Επιπλέον των μεγεθών επιδόσεως, οι παραπάνω μέθοδοι ανάλυσης προσφέρουν υπολογισμό των 
μεγεθών ενεργειακών απωλειών χαλκού και πυρήνα. Ωστόσο, ο υπολογισμός των απωλειών πυρήνα βάσει 
χαρακτηριστικής κατασκευαστή έχει περισσότερο ποιοτικά παρά ποσοτικά χαρακτηριστικά και δεν 
προσφέρεται για την αξιοποίηση στα πλαίσια αυτοματοποιημένης ρουτίνας βελτιστοποίησης. Ωστόσο, 
προσφέρει μια χρήσιμη εκτίμηση των απωλειών πυρήνα, που μπορεί να συνεκτιμηθεί κατά το στάδιο της 
τελικής σχεδίασης.  
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2.3. ΑΝΑΠΤΥΞΗ ΥΛΟΠΟΙΗΣΗ ΚΑΙ ΠΡΟΓΡΑΜΜΑΤΙΣΜΟΣ 
ΠΡΟΤΥΠΗΣ ΠΕΙΡΑΜΑΤΙΚΗΣ ΔΙΑΤΑΞΗΣ ΕΛΕΓΧΟΥ ΚΑΙ 
ΜΕΤΡΗΣΕΩΝ ΗΛΕΚΤΡΟΚΙΝΗΤΗΡΩΝ 

2.3.1. Προδιαγραφή και ανάπτυξη συνιστωσών ελέγχου, ηλεκτρονικών ισχύος και 
μετρήσεων 

Η απαίτηση για μετρήσεις ηλεκτροκινητήρων υπό λειτουργία μόνιμης κατάστασης και δυναμική 
λειτουργία, για την αξιολόγηση της κατασκευής αλλά και των αλγορίθμων ελέγχου τους, ανέδειξε από τα 
πρώτα στάδια της διδακτορικής έρευνας συγκεκριμένες απαιτήσεις υλικού. Συγκεκριμένα, αναδείχθηκε η 
ανάγκη σχεδιασμού και υλοποίησης μιας ολοκληρωμένης πειραματικής διάταξης ελέγχου και μετρήσεων 
ηλεκτροκινητήρων, η οποία θα έπρεπε κατ’ ελάχιστον να ικανοποιεί τις παρακάτω προδιαγραφές: 

2.3.1.1. Προδιαγραφή συστήματος ελέγχου: Δυνατότητα προγραμματισμού, μέσω προσωπικού 
υπολογιστή: 

Πλήρως προγραμματιζόμενη διάταξη ελέγχου κίνησης  

 Ανάπτυξη γύρω από Ψηφιακό Επεξεργαστή Σήματος (Digital Signal Processor (DSP)) 
από προγραμματιζόμενες πλακέτες (π.χ. βάσει Field-Programmable Gate Arrays (FPGAs)) ή 
από κάρτες υπολογιστή ειδικού σκοπού που υποστηρίζουνε δυνατότητα «ταχείας ανάπτυξης 
και προτυποποίησης» (“rapid development and prototyping capability”). Αποκλείεται η 
χρήση βιομηχανικών αντιστροφέων, καθώς θέτουν περιορισμούς προγραμματισμού και 
διαχείρισης υλικού.    

Υποστήριξη προγραμματισμού μέσω βιβλιοθήκης υποπρογραμμάτων και περιφερειακών συσκευών 
ειδικού σκοπού. 

 Λόγω του υψηλού επιπέδου ολοκλήρωσης της τελικής εφαρμογής απαιτείται άμεση 
σύνδεση του υλικού με βιβλιοθήκες έτοιμων προγραμμάτων ειδικού σκοπού. Για αυτό το 
λόγο απαιτείται ενσωμάτωση προγραμματιστικών εργαλείων, που θα επιτρέπουν σύνδεση με 
ολοκληρωμένο περιβάλλον προγραμματισμού, κατά προτίμηση γραφικό στο ανώτερο επίπεδο 
χρήσης. Μέσω αυτού θα πρέπει να παρέχεται πρόσβαση σε έτοιμες βιβλιοθήκες 
υποπρογραμμάτων, που θα υλοποιούν τις βασικές λειτουργίες εισόδου/εξόδου και 
επεξεργασίας δεδομένων, που σταθερά συναντώνται στα συστήματα ελέγχου κινητήρων. Οι 
βιβλιοθήκες αυτές θα πρέπει τέλος να υποστηρίζονται από τις αντίστοιχες περιφερειακές 
συσκευές. Προδιαγράφονται κατ’ ελάχιστο οι παρακάτω συσκευές:  

1. Περιφερειακό αναλογικής εισόδου (Analog IN, or Analog-to-Digital Convert (ADC) 
peripheral)  

2. Περιφερειακό ψηφιακής εισόδου/εξόδου (Digital IN/OUT peripheral) 

3. Περιφερειακό γρήγορης εκτέλεσης αριθμητικών πράξεων (απαιτείται αποδοτική 
υλοποίηση των αριθμητικών πράξεων, μέσω χρήσης αριθμητικού προτύπου 
συμβατού με την πλατφόρμα προγραμματισμού) 

4. Περιφερειακά αποκωδικοποίησης και μέτρησης παλμών (Capture (CAP) and 
Quadrature Encoder Pulse (QEP) Peripherals) για αποκωδικοποίηση εισόδου 
οπτικών κωδικοποιητών θέσης 

5. Περιφερειακά χρονισμού μέσω υλικού και μέσω λογισμικού (Hardware and Software 
Timers) για το χρονισμό των διεργασιών και για την υποστήριξη ασύγχρονης 
επεξεργασίας, μέσω ορισμού προτεραιοτήτων εκτέλεσης 

6. Γεννήτριες παλμών (Pulse Width Modulation (PWM) Generators), για τη σύνδεση 
του ελέγχου με ηλεκτρονικούς μετατροπείς ισχύος.  

Για την υλοποίηση του ελέγχου επιλέγεται ο ψηφιακός επεξεργαστής σήματος TMS320 F2812 DSP 
της Texas Instruments. Η επιλογή αυτού του DSP ικανοποιεί το σύνολο των παραπάνω προδιαγραφών, 
καθώς επιτρέπει λειτουργίες γενικού σκοπού, οι οποίες εξειδικεύονται μέσω εκτεταμένης βιβλιοθήκης 
εργαλείων ελέγχου ηλεκτροκινητήρων. Επιπλέον, ο προγραμματισμός του επεξεργαστή υποστηρίζεται από 



Σελίδα 30                                                                                                                                                                                                      ΚΕΦΑΛΑΙΟ 2 

Διδακτορική διατριβή                                                                                                                                                                         Σχολή ΗΜΜΥ - ΕΜΠ 
Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος - Δεκέμβριος 2012                                                                    Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος  

την πλατφόρμα Code Composer Studio της Texas Instruments, η οποία μπορεί να συνδεθεί με τα λογισμικά 
Matllab/Simulink της Mathworks επιτρέποντας την ανάπτυξη γραφικού περιβάλλοντος προγραμματισμού 
στο ανώτερο επίπεδο χρήστη [2.10], [2.11]9.  

Ο F2812 χαρακτηρίζεται ως επεξεργαστής ειδικού σκοπού, καθώς έχει πρωτίστως σχεδιαστεί για 
εφαρμογές «Ψηφιακού Ελέγχου Κινητήρων» (“Digital Motor Control” (DMC) Applications) και βασίζει τη 
δομή του σε δύο πανομοιότυπες μονάδες «διαχείρισης γεγονότων» (Event Manager (EVM) modules A-B) 
[2.12]10, οι οποίες επικοινωνούν με τις άλλες συσκευές του επεξεργαστή μέσω κοινού περιφερειακού 
διαύλου (Σχήματα 2.10(α) και 2.10(β)). Εκτεταμένη περιγραφή της δομής του και των λειτουργιών που 
υποστηρίζει παρέχεται στα [2.13] – [2.16]11. Η καταλληλότητά του έχει επαληθευτεί μέσω πλήθους 
δημοσιεύσεων, σε ένα ευρύτατο φάσμα εφαρμογών ελέγχου ηλεκτροκινητήρων [2.17]-[2.21]12.  

Στο Σχήμα 2.10(α) δίνεται το γενικό λειτουργικό διάγραμμα του F2812 και στο Σχήμα 2.10(β) δίνεται 
το δομικό διάγραμμα ενός EVM. Ο μικροεπεξεργαστής τοποθετείται σε έτοιμη πλακέτα. Συγκεκριμένα 
χρησιμοποιείται η πλατφόρμα eZDSP F2812 της Spectrum Digital [2.22]13, η οποία ενσωματώνει 
παράλληλη θύρα επικοινωνιών (Parallel Port Emulator), και επέκταση τύπου JTAG, όπως και δύο θύρες 
επέκτασης εισόδων και εξόδων του DSP (Σχήμα 2.10(γ)). Φωτογραφία του φυσικού συστήματος δίνεται στο 
Σχήμα 2.10(δ). 

2.3.1.2. Προδιαγραφή κυκλώματος ισχύος: Δυνατότητα πλήρως ελεγχόμενης αμφίδρομης 
τροφοδότησης τριφασικών φορτίων, μέσω ηλεκτρονικών διακοπτών ισχύος. 

Χρήση τοπολογίας ηλεκτρονικού μετατροπέα γενικού σκοπού. 

 Χρησιμοποιούνται συνολικά δώδεκα (12) ηλεκτρονικοί διακόπτες ισχύος. Συγκεκριμένα 
επιλέγονται διπολικά τρανζίστορ απομονωμένης πύλης (Insulated Gate Bipolar Transistors 
(IGBTs)), τεχνολογίας trench gate. Αυτά τα διακοπτικά στοιχεία, μαζί με τα τρανζίστορ 
επίδρασης πεδίου (Field Effect Transistor (FET) or Insulated Gate Field Effect Transistor 
(IGFETs)), π.χ. στοιχεία Metal Oxide Field Effect Transistor (MOSFET), και τα στοιχεία 
Junction Field Effect Transistor (JFET) συναντώνται σήμερα στη συντριπτική πλειοψηφία 
των εφαρμογών ηλεκτρικής κίνησης [2.23]14. Η επιλογή στοιχείων IGBT για ενσωμάτωση 
στο πρότυπο σύστημα κίνησης, προέκυψε λόγω της απαίτησης για σχεδιασμό γενικού 
σκοπού. Ύστερα από εκτεταμένη αναζήτηση, προέκυψε ότι τα εμπορικά διαθέσιμα IGBTs 
ισχύος προσφέρουν τις βέλτιστες δυνατότητες διαχείρισης και αξιοποίησης, σε ευρύ φάσμα 
ρευμάτων και τάσεων λειτουργίας, χαρακτηριστικά απαραίτητα για την ανάπτυξη ενός 
πειραματικού συστήματος με αλλεπάλληλα επίπεδα προστασίας, και σαφή 
υπερδιαστασιολόγηση για την προστασία των ακριβότερων συνιστωσών από βίαια σφάλματα 
[2.24]-[2.30]15. 

                                                      
9 2.10. Code Composer Studio Development Tools v3.3, Literature Number: SPRU509H, Texas Instruments Inc., Dallas, TX, October 2006. 
2.11. Matlab, Simulink User Guide, The MathWorks Inc., Natick, MA, March 2012. 
10 2.12. TMS320x281x DSP Event Manager (EV) Reference Guide, Literature Number: SPRU065C, Texas Instruments Inc., Dallas, TX, November 
2004. 
11 2.13. TMS320F2810, TMS320F2811, TMS320F2812, TMS320C2810, TMS320C2811, TMS320C2812 Digital Signal Processors Data Manual, 
Literature Number: SPRS174S, Texas Instruments Inc., Dallas, TX, April 2001–Revised March 2011. 
2.14. TI Digital Motor Control Solutions, Literature Number: SPRB167A, Texas Instruments Inc., Dallas, TX, 2005. 
2.15. C28x DSP Design Workshop: Student Guide V5.1, Instruments Inc., Dallas, TX, May 2004. 
2.16. Embedded coder users guide V6.2, The MathWorks Inc., Natick, MA, March 2012. 
12 2.17. H.A. Toliyat and L.J. Petersen, "Five-phase induction motor drives with DSP-based control system," IEEE Trans. Power Electron., vol.17, 
no.4, pp. 524-533, July 2002. 
2.18. B. Akin, “DSP-Based Sensorless Electric Motor Fault-Diagnosis Tools for Electric and Hybrid Electric Vehicle Powertrain Applications,” IEEE 
Trans. Vehicular Technology, vol.58, no.6, pp. 2679-2688, July 2009. 
2.19. S. Xepapas, A. Kaletsanos, F. Xepapas and S. Manias, “Sliding-mode observer for speed-sensorless induction motor drives,” IEE Proceedings 
on Control Theory and Applications, vol.150, no.6, pp. 611-617, Nov. 2003. 
2.20. S.N. Vukosavic and E. Levi, “Robust DSP-based efficiency optimization of a variable speed induction motor drive,” IEEE Trans. Ind. Electron., 
vol.50, no.3, pp. 560-570, June 2003. 
2.21. M. Mohamadian, E. Nowicki, F. Ashrafzadeh, A Chu, R. Sachdeva and E. Evanik, “A novel neural network controller and its efficient DSP 
implementation for vector-controlled induction motor drives,” IEEE Trans. Ind. Applications, vol.39, no.6, pp. 1622-1629, Nov.-Dec. 2003. 
13 2.22. Technical Reference Manual for eZdsp F2812, The Spectrum Digital Inc., Stafford, TX, September 2003. 
14 2.23. Στέφανος Μανιάς, «Ηλεκτρονικά Ισχύος», Εκδόσεις Συμεών, 2012, ISBN: 978-960-9400-40-4. 
15 2.24. [Online]. Available: http://www.semikron.com/. 
2.25. [Online]. Available: http://www.sindopower.com/en/. 
2.26. [Online]. Available: http://www.ixys.com/. 
2.27. [Online]. Available: http://www.infineon.com/. 
2.28. [Online]. Available: http://www.fairchildsemi.com/. 
2.29. [Online]. Available: http://www.vishay.com/. 
2.30. [Online]. Available: http://www.semicon.toshiba.co.jp/eng/. 
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Διάταξη στοιχείων ηλεκτρονικού μετατροπέα, που να επιτρέπει παραμετροποίηση του ηλεκτρικού 
κυκλώματος ισχύος. 

 Προδιαγράφεται η χρήση 12 IGBTs για την υλοποίηση μιας διάταξης γενικού σκοπού, που 
να επιτρέπει παραμετροποίηση του κυκλώματος ισχύος [2.23]. Συγκεκριμένα, οι διακόπτες 
χωρίζονται σε δύο μονάδες ελέγχου (“Control Modules Α and B”) των 6 IGBTs, συνθέτοντας 
δύο τριφασικές γέφυρες. Με τη χρήση τριών αποζευκτών στην πλευρά συνεχούς (Direct 
Current (DC)), οι γέφυρες συνδέονται μεταξύ τους και με το ζυγό DC της διάταξης ισχύος 
(Σχήμα 2.16). Οι πλευρές εναλλασσομένου (Alternative Current (AC)) των δύο γεφυρών 
τερματίζονται σε προσβάσιμους ακροδέκτες, σε κατάλληλο πάνελ εξωτερικών συνδέσεων. Ο 
χρήστης, ελέγχοντας τους αποζεύκτες DC και προσθέτοντας τις κατάλληλες συνδέσεις στην 
πλευρά AC, μπορεί να υλοποιήσει τις παρακάτω κυκλωματικές διατάξεις: 

1. Τριφασικό μετατροπέα AC-DC-AC σε σύνδεση back-to-back: Σχήμα 2.16 – ρύθμιση 
Α.  

2. Δύο τριφασικούς αντιστροφείς, δύο επιπέδων τάσεως, ανεξάρτητους ή σε 
παραλληλισμό: Σχήμα 2.16 – ρύθμιση Β. 

3. Πολυεπίπεδο τριφασικό αντιστροφέα, τριών επιπέδων τάσεως: Σχήμα 2.16 – ρύθμιση 
Γ. 

Η παραμετροποίηση του κυκλώματος ισχύος, επιτρέπει την υλοποίηση των πλέον 
χαρακτηριστικών τοπολογιών μετατροπέων ισχύος, που συναντώνται στην πλειοψηφία των 
σημερινών εφαρμογών ελέγχου κίνησης [2.23].   

 
(α) [2.13] 
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(β) [2.12] 

   
(γ) [2.22]                                                                (δ) 

Σχήμα 2.10. Ψηφιακός επεξεργαστής σήματος TI TMS320 F2812 DSP . (α) Γενικό λειτουργικό διάγραμμα. 
(β) Δομικό διάγραμμα των περιφερειακών «μονάδων διαχείρισης γεγονότων» EVM A - B. (γ) Δομικό διάγραμμα 
της πλατφόρμας eZdsp F2812. (δ) Φωτογραφία του φυσικού συστήματος με επεξηγήσεις. 

Για την υλοποίηση της διάταξης επιλέγονται τα διακοπτικά στοιχεία SEMiX  202GB12E4s της 
SEMIKRON [2.31]-[2.38]16, λόγω της υψηλής τους θερμοκρασίας επαφής (max junction temperature: 

                                                      
16 2.31. SEMiX202GB12E4s datasheet, Rev. 0 – 05.05.2010, The Semicron Inc., Nuremberg, Germany. 
2.32. Christian Daucher, “SEMiX IGBT Modules & Bridge Rectifier Family Technical Explanations V2.0,” The Semicron Inc., Nuremberg, 
Germany, January 2008. 
2.33. Martin May, “SEMiX IGBT Modules & Bridge Rectifier Family Technical Explanations V3.0,” The Semicron Inc., Nuremberg, Germany, 
October 2009. 
2.34. New 1200V SPT + IGBT Chips in SEMiX Power Module Platform, The Semicron Inc., Nuremberg, Germany, 2006. 

TMS320 F2812 DSP Flash memory 
Expansion slots

JTAG interface

PPT emulator Digital I/O 

Analog IN 

Power 

Control 
 Jumpers 
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Tj=150oC), της αυξημένης αντοχής τους σε ρεύματα βραχυκύκλωσης (μπορούν να ανεχθούν συνεχείς 
κορυφές ρεύματος πλάτους τριπλάσιου του ονομαστικού (IFRM=3xIFnom, όπου IFRM : Repetitive peak forward 
current, και IFnom : nominal forward current [2.39]17)) και της δυνατότητας παραμετροποίησης των 
βιομηχανικών κυκλωμάτων οδήγησής τους. Τα 12 IGBTs ισχύος, υλοποιούνται σε 6 δομικές μονάδες (IGBT 
modules), κάθε μία εκ των οποίων ενσωματώνει τις δύο αντιπαράλληλες διόδους, όπως και αισθητήρα 
θερμοκρασίας (αντίσταση με αρνητικό συντελεστή θερμοκρασίας (Negative Temperature Coefficient (NTC) 
Resistor)) (Σχήματα 2.11(α), 2.11(β)) [2.32], [2.33]. Κάθε ένα από τα 6 αυτά δομικά στοιχεία οδηγείται από 
το βιομηχανικό κύκλωμα Skyper32 PRO R [2.40]18, το οποίο διασυνδέεται με τα στοιχεία SEMiX μέσω 
«δοκιμαστικής πλακέτας» (“2s Evaluation Adaptor Board”) [2.41]19. Η πλακέτα αυτή δεν αποτελεί τελικό 
προϊόν, και παραχωρήθηκε κατόπιν ειδικής άδειας μαζί με τα πλήρη σχέδιά της. Μέσω προσθήκης 
κατάλληλων στοιχείων αντίστασης και χωρητικότητας σε ελεύθερες θέσεις (pads) της πλακέτας, 
υλοποιήθηκε η παραμετροποίηση των λειτουργιών οδήγησης και προστασίας των στοιχείων SEMiX, όπως 
εκτελούνται από τον πυρήνα του κυκλώματος ελέγχου, την πλακέτα Skyper32 PRO R [2.40] (Σχήμα 
2.11(γ)). 

            (α) [2.31] 

         
(γ) [2.32]  (β) [2.33]

Σχήμα 2.11. Δομική μονάδα ηλεκτρονικών ισχύος της SEMIKRON. (α) Κυκλωματικό διάγραμμα του 
στοιχείου SEMiX. (β) Τρισδιάστατο μοντέλο του στοιχείου SEMiX (γ) (SEMiX 202GB12E4s  + 2s evaluation 
board + Skyper32 PRO R) power electronics module. 

Προστασία ηλεκτρονικών διακοπτών, κυκλώματος ισχύος, εξοπλισμού και χρήστη: Ανάπτυξη 
προηγμένων προγραμματιζόμενων προστασιών και υλοποίησή τους σε ιεραρχική δομή, σε συνδυασμό 
με κλασσικά στοιχεία προστασίας.  

 Η προστασία των ακριβών συνιστωσών του εξοπλισμού, όπως και του χρήστη από βίαια 
σφάλματα αποτελούν σταθερή προδιαγραφή για όλες τις διατάξεις ηλεκτρονικών ισχύος, που 
προορίζονται για πειραματική χρήση. Επιπλέον, για την υπό σχεδίαση διάταξη 
προδιαγράφεται η δυνατότητα παραμετροποίησης των προστασιών, οι οποίες οργανώνονται 
σε μια ιεραρχική δομή τριών επιπέδων (Σχήμα 2.14). Αυτά τα επίπεδα προστασίας 
αντιστοιχούν σε τρείς λειτουργίες προστασίας, που αφορούν την προστασία των 
ηλεκτρονικών διακοπτών, του κυκλώματος ισχύος (συμπεριλαμβανομένου του φορτίου) και 
του χρήστη. Εξειδίκευση των προστασιών αυτών δίνεται παρακάτω: 

1. Πρώτο επίπεδο προστασίας: Προστασία ηλεκτρονικών διακοπτών ισχύος: 
Υλοποιείται από το κύκλωμα οδήγησης των IGBTs (υλοποίηση σε επίπεδο υλικού 
(hardware)). Η παραμετροποίηση των προστασιών υλοποιείται επίσης σε επίπεδο 
υλικού, μέσω της δοκιμαστικής πλακέτας “2s Evaluation Adaptor Board” [2.40], 

                                                                                                                                                                                

2.35. Modules – Explanations – IGBT / MOSFET, The Semicron Inc., Nuremberg, Germany, 2004. 
2.36. U. Scheuermann, “Power Module Design without Solder Interfaces – an Ideal Solution for Hybrid Vehicle Traction Applications,” The 
Semicron Inc., Nuremberg, Germany. 
2.37. U. Scheuermann, F. Ebersberger, “Packaging of Large Area Power Chips – Extending the Limits of Standard Module Technology,” The 
Semicron Inc., Nuremberg, Germany. 
2.38. Reliability of Spring Contacts in Industrial Environments, The Semicron Inc., Nuremberg, Germany, 2006. 
17 2.39. Letter Symbols and Terms, The Semicron Inc., Nuremberg, Germany, 2004. 
18 2.40. Skyper 32 Pro R Technical Explanations, The Semicron Inc., Nuremberg, Germany 2007. 
19 2.41. Evaluation Board 2s SKYPER 32PRO R Technical Explanations, Status: evaluation board V3.0, The Semicron Inc., Nuremberg, Germany 
2008. 
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Skyper32 PRO R 
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[2.41]. Στον Πίνακα 2.3 συνοψίζονται οι προστασίες των ηλεκτρονικών διακοπτών 
ισχύος, με αναφορά στη λειτουργία τους και στις επιλογές παραμετροποίησής τους. 

Προστασία [2.40] Περιγραφή λειτουργίας [2.40] Επιλογές παραμετροποίησης [2.40], [2.41]

Προστασία 
υπότασης σε 
πρωτεύον/ 
δευτερεύον 
 
“Under voltage 
protection primary 
and secondary” 

Ενεργοποιείται σε περίπτωση βύθισης 
της τάσης τροφοδοσίας του κυκλώματος 
οδήγησης στο πρωτεύον - δευτερεύον 
του μετασχηματιστή απομόνωσης. 
Οι παλμοί οδήγησης αγνοούνται. Στην 
περίπτωση που η βύθιση διαγνωστεί στο 
πρωτεύον, ενεργοποιείται  η μνήμη 
σφάλματος (“error memory will be set”) 
(βλέπε προστασία «Διαχείρισης 
σφάλματος»). Στην περίπτωση 
διάγνωσης βύθισης στο δευτερεύον δεν 
παράγεται μήνυμα σφάλματος. 

 
- 

 
(Τα κατώφλια ενεργοποίησης της 
προστασίας υπότασης είναι ρυθμισμένα 
στο 90% και 80% της ονομαστικής τιμής 
τάσης στις πλευρές πρωτεύοντος και 
δευτερεύοντος αντίστοιχα. 
Η ρύθμισή τους δεν είναι προσβάσιμη από 
το χρήστη, και υλοποιείται μέσω λογικών 
κυκλωμάτων, στον πυρήνα του 
κυκλώματος οδήγησης). 

Αρχικοποίηση σε 
υπόταση 
 
“Under voltage 
reset” 

Ενεργοποιείται κατά την ακολουθία 
αρχικοποίησης του συστήματος (“reset 
sequence”), όταν εκκινεί ή τερματίζεται 
η τροφοδοσία του κυκλώματος 
οδήγησης. Εξασφαλίζει την απόρριψη 
των παλμών οδήγησης, για το διάστημα 
που οι τροφοδοσίες φορτίζουν τις 
χωρητικότητες του κυκλώματος 
οδήγησης. 

- 
 
(Ο χρονισμός της προστασίας είναι προ-
προγραμματισμένος και μη προσβάσιμος 
από το χρήστη). 
 

Απόρριψη μικρών 
παλμών 
 
“Short Pulse 
Suppression” 

Παλμοί με εύρος μικρότερο από 625ns 
απορρίπτονται, ενώ παλμοί με εύρος 
μεγαλύτερο από 750ns περνούν με 
πιθανότητα 100%. Η προστασία αυξάνει 
την ανοσία του συστήματος σε θόρυβο 
(“noise immunity”). 

- 
 

Συσχέτιση παλμών 
και προσθήκη 
νεκρού χρόνου 
 
“Drive interlock 
and dead time” 

Υλοποίηση συνάρτησης NAND για την 
προστασία από άμεσο βραχυκύκλωμα 
της μονάδας SEMiX, λόγω λανθασμένης 
παλμοδότησης. Επίσης, η προστασία 
επιτρέπει την προσθήκη διαστημάτων 
νεκρού χρόνου μεταξύ των φάσεων 
αγωγής και αποκοπής των διακοπτών, 
για την αποφυγή επικάλυψης των 
παλμών των IGBTs του ίδιου ποδιού, 
κατά τη φάση αγωγής και σβέσης τους 
αντίστοιχα. 

Δυνατότητα ρύθμισης του νεκρού χρόνου 
στο διάστημα [0μs, 4.3μs], μέσω 
προσθήκης αντιστάσεων στη δοκιμαστική 
πλακέτα. (O νεκρός χρόνος δεν 
προστίθεται σε αυτόν του DSP, αλλά 
επικρατεί η μεγαλύτερη τιμή ρύθμισης). 
 
Δυνατότητα απενεργοποίησης προστασίας 
συσχέτισης παλμών (μέσω συνάρτησης 
NAND). 

Δυναμική 
προστασία 
βραχυκυκλώματος 
“Dynamic Short 
Circuit Protection” 

Διάγνωση συνθηκών βραχυκύκλωσης 
μέσω μέτρησης της τάσης συλλέκτη-
εκπομπού του IGBT (“collector-emitter 
voltage (Vce)”) [2.31], [2.35], [2.39]. 
Μέσω άμεσης μέτρησης της πτώσης 
τάσεως στον ηλεκτρονικό διακόπτη 
κατά τη φάση αγωγής, το IGBT 
προστατεύεται από υπέρρευμα μέσω 
άμεσης αποκοπής. Σε περίπτωση 
σφάλματος, ενεργοποιείται  η μνήμη 
σφάλματος (“error memory will be set”) 
(βλέπε προστασία «Διαχείρισης 
σφάλματος»). 

Δυνατότητα ρύθμισης του κατωφλιού 
ενεργοποίησης (“Collector-emitter 
threshold monitoring voltage”(Vcestat)). 
 
Δυνατότητα ρύθμισης της χρονικής 
καθυστέρησης για την ενεργοποίηση της 
προστασίας (“Blanking time”(tbl)). (H 
προστασία βραχυκύκλωσης ενεργοποιείται 
με συγκεκριμένη χρονική καθυστέρηση 
ύστερα από την έναρξη της φάσης αγωγής 
του IGBT. H χρονική αυτή καθυστέρηση 
είναι απαραίτητη ώστε η τάση Vce να 
βρεθεί στην τιμή μόνιμης κατάστασης, 
ύστερα από την διακοπτική, μεταβατική 
της απόκριση. Γι’ αυτό το λόγο η 
συγκεκριμένη προστασία δεν αποτελεί 
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βέβαιη προστασία βραχυκύκλωσης). 
 
Δυνατότητα απενεργοποίησης προστασίας. 

Ομαλή σβέση 
“Soft turn-off” 

Μείωση ταχύτητας σβέσεως του IGBT 
στην περίπτωση διάγνωσης 
βραχυκυκλώματος μέσω της δυναμικής 
προστασίας βραχυκυκλώματος. H 
προστασία υλοποιείται για την αποφυγή 
υπερτάσεων στο ζυγό DC κατά την 
διάρκεια σβέσης, υπό συνθήκες έντονης 
ηλεκτρικής φόρτισης. Η προστασία δεν 
ενεργοποιείται στην περίπτωση που 
ζητηθεί τερματισμός με εξωτερικό σήμα 
χρήση μέσω του διαύλου 
IF_CMN_HALT (βλέπε προστασία 
«Λογικού σήματος παύσης λειτουργίας») 

Δυνατότητα ρύθμισης της χαρακτηριστικής 
ομαλής σβέσης των διακοπτικών 
στοιχείων, μέσω κατάλληλης προσαύξησης 
της τιμής της αντίστασης σβέσης στην 
πύλη των IGBTs (“Gate turn-off resistor” 
(RGoff)). Η τιμή της αντίστασης ομαλής 
σβέσης αποτελεί συνάρτηση του επιπέδου 
τάσεως του διαύλου DC και της τιμής της 
παράσιτης αυτεπαγωγής του κυκλώματος 
ισχύος. 

Λογικό σήμα 
παύσης 
λειτουργίας 
“Halt logic signal” 

Το σύνολο των σημάτων σφάλματος, 
όπως συλλέγονται από: 
- τον πυρήνα του κυκλώματος οδήγησης 
- αισθητήρες της διάταξης 
- το DSP της διάταξης 
- τις εντολές του χρήστη 
δρομολογούνται σε κοινό δίαυλο 
σφάλματος (IF_CMN_HALT bus). Η 
κατάσταση σφάλματος ορίζεται 
επικρατής της και η κατάσταση 
λειτουργίας υπολειπόμενη (“mater-slave 
implementation”). 
Στην περίπτωση που δοθεί κάπου 
μήνυμα σφάλματος, η μονάδα ισχύος 
απενεργοποιείται και οι παλμοί 
οδήγησης απορρίπτονται. 
Ενεργοποιείται  η μνήμη σφάλματος 
(“error memory will be set”) (βλέπε 
προστασία «Διαχείρισης σφάλματος») 
και παράγεται μήνυμα σφάλματος. 

Δυνατότητα αμφίδρομης επικοινωνίας και 
σύνδεσης εξωτερικών σημάτων 
σφάλματος. Βλέπε και Σχήματα 2.12, 2.13. 

Διαχείριση 
σφάλματος 
“Failure 
Management” 

Ύστερα από την ενεργοποίηση των 
προστασιών 
- υπότασης σε πρωτεύον 
- βραχυκύκλωσης (Δυναμική 
προστασία) 
- λογικού σήματος παύσης λειτουργίας 
το σύστημα επιχειρεί αυτόματη 
επανεκκίνηση κάθε τρία δευτερόλεπτα. 
Στην περίπτωση που το σφάλμα έχει 
εκκαθαριστεί, και οι παλμοί οδήγησης 
έχουν μηδενιστεί (έχει ενημερωθεί για 
το σφάλμα το DSP της διάταξης ή ο 
χρήστης), το σύστημα αρχικοποιείται 
(εκκαθαρίζεται η μνήμη σφάλματος). 

- 

Θερμική προστασία 
“Thermal 
protection” 

Υλοποιείται μέσω του ενσωματωμένου 
αισθητηρίου θερμοκρασίας των 
μονάδων SEMiX. 

Δυνατότητα ρύθμισης του επιπέδου 
ενεργοποίησης  
(“Thermal protection trip level”) 

Πίνακας 2.3. Πρώτο επίπεδο προστασιών: Προστασία ηλεκτρονικών διακοπτών ισχύος.  
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2. Δεύτερο επίπεδο προστασίας: Προστασία κυκλώματος ισχύος (συμπεριλαμβανομένου 
και του φορτίου) σε περίπτωση αστοχίας του επιπέδου προστασίας 1:  

Υλοποιείται βάσει προγραμματισμού του επεξεργαστή σήματος, αξιοποιώντας το μετρητικό 
εξοπλισμό της διάταξης. Στο συγκεκριμένο επίπεδο προστασίας υλοποιούνται προγραμματιζόμενες 
προστασίες υπερρεύματος και υπέρτασης που εκτελούνται από το μικροεπεξεργαστή, με την υψηλότερη 
προτεραιότητα εκτέλεσης, χωρίς δυνατότητα καθυστερημένης εκτέλεσης (“high priority non preemtible 
tasks”). Ο χρήστης έχει επιπλέον τη δυνατότητα να υλοποιήσει επιπλέον προστασίες ειδικού σκοπού, μέσω 
κατάλληλων τροποποιήσεων στον αλγόριθμο ελέγχου του ηλεκτροκινητήρα (π.χ. θερμικές προστασίες 
κινητήρα, περιοριστές ταχύτητα, ροπής κτλ).  

Οι προστασίες αυτές υποστηρίζονται από ένα ενιαίο πρωτόκολλο διαχείρισης σφαλμάτων, το οποίο 
βασίζεται στη διασύνδεση των επιμέρους διαύλων IF_CMN_HALT 1-6 των δομικών μονάδων SEMiX σε 
κοινό, αμφίδρομο δίαυλο σφάλματος τον οποίο μοιράζονται και οι μικροεπεξεργαστές της πειραματικής 
διάταξης (δίαυλοι IF_CTRL_HALT_1-2). Στο Σχήμα 2.12 παρουσιάζεται η προτεινόμενη δομή του 
συστήματος, όπου οι επιμέρους συνιστώσες συνδέονται στον κοινό δίαυλο σφάλματος IF_CMN_HALT. 
Όπως φαίνεται στο διάγραμμα αυτού του σχήματος, κάθε μικροεπεξεργαστής ελέγχει μια τριάδα μονάδων 
SEMiX, ή ισοδύναμα, μία τριφασική γέφυρα IGBTs (“Control module”). Ανάλογα με την τοπολογία του 
κυκλώματος ισχύος, παρέχεται η δυνατότητα χειροκίνητης διασύνδεσης των διαύλων σφάλματος των 
Control Modules A και B. Έτσι π.χ. στην περίπτωση της τοπολογίας δύο τριφασικών αντιστροφέων δύο 
επιπέδων τάσεως που λειτουργούν ανεξάρτητα (Ρύθμιση Β, 2x6 IGBTs), επιλέγεται τυπικά ανεξάρτητη 
διαχείριση των σημάτων σφάλματος των δύο Modules, τα οποία αντιθέτως τυπικά γεφυρώνονται στον κοινό 
δίαυλο στην περίπτωση της τοπολογίας τριφασικού αντιστροφέα τριών επιπέδων τάσεως (Ρύθμιση Γ, 12 
IGBTs). 

 

Σχήμα 2.12. Ενιαίο πρωτόκολλο διαχείρισης σφαλμάτων. Δομή του κοινού, αμφίδρομου διαύλου 
διαχείρισης σφάλματος IF_CMN_HALT και σύνδεσή του με τα επίπεδα προστασίας ηλεκτρονικών ισχύος και 
εξοπλισμού 1 και 2 αντίστοιχα. 

Κάθε επιμέρους δίαυλος σφάλματος, όπως και ο κεντρικός δίαυλος IF_CMN_HALT της διάταξης 
επιτρέπουν αμφίδρομη επικοινωνία, υπό την έννοια ότι οποιαδήποτε συσκευή που διασυνδέεται σε αυτό το 
δίαυλο μπορεί να μεταδώσει μήνυμα σφάλματος, ή να δεχθεί μήνυμα σφάλματος από τις ήδη 
διασυνδεδεμένες συσκευές. Σε κάθε περίπτωση, η λειτουργία σφάλματος ορίζεται επικρατούσα, και η 
κανονική λειτουργία ορίζεται υπολειπόμενη. Έτσι, μόλις μια από τις συσκευές μεταδώσει μήνυμα σφάλματος, 
όλες οι υπόλοιπες συσκευές μεταβαίνουν σε κατάσταση σφάλματος και το σύστημα αρχικοποιείται βάσει 
των εκάστοτε διαδικασιών διαχείρισης σφάλματος. Το σύστημα μεταβαίνει σε κατάσταση λειτουργίας μόνο 
όταν το σύνολο των σφαλμάτων έχουν εκκαθαριστεί. Στο δίαυλο IF_CMN_HALT ο χρήστης έχει άμεσο 
έλεγχο μέσω πρωτοκόλλου ανταλλαγής δεδομένων πραγματικού χρόνου του DSP (“Real Time Data 
eXchange (RTDX) protocol ” [2.42]20). 

Η υλοποίηση του παραπάνω συστήματος διαχείρισης σφαλμάτων απαιτεί ελάχιστο επιπλέον υλικό, 
και βασίζεται στο κύκλωμα του Σχήματος 2.13, όπως υλοποιείται για κάθε μια συσκευή που διασυνδέεται 
στον κοινό δίαυλο. Το κύκλωμα υλοποιεί ψηφιακή λογική 0V - 15V, χρησιμοποιώντας ένα τρανζίστορ 

                                                      
20 2.42. [Online]. Available: http://processors.wiki.ti.com/index.php/Real_Time_Data_eXchange_(RTDX). 

Χειροκίνητη σύνδεση
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BC847B τύπου NPN [2.43]21 και το ολοκληρωμένο MM74C14 της Fairchild [2.44]22, το οποίο υλοποιεί έξι 
βρόγχους υστέρησης (“Hex Schmitt trigger”). Στην περίπτωση της σύνδεσης του διαύλου IF_CMN_HALT 
με τα DSP της διάταξης, παρεμβάλλεται στάδιο απομόνωσης, με χρήση οπτο-ηλεκτρονικών κυκλωμάτων, 
όπως το HCLP-2231 της Avago Technologies  [2.45]23. 
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Σχήμα 2.13. Διασύνδεση συσκευών στον κοινό δίαυλο διαχείρισης σφάλματος IF_CMN_HALT. Κύκλωμα 
διεπαφής (“interface circuit”). 

3. Τρίτο επίπεδο προστασίας: Προστασία χρήστη σε περίπτωση αστοχίας των επιπέδων 
προστασίας 1 και 2: 

Το τρίτο επίπεδο προστασίας, αποτελεί το τελευταίο επίπεδο προστασιών της πειραματικής διάταξης, 
το οποίο ως πρωτεύον στόχο έχει την προστασία του χρήστη, σε περίπτωση αστοχίας των προηγούμενων 
επιπέδων προστασίας.  

Η πιθανότητα αστοχίας των επιπέδων προστασίας 1 ή 2 δεν μπορεί να υπολογιστεί με ακρίβεια καθώς 
απαιτούνται επιπλέον δεδομένα και υψηλότατο υπολογιστικό κόστος, που επίσης δε διατίθεται. Ωστόσο, 
εκτίμηση της αξιοπιστίας των προστασιών μπορεί να εξαχθεί μέσω αξιολόγησης του σχεδιασμού.  

Το επίπεδο προστασίας 1 έχει υλοποιηθεί βάσει βιομηχανικού κυκλώματος οδήγησης. Ωστόσο η 
παραμετροποίηση των προστασιών βάσει «δοκιμαστικού» (“evaluation”) κυκλώματος αυξάνει την 
πιθανότητα σφάλματος λόγω αστοχίας υλικού ενώ κάνει τον υπολογισμό της πρακτικά αδύνατο. Επίσης, 
καθοριστικός είναι ο αποκεντρωμένος (τοπικός) χαρακτήρας αυτών των προστασιών (“dedicated 
protections”), καθώς στη συγκεκριμένη περίπτωση εξαπλασιάζει την πιθανότητα σφάλματος του 
συστήματος (χρησιμοποιούνται συνολικά 6 μονάδες SEMiX και το σύστημα θεωρείται ότι μεταβαίνει σε 
κατάσταση σφάλματος όταν μία από τις συσκευές που διασυνδέονται στο δίαυλο IF_CMN_HALT υφίσταται 
σφάλμα). Επιπλέον της πιθανότητας αστοχίας υλικού, υπάρχει η πιθανότητα μη ενεργοποίησης της 
δυναμικής προστασίας βραχυκύκλωσης σε περίπτωση σφάλματος. Η πιθανότητα αυτή προκύπτει από τον 
ίδιο το σχεδιασμό της προστασίας. Όπως περιγράφεται στο [2.40], η προστασία βραχυκύκλωσης μέσω 
άμεσης παρακολούθησης της τάσης συλλέκτη-εκπομπού προϋποθέτει την ύπαρξη νεκρού διαστήματος κατά 
το στάδιο αγωγής του IGBT. Ωστόσο, λόγω του ότι δεν εμπλέκει επιπλέον μετρητικό εξοπλισμό, μπορεί να 
αποκριθεί στην κλίμακα των μs, καθιστώντας την από τις πλέον αποτελεσματικές μεθόδους προστασίας 
ηλεκτρονικών διακοπτών. 

Το επίπεδο προστασίας 2 έχει υλοποιηθεί κεντρικά, γύρω από τα DSP της διάταξης, μέσω 
αξιοποίησης των αναλογικών αναδράσεων του συστήματος. Προϋπόθεση για την ορθή λειτουργία αυτών 
των προστασιών αποτελεί ο σωστός προγραμματισμός τους από το χρήστη, ο οποίος απαιτεί γνώση της 
δομής του συστήματος και εμπειρία στον προγραμματισμό ψηφιακών επεξεργαστών σήματος. Ωστόσο, σε 
επίπεδο υλικού οι προστασίες χαρακτηρίζονται ως ιδιαίτερα αξιόπιστες, καθώς τα υποσυστήματα που 
εμπλέκουν είναι στο σύνολό τους σχεδιασμένα γύρω από ολοκληρωμένα κυκλώματα με ευρεία και 
επιβεβαιωμένη βιομηχανική χρήση. 

                                                      
21 2.43. NPN General Purpose Transistor BC847B / BC847C datasheet, Rev.1.0, The Rohm Inc., Kyoto, Japan. 
22 2.44. MM74C14 Hex Schmitt Trigger datasheet, The Fairchild Inc., San Jose, CA, January 1999. 
23 2.45. HCPL-2201, HCPL-2202, HCPL-2211,HCPL-2212, HCPL-2231, HCPL-2232, HCPL-0201, HCPL-0211, HCNW2201, HCNW2211 Very 
High CMR, Wide VCC Logic Gate Optocouplers datasheet, The Avago Technologies Inc., San Jose, CA, January 2010. 

Optional component 
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Βάσει της παραπάνω αξιολόγησης, η πιθανότητα αστοχίας υλικού των προστασιών επιπέδου 1 και 2 
εκτιμάται ότι αυξάνεται από το επίπεδο 2 στο επίπεδο 1, ενώ το ενδεχόμενο ταυτόχρονης αστοχίας υλικού 
χαρακτηρίζεται ως εξαιρετικά απίθανο. Ωστόσο, η πιθανότητα ταυτόχρονης αστοχίας των προστασιών 
επιπέδου 1 και 2 είναι πιθανή, όταν αστοχία υλικού επιπέδου 1 συμπέσει με λάθος προγραμματισμό των 
προστασιών επιπέδου 2. Για τη διαχείριση αυτού του υπολογίσιμου ενδεχομένου προβλέπεται το τρίτο και 
τελευταίο επίπεδο προστασίας, το οποίο όπως προκύπτει και από την παραπάνω ανάλυση θα πρέπει να 
συνδυάζει σταθερότητα, αξιοπιστία υλικού και ανοσία σε λάθος προγραμματισμό. 

Το τρίτο επίπεδο προστασίας συνίσταται στην ασφάλιση του συστήματος με κλασσικά μέσα 
προστασίας (ασφάλειες τήξεως και αυτόματους διακόπτες). Οι κλασσικές προστασίες χαρακτηρίζονται για 
την αξιοπιστία τους και προβλέπονται για την εκκαθάριση σφαλμάτων στην περίπτωση αστοχίας των 
ηλεκτρονικών προστασιών. Προβλέπονται τόσο για το κύκλωμα ισχύος όσο και για τα βοηθητικά 
κυκλώματα, και είναι απαραίτητες για την ασφαλή χρήση του συστήματος [2.46] 24. 

Τα IGBTs προστατεύονται από ασφάλειες τήξεως, υπερταχείας, τόσο στην πλευρά AC όσο και στην 
πλευρά DC. Επιλέγονται οι ασφάλειες LA70QS της LittleFuse λόγω της χαμηλής τιμής I2t που τις 
χαρακτηρίζει και τις καθιστά κατάλληλες για την προστασία διατάξεων ηλεκτρονικών ισχύος (I2t=3.6 Α2sec 
x 103 @ 100A rated) [2.47]25. Επιπλέον το κύκλωμα ισχύος προστατεύεται από αυτόματους διακόπτες στην 
πλευρά AC (Σχήματα 2.16, 2.17, Α.9(ε) - Α.9(στ) και Α.10(α)). Ταυτοχρόνως προστατεύονται όλες οι 
βοηθητικές τροφοδοσίες, με αυτόματο διαφυγής έντασης και αυτόματους διακόπτες σε κάθε αναχώρηση, 
ενώ στην είσοδο 230V κάθε πλακέτας τοποθετείται γυάλινη ασφάλεια, ταχείας τήξεως. Τέλος, το σύνολο 
του εξοπλισμού τοποθετείται σε μεταλλικό ικρίωμα, το οποίο γειώνεται άμεσα στη θεμελιακή γη του 
εργαστηρίου. 

Τα βασικά χαρακτηριστικά των προστασιών του συστήματος, όπως και η δομή τους, συνοψίζονται με 
γραφικό τρόπο στο Σχήμα 2.14.  

                                             

                   

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

Σχήμα 2.14. Προδιαγραφή προστασιών πρότυπης πειραματικής διάταξης: Δομή και βασικές λειτουργίες. 

Παραμετροποίηση διακοπτικής συμπεριφοράς ηλεκτρονικών διακοπτών ισχύος. 

 Προδιαγράφεται η δυνατότητα παραμετροποίησης των χαρακτηριστικών αγωγής και 
σβέσης των ηλεκτρονικών διακοπτών ισχύος.  

Η διακοπτική συμπεριφορά των στοιχείων SEMiX παραμετροποιείται μέσω του κυκλώματος του 
Σχήματος 2.15, το οποίο υλοποιείται από τις «δοκιμαστικές πλακέτες» ξεχωριστά για το κάθε IGBT της 
διάταξης [2.32], [2.35], [2.41].  

                                                      
24 2.46. IEEE standards “IEEE Recommended Practice for Powering and Grounding Electronic Equipment – Redline,” pp. 1-703, May 2006. 
25 2.47. LA70QS Semiconductor Fuses datasheet, The LittleFuse Inc., Chicago, IL, 2005. 
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Προστασία του χρήστη σε περίπτωση αστοχίας των επιπέδων προστασίας  
1 και 2. Υλοποιείται βάσει κλασσικών στοιχείων προστασίας:  
- ασφάλειες τήξεως υπερταχείας στις πλευρές AC-DC του κυκλώματος 
ισχύος.  
- αυτόματοι διακόπτες στις πλευρές AC του κυκλώματος ισχύος. 
- αυτόματος διαφυγής και αυτόματοι διακόπτες στις τροφοδοσίες 
βοηθητικών κυκλωμάτων (εκτός του κυκλώματος ισχύος).  
Επίσης, οι σκελετοί των μεταλλικών ικριωμάτων τοποθέτησης του 
εξοπλισμού συνδέονται  στη θεμελιακή γείωση του εργαστηρίου 

Προστασία κυκλώματος ισχύος σε περίπτωση αστοχίας του 
επιπέδου προστασίας 1. Υλοποιείται βάσει μικροεπεξεργαστή, 
μέσω αξιοποίησης του μετρητικού εξοπλισμού της 
πειραματικής διάταξης. Η προστασία επιτρέπει: 
- Υλοποίηση προστασίας υπερρεύματος και υπέρτασης, με 
χρόνους εκκαθάρισης που προκύπτουν βάσει της συχνότητας 
δειγματοληψίας των αντίστοιχων αναδράσεων από το DSP. 
- Υλοποίηση άλλων προγραμματιζόμενων προστασιών 
ειδικού σκοπού με αντίστοιχους χρόνους απόκρισης. 
- Υλοποίηση ενιαίου πρωτοκόλλου διαχείρισης σφαλμάτων, 
μέσω αξιοποίησης του δίαυλου σφάλματος IF_CMN_HALT 
των μονάδων SEMiX του 1ου επιπέδου προστασίας  

 Προστασία ηλεκτρονικών διακοπτών ισχύος: 
Παραμετροποίηση κρίσιμων προστασιών των 
ηλεκτρονικών διακοπτών ισχύος, όπως υλοποιούνται 
από το Skyper32 Pro R. Τοπική διαχείριση σφάλματος, 
αυτόνομα για την κάθε μονάδα SEMiX. 

[Electrical Safety Foundation international 
(ESFi), “Electrical safety in the workspace, 

fact sheet,” 2012.] 
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Η ταχύτητα έναυσης και σβέσης του IGBT ρυθμίζεται μέσω ελέγχου της τιμής των συνολικών 
αντιστάσεων αγωγής και σβέσης (RGon και RGoff αντίστοιχα), οι οποίες προκύπτουν αθροίζοντας τις εν σειρά 
και εν παραλλήλω αντιστάσεις, που βλέπει το ίδιο Skyper32 PRO R. Στην προκειμένη περίπτωση, κάθε 
Skyper οδηγεί δύο IGBTs (ένα SEMiX 2s στοιχείο), συνεπώς η τιμή των RGon και RGoff δίνεται από τις 
εξισώσεις (2.1) και (2.2). 
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                (2.2) 

Η δίοδος Shottky DGE, παράλληλα στην RGE εξασφαλίζει την ασφαλή σβέση υψηλών ρευμάτων (π.χ. 
στην περίπτωση βραχυκυκλώματος), ενώ οι Ζ-δίοδοι DGE, τοποθετημένες σειριακά με αντίθετο 
προσανατολισμό (“anti-serial Z diodes”), περιορίζουν την τάση της πύλης VGE εντός επιτρεπτών τιμών (στα 
συγκεκριμένα IGBTs χρησιμοποιούνται δίοδοι με VZ=16V, που αντιστοιχεί στη μέγιστη επιτρεπόμενη 
συνεχή τιμή τάσης της πύλης τους (15V ονομαστική)). Τέλος, η αντίσταση RGE αποκλείει την ανεπιθύμητη 
μετάβαση σε κατάσταση αγωγής, όταν το IGBT δέχεται τάση VCE, χωρίς να είναι συνδεμένο στο υπόλοιπο 
κύκλωμα οδήγησης, ή όταν σε αυτό έχει συμβεί σφάλμα, με αποτέλεσμα να βρίσκεται σε απροσδιόριστη 
κατάσταση.  
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Σχήμα 2.15. Κύκλωμα οδήγησης του IGBT “x”. Υλοποιείται από τις «δοκιμαστικές πλακέτες» (“Adaptor 

boards”) ξεχωριστά για κάθε IGBT της διάταξης [2.41]. 

2.3.1.3. Προδιαγραφή μετρητικού εξοπλισμού: Δυνατότητα παράλληλης επεξεργασίας και 
παρουσίασης μετρήσεων σε πραγματικό χρόνο (“real-time processing and display”). 

Ανάπτυξη μετρητικού συστήματος γύρω από προγραμματιζόμενη κονσόλα 

 Χρησιμοποιείται η πλατφόρμα PXI της National Instruments, η οποία βασίζεται σε 
αρχιτεκτονική προσωπικού υπολογιστή και μπορεί να δεχθεί κάρτες δειγματοληψίας για 
πλήθος μετρητικών εφαρμογών [2.48]26. Η τελική επιλογή μετρητικού εξοπλισμού, όπως 
συνοψίζεται στον Πίνακα 2.4., προέκυψε ύστερα από συνεκτίμηση του κόστους και των 
δυνατοτήτων επέκτασής του. 

Υποστήριξη ανάπτυξης μέσω έτοιμων βιβλιοθηκών και εγκατάσταση αισθητήρων. 

 Η πλατφόρμα PXIe προσφέρει άμεση σύνδεση με τo συγγενές λογισμικό Labview της 
National Instruments [2.49]27, όπως και με το λογισμικό Matlab, της Mathworks που 

                                                      
26 2.48. [Online]. Available: http://www.ni.com/pxi/. 
27 2.49. [Online]. Available: http://www.ni.com/labview/whatis/. 

Κεντρική ρύθμιση
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αποτελούν ευρέως αποδεκτά και χρησιμοποιούμενα πακέτα λογισμικού για εφαρμογές 
μετρήσεων. Και τα δύο παρέχουν πρόσβαση σε εκτεταμένες βιβλιοθήκες προγραμμάτων, για 
την υποστήριξη των λειτουργιών εισόδου/εξόδου και επεξεργασίας δεδομένων του PXI με 
δυνατότητα ελέγχου των διεργασιών σε πραγματικό χρόνο. Ωστόσο, η φιλοσοφία των δύο 
λογισμικών διαφέρει, με το πρώτο να υλοποιεί κατά βάση ένα εικονικό εργαστήριο (“Lab-
view”), ενώ το δεύτερο να αποτελεί μια γενικού σκοπού πλατφόρμα μαθηματικού 
προγραμματισμού (“Mat-Lab”).  

  PXI chassis: PXIe-1082, 8-slot Chassis                                        [2.50]28 
  Controller: NI PXIe-8133 i7 Quad                                               [2.51]29 
  Module(s): 1. PXIe-6124, 4 Channels, 16-bits, 4MS/s, 32MB     [2.52] ,[2.53]30 
  I/O panel: BNC-2090A                                                                 [2.54]31 

Πίνακας 2.4. Συνιστώσες μετρητικού εξοπλισμού πειραματικής διάταξης. 

Για της ανάγκες των μετρήσεων στα πλαίσια αυτής της διδακτορικής εργασίας χρησιμοποιήθηκαν 
αποκλειστικά τα λογισμικά Labview 2010-2012, λόγω του απλού γραφικού περιβάλλοντος, της άμεσης 
σύνδεσής τους με το υλικό, της ύπαρξης προγραμματιστικών εργαλείων υψηλού επιπέδου ολοκλήρωσης, 
όπως οι βιβλιοθήκες Labview express και της καλής τεκμηρίωσής τους. Επίσης, η μέτρηση αναλογικών 
σημάτων υποστηρίχθηκε από τη μόνιμη εγκατάσταση αισθητήρων τάσεως-ρεύματος (LEM LV-25P και 
LEM LA 100-P/SP13 [2.55]32 αντίστοιχα), στις πλευρές AC, DC του κυκλώματος ισχύος (Σχήμα 2.16). 

2.3.2. Ανάπτυξη και υλοποίηση πειραματικής διάταξης 

Η πειραματική διάταξη ελέγχου και μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων υλοποιήθηκε εξολοκλήρου στο 
εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών ισχύος του ΕΜΠ, στα πλαίσια δύο διδακτορικών 
διατριβών.  

Στο Παράρτημα Α του παρόντος δίνεται λεπτομερής περιγραφή των βημάτων ανάπτυξης που 
πραγματοποιήθηκαν, με έμφαση στο σχεδιασμό και την υλοποίηση των κυκλωμάτων διεπαφής, τα οποία και 
διασυνδέουν τις βασικές συνιστώσες των ηλεκτρονικών ισχύος, των ψηφιακών επεξεργαστών και των 
μετρητικών διατάξεων των μονάδων ελέγχου (“Control Modules”) Α και Β του συστήματος (Σχήματα 2.12, 
2.16 και 2.17). 

Επίσης, στο Παράρτημα Α ο αναγνώστης μπορεί να βρει φωτογραφίες απο τα ενδιάμεσα στάδια 
υλοποίησης, όπως και φωτογραφίες του ολοκληρωμένου συστήματος ελέγχου και μετρήσεων, οι οποίες 
συνοδεύονται απο περιγραφικό κείμενο. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

                                                      
28 2.50. NI PXIe-1082 User Manual, The National instruments Inc., Austin, TX, February 2010. 
29 2.51. 1.73 GHz Quad-Core Embedded Controller for PXI Express NI PXIe-8133 datasheet, The National instruments Inc., Austin, TX, June 2012. 
30 2.52. NI 6124 Specifications, The National instruments Inc., Austin, TX, 2008. 
2.53. NI 6124/6154 User Manual, DAQ-STC2 S Series Simultaneous Sampling Multifunction Input / Output Devices, The National instruments Inc., 
Austin, TX, August 2008. 
31 2.54. BNC-2090A User Manual, Rack-Mount Connector Accessory for E/M Series DAQ Devices, The National instruments Inc., Austin, TX, 
January 2007. 
32 2.55. [Online]. Available: http://www.lem.com/hq/en/content/view/13/86/. 
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Σχήμα 2.16. Προδιαγραφή συστήματος ελέγχου και μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων. Κυκλωματικό διάγραμμα. 

 
 

Σχήμα 2.17. Προδιαγραφή συστήματος ελέγχου και μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων. Σχεδιάγραμμα 
τοποθέτησης του εξοπλισμού σε βιομηχανικά ικριώματα. 
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2.3.3. Προγραμματισμός πειραματικής διάταξης 

Ο προγραμματισμός της πειραματικής διάταξης έγινε μέσω σύνδεσης των λογισμικών Code composer 
studio και Matlab/Simulink [2.10], [2.11], [2.56], [2.57]33. Παρακάτω γίνεται σύνοψη των βασικότερων 
προγραμμάτων που αναπτύχθηκαν στο πλαίσιο της διδακτορικής έρευνας, με ιδιαίτερη αναφορά στα 
προγράμματα ελέγχου κινητήρων για την εξομοίωση ηλεκτροκίνητου οχήματος. Σύντομη αναφορά στην 
ποιότητα υλοποίησης αυτών των προγραμμάτων δίνεται στην παράγραφο 2.3.5. 

2.3.3.1.  Ανάπτυξη βιβλιοθήκης προγραμμάτων ελέγχου ηλεκτροκινητήρων 

Τα προγράμματα ελέγχου ηλεκτροκινητήρων αναπτύχθηκαν γύρω από δύο βασικούς πυρήνες 
προγραμματισμού. Ο πυρήνας κάθε προγράμματος συνίσταται στο σύνολο των εντολών που εκτελούνται με 
τη μέγιστη προτεραιότητα, οι οποίες συγχρονίζουν την εκτέλεση των υπολοίπων ρουτινών υπολογισμού, 
όπως και τις κλίσεις προς τα περιφερειακά εισόδου-εξόδου του μικροεπεξεργαστή. Για την υποστήριξη των 
εφαρμογών ελέγχου, στα πλαίσια της διδακτορικής έρευνας αναπτύχθηκαν τα εξής βασικά προγράμματα: 

Γενικευμένη προγραμματιζόμενη γεννήτρια παλμών PWM: υλοποίηση ως πηγή τάσης 

Το πρόγραμμα υλοποιεί προγραμματιζόμενη γεννήτρια PWM. Ο βαθμός χρησιμοποίησης (“duty 
cycle”) και η διακοπτική συχνότητα (“switching frequency”) των παλμών της ρυθμίζονται σε πραγματικό 
χρόνο (είσοδος χρήστη). Επίσης, παρέχεται δυνατότητα επιλογής ανάμεσα στα σχήματα διαμόρφωσης 
SPWM και SVPWM. Η γεννήτρια εκτελεί ταυτόχρονα βασικές λειτουργίες προστασίας του κινητήρα, οι 
οποίες υλοποιούνται μέσω αξιοποίησης του αμφίδρομου διαύλου σφάλματος IF_CMN_HALT της 
πειραματικής διάταξης και εκτελούνται με τη μέγιστη προτεραιότητα, χωρίς δυνατότητα καθυστερημένης 
εκτέλεσης (“High priority non-preemtible tasks”, επίπεδο προστασίας 2 (βλέπε Παρ. 2.3.1.2)). Συγκεκριμένα 
υλοποιούνται προγραμματιζόμενη προστασία υπερρεύματος, θερμική προστασία κινητήρα και περιοριστής 
ταχύτητας. Ακόμα υλοποιούνται ειδικές προστασίες, οι οποίες περιλαμβάνουν χρήση βαθυπερατών φίλτρων 
εισόδου, για το φιλτράρισμα των βηματικών μεταβολών και πιθανού υψίσυχνου θορύβου στα δεδομένα 
εισόδου, όπως και προστασία αναστροφής, που εκτελεί ομαλή αντιστροφή της φοράς περιστροφής του 
κινητήρα, με εντολή του χρήστη και ανεξάρτητα από το υπόλοιπο πρόγραμμα με το οποίο έχει συνδεθεί η 
γεννήτρια. Τέλος, εκτελεί βασικές ρουτίνες συγχρονισμού (“Interrupt Service Routines (ISRs)”) τις οποίες ο 
χρήστης μπορεί να χρησιμοποιήσει, για την υποστήριξη ασύγχρονης επεξεργασίας των περιφερειακών του 
ρουτινών, βάσει ιεραρχίας και ταχύτητας εκτέλεσης. 

Γύρω από αυτή την προγραμματιζόμενη γεννήτρια, μπορεί να αναπτυχθεί το σύνολο των βαθμωτών 
ελέγχων ηλεκτροκινητήρων, οι οποίοι μπορεί να χρησιμοποιούν ανοιχτό ή κλειστό βρόγχο ελέγχου, με απλή 
ανάδραση ταχύτητας ή φωλιασμένες αναδράσεις [2.23], [2.58] - [2.61]34. 

Γενικευμένη προγραμματιζόμενη γεννήτρια παλμών PWM: υλοποίηση πηγής ρεύματος 

Πρόκειται για τροποποίηση της προηγούμενης εκδοχής της γεννήτριας PWM, στην οποία προστίθεται 
κλειστός βρόχος ελέγχου (με χρήση PI-ελεγκτών) για τον έλεγχο της τάσης εξόδου, βάσει του ρεύματος στο 
φορτίο (η γεννήτρια υλοποιείται ως πηγή ρεύματος). Οι λειτουργίες συγχρονισμού των υπορουτινών, όπως 
και οι λειτουργίες προστασίας υψηλής προτεραιότητας (επίπεδο προστασίας 2 πειραματικής διάταξης) 
παραμένουν κοινές και για τα δύο προγράμματα. Ο έλεγχος ρεύματος υλοποιείται στο σύγχρονα στρεφόμενο 
πλαίσιο αναφοράς δύο αξόνων, στο οποίο εισάγονται και οι εντολές ρεύματος από το χρήστη. Η γεννήτρια 
αυτή υποστηρίζει διαμόρφωση SVPWM, ενώ παρέχεται και η δυνατότητα άμεσου έλεγχου ρεύματος, χωρίς 
τη χρήση ελεγκτών PI σε κλειστό βρόχο ρευμάτων, μέσω τεχνικής βρόχου υστέρησης (“Hysteresis band”). 

H υλοποίηση της προγραμματιζόμενης γεννήτριας PWM ως πηγής ρεύματος επιτρέπει αντίστοιχα την 
ανάπτυξη αλγορίθμων διανυσματικού ελέγχου (“Vector control algorithms”) [2.23], [2.58] - [2.61], που 
βασίζονται στην αρχή του προσανατολισμού πεδίου (“Field orientation principle”) [2.62], [2.63]35 για την 
απόζευξη του ελέγχου ροπής - μαγνητική ροής των κινητήρων.  

                                                      
33 2.56. Baris Bagci, “Programming and Use of Tms320f2812 DSP to Control and Regulate Power Electronic Converters,” Master Thesis, Grin 
Verlag, ISBN: 978-3-638-700184-6, 2003. 
2.57. [Online]. Available: http://www.dsprelated.com/groups/c28x/1.php. 
34 2.58. Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος, «Έλεγχος κινητήρων επαγωγής με κριτήρια ελαχιστοποίησης απωλειών», διπλωματική εργασία, Σχολή 
Ηλεκτρολόγων Μηχανικών - Μηχανικών Υπολογιστών ΕΜΠ, Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος, Οκτώβριος 2008.  
2.59. Bimal K. Bose, “Modern Power Electronics and A.C. Drives,” Prentice Hall PTR, ISBN: 0-13-016743-6, 2002. 
2.60. Bimal K. Bose, “Power Electronics and Variable Frequency Drives: Technology and Applications,” IEEE Press, 1997. 
2.61. N. Mohan, W. P. Robbin, and T. Undeland, Power Electronics:  Converters, Applications, and Design, 2nd ed. New York: Wiley, 1995. 
35 2.62. Andrzej M. Trzynadlowski, “Control of induction motors,” Academic Press, 2001. 
2.63. Andrzej M. Trzynadlowski, “The Field Orientation Principle in Control of Induction Motors,” Kluwer Academic Publishers, 1994. 
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Και στις δύο εκδοχές (υλοποίηση πηγής τάσης και υλοποίηση πηγής ρεύματος), η προγραμματιζόμενη 
γεννήτρια PWM διατηρεί σταθερή τη βασική της δομή, η οποία στηρίζεται στην ιεραρχική κλίση των 
διαφόρων υπορουτίνων βάσει προτεραιότητας. Η δομή της τελευταίας και η σύνδεσή της με το υπόλοιπο 
πρόγραμμα δίνεται στο διάγραμμα του Σχήματος 2.18. 

 

Σχήμα 2.18. Δομή προγραμματιζόμενης γεννήτριας PWM, προγραμματισμένη στο DSP C2000F2812 της 
Texas Instruments. Βασικές λειτουργίες και σύνδεση με λογισμικό αυτόματου ελέγχου ή πρόγραμμα 
υποστήριξης χειροκίνητων χειρισμών. 

Στα πλαίσια της διδακτορικής έρευνας, η προτεινόμενη γεννήτρια PWM χρησιμοποιήθηκε για την 
υλοποίηση πλήθους ελέγχων, των οποίων ο σχεδιασμός δε μπορεί να παρουσιαστεί με λεπτομέρεια στο 
κείμενο της ενδιάμεσης έκθεσης προόδου, καθώς μια τέτοια παρουσίαση εκτιμάται ότι θέτει το κείμενο 
εκτός στόχων. Αντί αυτού, τεχνικό κείμενο με τη λεπτομερή περιγραφή του σχεδιασμού δύο 
χαρακτηριστικών αλγορίθμων βαθμωτού και διανυσματικού ελέγχου έχει ανέβει στο διαδίκτυο. Πρόκειται 
για αυτοματοποιημένες αναφορές σχεδιασμού των δύο προγραμμάτων, οι οποίες παράγονται από το 
λογισμικό Matlab, και εκθέτουν το σύνολο της δομής και των ρυθμίσεων των προγραμμάτων. Ο 
αναγνώστης παραπέμπεται στους συνδέσμους [2.64] και [2.65]36, απ’ όπου μπορεί να κατεβάσει σε 
ηλεκτρονική μορφή την πλήρη τεχνική περιγραφή δύο χαρακτηριστικών προγραμμάτων ελέγχου, τα οποία 
αναπτύχθηκαν και χρησιμοποιήθηκαν στα πλαίσια της διδακτορικής έρευνας: 

Πρόγραμμα βαθμωτού ελέγχου ανοιχτού βρόχου, με δυνατότητα προγραμματισμού προφίλ V/f σε 
πραγματικό χρόνο και SPWM διαμόρφωση (κάνει χρήση της γενικευμένης γεννήτριας PWM, υλοποίηση 
πηγής τάσης) [2.64]. 

Πρόγραμμα διανυσματικού ελέγχου κινητήρων μονίμων μαγνητών. Υλοποίηση MTPA (Maximum torque 
per Ampere), σε σύγχρονα στρεφόμενο πλαίσιο αναφοράς δύο αξόνων, με SVPWM διαμόρφωση (κάνει 
χρήση της γενικευμένης γεννήτριας PWM, υλοποίηση πηγής ρεύματος) [2.65]. 

2.3.3.2.  Εξομοίωση ηλεκτρικού οχήματος υπό κλίμακα ισχύος 1:71.5 

Για την αξιολόγηση της επίδοσης αλγορίθμων ελέγχου για εφαρμογές ηλεκτρικής κίνησης 
πραγματοποιείται λεπτομερής μοντελοποίηση του πλήρους συστήματος κίνησης ηλεκτρικού οχήματος (“EV 
drive train”) σε κλίμακα ισχύος 1:71.5 (Σχήμα 2.19) [2.11].  

Στον Πίνακα 2.5 συνοψίζονται οι τιμές των βασικών παραμέτρων του οχήματος αναφοράς πλήρους 
κλίμακας. Αυτές οι τιμές παραμέτρων είναι τυπικές για τα περισσότερα ηλεκτρικά οχήματα πόλης (οχήματα 
με κινητήρες μέσης ισχύος), τα οποία σήμερα είναι εμπορικά διαθέσιμα. 

Παράμετρος Ονομαστική τιμή 
Power 143 Hp        /   107 KW 
Torque 184 lb. ft.    /    250 Nm 
Top speed 84 mph 
Battery system Lithium-ion - 23 KWh capacity 

Πίνακας 2.5. Σύστημα οδήγησης ηλεκτρικού αυτοκινήτου αναφοράς (“Reference EV Power Train”). 
Ονομαστικές παράμετροι. 

Η απόκριση του ηλεκτρικού οχήματος στον εκάστοτε έλεγχο λαμβάνεται τόσο για βηματικές 
μεταβολές της ροπής του φορτίου όσο και για ρεαλιστικές χρονοσειρές ροπής (“realistic driving torque time 
series”). Για αυτό το λόγο αξιοποιείται ο κύκλος οδήγησης Extra Urban Low Powered (EULP), ο οποίος 

                                                      
36 2.64. [Online]. Available: https://pithos.grnet.gr/pithos/rest/etsab@ntua.gr/files/INT.REPORT/Scalar_openloop_SPWM.pdf. 
2.65. [Online]. Available: https://pithos.grnet.gr/pithos/rest/etsab@ntua.gr/files/INT.REPORT/Vector_MTPA_SVPWM.pdf. 
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έχει προτυποποιηθεί από την ευρωπαϊκή οικονομική επιτροπή (“Economic Commission for Europe (ECE)”) 
(UN/ECE WP.29 1958, Regulation 83-ECE Type 1 Test). Η ροπή φορτίου του κινητήρα και η περιστροφική 
του ταχύτητα για το σύστημα αναφοράς πλήρους κλίμακας έχουν υπολογιστεί μέσω προσομοίωσης με 
χρήση του λογισμικού Matlab Simulink [2.11]. Στο Σχήμα 2.20 δίνεται το μοντέλο Simulink που 
χρησιμοποιήθηκε. Πρόκειται για πλήρες μοντέλο υβριδικού ή αμιγώς ηλεκτρικού αυτοκινήτου καθώς 
μοντελοποιεί το σύνολο των ηλεκτρικών - μηχανικών μερών του συστήματος οδήγησης, όπως και τη 
δυναμική του οχήματος (αντίσταση κύλισης και αεροδυναμική). Το μοντέλο αυτό είναι ελεύθερο προς 
χρήση στην κεντρική ιστοσελίδα της Matlab (Matlab central) [2.66]37. Πριν την προσομοίωση τροποποιείται 
κατάλληλα, για τη θεώρηση πλήρως ηλεκτρικής κίνησης. Συγκεκριμένα ο θερμικός κινητήρας του οχήματος 
απενεργοποιείται και αποσυνδέεται από τον άξονα. Η υπολογισμένη ροπή και ταχύτητα του ηλεκτρικού 
κινητήρα παρουσιάζεται στο Σχήμα 2.21(α) για την προσομοίωση ενός κύκλου EULP. Στο Σχήμα 2.21(β) 
απεικονίζονται τα αντίστοιχα σήματα υπολογισμένα στην περίπτωση του υπό κλίμακα μοντέλου. Οι 
κυματομορφές αυτές έχουν προκύψει μέσω προσαρμογής των κυματομορφών πλήρους κλίμακας (ρύθμιση 
πλάτους και χρονικής διάρκειας) βάσει μετασχηματισμού Buckingham pi, όπως προτείνεται στο [2.67]38 για 
την ανάπτυξη μοντέλων οχημάτων υπό κλίμακα. 

 

                         (α)                                                                                       (β) 
Σχήμα 2.19. Πειραματική διάταξη. (α) δομικό διάγραμμα. (β) Υλοποίηση φυσικού συστήματος. 

Η μοντελοποίηση των συνιστωσών του συστήματος οδήγησης διατηρεί στοιχεία απλότητας 
(“straightforward implementation”) απαραίτητα έτσι ώστε το μοντέλο να τρέχει αποδοτικά για τον πλήρη 
κύκλο οδήγησης των 250sec. Η υπό κλίμακα συστοιχία μπαταριών έχει χωρητικότητα 874Wh και εσωτερική 
αντίσταση 4.88Ω. Μοντελοποιείται ως πηγή τάσης ελεγχόμενη από ρεύμα με το επίπεδο φόρτισής της να 
θεωρείται πρακτικά σταθερό κατά τη διάρκεια του κύκλου οδήγησης EULP. Τα IGBTs ισχύος 
μοντελοποιούνται ως ιδανικοί διακόπτες και η μοντελοποίηση του ασύγχρονου κινητήρα αναφοράς 
βασίζεται στη χρήση κυκλωματικής αναπαράστασης δύο αξόνων (“d-q circuit representation”) 8ης τάξης, η 
οποία αναπτύσσεται με λεπτομέρεια στο Κεφάλαιο 4 του παρόντος.  

 
Σχήμα 2.20. Πλήρες μοντέλο Simulink υβριδικού οχήματος [2.66]. Το μοντέλο τροποποιείται για την 

προσομοίωση ηλεκτρικής κίνησης (προσομοίωση ηλεκτροκίνητου οχήματος αναφοράς).  

                                                      
37 2.66. Steve Miller, “Hybrid-Electric Vehicle Model in Simulink,” Matlab central file exchange database, August 2010 
[Online]. Available: http://www.mathworks.com/matlabcentral/fileexchange/28441. 
38 2.67. S. Brennan and A. Alleyne, “Using a scale test bed: Controller design and evaluation,” Control Systems, IEEE, vol.21, no.3, pp.15-26, June 
2001. 
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Για την πειραματική επιβεβαίωση των προσομοιωμένων επιδόσεων η αντίστοιχη πειραματική διάταξη 
ηλεκτρικού οχήματος 1:71.5 έχει σχεδιαστεί και υλοποιηθεί γύρω από την πρότυπη διάταξη ελέγχου και 
μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων του εργαστηρίου.  

 
(α) 

 
(β) 

 
(γ) 

Σχήμα 2.21. Κύκλος οδήγησης EULP. (α) Μοντέλο ηλεκτρικού οχήματος αναφοράς. (β) Μοντέλο υπό 
κλίμακα. (γ) Ρύθμιση της πειραματικής διάταξης πέδησης (εξομοίωση μηχανικού φορτίου). 

Η διαμόρφωση της συνολικής πλατφόρμας δοκιμών δίνεται στο Σχήμα 2.19. Σύντομη περιγραφή της 
λειτουργίας των κύριων συνιστωσών του συστήματος δίνεται εδώ:  

Κινητήρας - Μηχανικό φορτίο: 

Ο κινητήρας αναφοράς (ασύγχρονος κινητήρας με ονομαστικές παραμέτρους αυτές του Πίνακα 2.6) 
συνδέεται μηχανικά με πέδη συνεχούς 2KW. Το ρεύμα διέγερσης της πέδης ρυθμίζεται δυναμικά, σε 
πραγματικό χρόνο, μέσω μετατροπέα DC-DC υποβιβασμού (“DC-DC Chopper”), έτσι ώστε να είναι δυνατή 
πλήρης εξομοίωση της δυναμικής του οχήματος.  

Ονομαστικά  Μεγέθη 

Pnom [Hp] 2  

Vnom [V] 400  

fnom  [Hz]   /   poles 50   /   4 
Rs  /  Rr     [Ω] 5         /    6.2  
Lls  /  Llr     [mH] 18.4    /   18.4  
Rm  /  R1    [Ω] 1200   /  3600 
Lm= f(Im)  [H] Lm=1.88e-3*I3-1.82e-2*I2-6.57e-4*I+0.388 

Πίνακας 2.6. Τιμές ονομαστικών μεγεθών και παράμετροι ισοδυνάμου κυκλώματος ασύγχρονου κινητήρα 
αναφοράς εργαστηρίου. 

Λόγω έμφυτων περιορισμών, που θέτονται από τη συγκεκριμένη διαμόρφωση πέδης της πειραματικής 
διάταξης, η αναγεννητική πέδηση κατά τη διάρκεια επιβραδύνσεων δεν εξομοιώνεται. Η μεταβολή του 
συντελεστή χρησιμοποίησης των παλμών ελέγχου του μετατροπέα DC-DC, όπως και η προκύπτουσα 
μεταβολή της παραγόμενης ροπής πέδησης με το χρόνο για τον κύκλο οδήγησης EULP, αποτυπώνονται σε 
κοινούς άξονες στο Σχήμα 2.21(γ). 
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Ηλεκτρονικά ισχύος και σύστημα ελέγχου:  
Η πειραματική διάταξη μετρήσεων και ελέγχου του εργαστηρίου ρυθμίζεται, έτσι ώστε να υλοποιηθεί 

κλασική τροφοδοσία αντιστροφέα δύο επιπέδων τάσεως. Έξι από τα δώδεκα IGBTs τεχνολογίας Trenchgate 
υλοποιούν την τριφασική γέφυρα τροφοδοσίας του ασύγχρονου κινητήρα. Αντίστοιχα, ο έλεγχος του 
συστήματος υλοποιείται από τους δύο ψηφιακούς επεξεργαστές σήματος Texas Instruments F2812 της 
διάταξης. Συγκεκριμένα, ο πρώτος χρησιμοποιείται για τον έλεγχο του μετατροπέα υποβιβασμού DC-DC 
(Σχήματα 2.22(α) και 2.22(γ), ενώ ο δεύτερος για την εκτέλεση του εκάστοτε αλγορίθμου ελέγχου του 
κινητήρα αναφοράς (Σχήματα 2.22(β) και 2.22(δ)) [2,15], [2.22], [2.68]-[2.69]39. Οι λειτουργίες των δύο 
DSPs συγχρονίζονται μέσω του σήματος του οπτικού κωδικοποιητή θέσης από τις αντίστοιχες QEP 
περιφερειακές συσκευές. Επιπλέον, για τη μέτρηση και φασματική ανάλυση της ισχύος εισόδου κινητήρα σε 
πραγματικό χρόνο χρησιμοποιείται ο μετρητικός εξοπλισμός (National Instruments PXIe-6124). 

   (α)  

 
                                                      

39 2.68. M. Suetake, N. da Silva and A. Goedtel, “Embedded DSP-based compact fuzzy system and its application for induction-motor V/f speed 
control,” IEEE Trans. Ind. Electron., vol. 58, no. 3, pp. 750–760, Mar. 2011. 
2.69. L. XinQiao, Z. HaiLian, H. Bin and G. XiaoXia, “The design of fuzzy control for linear motor based on TMS320 F2812,” Control and Decision 
Conference, 2009. CCDC '09, vol., no., pp.5369-5373, 17-19 June 2009. 

(β) 
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(Συνέχεια στην επόμενη σελίδα) 
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Σχήμα 2.22. Προγραμματισμός DSPCMs 1 και 2. (α), (β) Κώδικες Simulink. (γ), (δ) Δομικά διαγράμματα. 
(α), (γ) Έλεγχος ρεύματος διέγερσης πέδης DC μέσω DC-DC μετατροπέα υποβιβασμού – DSPCM-1. (β), (δ) 
Έλεγχος ασύγχρονου κινητήρα αναφοράς με άμεσο διανυσματικού έλεγχο - DSPCM-2. 

Στοιχεία μπαταριών: 
Η τροφοδοσία του συστήματος οδήγησης από μπαταρίες εξομοιώνεται με χρήση της 

προγραμματιζόμενης DC πηγής ισχύος Magna TSD10000-20 της Magna Power [2.70]40. Η τυπική 
χαρακτηριστική V-I μπαταριών ιόντος λιθίου προγραμματίζεται μέσω κατάλληλου πίνακα αναζήτησης μιας 
διάστασης. Ο προγραμματισμός της πηγής υποστηρίζεται από το έτοιμο λογισμικό διεπαφής της συσκευής 
με προσωπικό υπολογιστή. 

2.3.4. Διανυσματικός έλεγχος ασύγχρονου κινητήρα αναφοράς: Δοκιμαστική 
υλοποίηση και μετρήσεις.  

(α) (β) 
Σχήμα 2.23. Διανυσματικός έλεγχος κινητήρα επαγωγής. Βηματική (α) αύξηση (β) μείωση ταχύτητας 

αναφοράς (X-άξονας: αύξων αριθμός δείγματος. Συχνότητα δειγματοληψίας 1.07KHz). 
                                                      

40 2.70. [Online]. Available: http://www.magna-power.com/products/programmable-dc-power-supplies/. 
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(α) (β) 
Σχήμα 2.24. Διανυσματικός έλεγχος κινητήρα επαγωγής. Βηματική (α) αύξηση (β) μείωση μαγνητικής 

ροής δρομέα αναφοράς (X-άξονας: αύξων αριθμός δείγματος. Συχνότητα δειγματοληψίας 1.07KHz). 

 

Σχήμα 2.25. Διανυσματικός έλεγχος κινητήρα επαγωγής. Βηματική αύξηση ταχύτητας αναφοράς – 
λεπτομέρεια ρευμάτων (X-άξονας: αύξων αριθμός δείγματος. Συχνότητα δειγματοληψίας 1.07KHz). 

Στα Σχήματα 2.23 - 2.25 δίνονται βηματικές αποκρίσεις ταχύτητας και μαγνητικής ροής δρομέα του 
ασύγχρονου κινητήρα αναφοράς υπό διανυσματικό έλεγχο της λειτουργίας του, με χρήση βρόγχου 
υστέρησης (μοντέλο Simulink Σχήματος 2.22(β)). Ο έλεγχος υλοποιείται στο σύγχρονα στρεφόμενο πλαίσιο 
αναφοράς, όπου οι ποσότητες ελέγχου εμφανίζονται ως συνεχή μεγέθη [2.23], [2.63].  

Η καταγραφή των ποσοτήτων γίνεται μέσω του DSP, με χρήση κατάλληλου πρωτοκόλλου 
ανταλλαγής δεδομένων σε πραγματικό χρόνο (“RTDX Real Time Data eXchange DSP instrumentation”) 
[2.15], [2.16], [2.22], [2.42] με συχνότητα δειγματοληψίας περίπου 1KHz. Το συγκεκριμένο πρωτόκολλο 
επικοινωνίας, επιτρέπει την ανταλλαγή δεδομένων μεταξύ του υπολογιστή ξενιστή (“host computer”) και 
του DSP χωρίς να διακόπτεται η εκτέλεση του υπολοίπου προγράμματος. Η σημασία της χρήσης του 
πρωτοκόλλου αυτού ήταν ουσιαστική, ιδιαίτερα κατά το στάδιο δοκιμαστικής εκτέλεσης των αλγορίθμων 
ελέγχου, καθώς υποστήριξε καθοριστικά τη ρύθμιση των διαφόρων παραμέτρων ελέγχου, όπως των κερδών 
ελεγκτών και των χρονικών σταθερών των διαφόρων βαθυπερατών φίλτρων εισόδου - εξόδου. 

Τα παραπάνω αποτελέσματα αποδεικνύουν την ορθότητα της υλοποίησης. Επίσης, αναδεικνύουν την 
υψηλή ποιότητα του ελέγχου, o οποίος χαρακτηρίζεται από την ταχύτατη δυναμική απόκριση των 
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ηλεκτρικών μεγεθών (Σχήμα 2.24) και τα εξαιρετικά χαμηλά ποσοστά θορύβου των αναλογικών 
αναδράσεων (λεπτομέρεια ρευμάτων Σχήματος 2.25). Συγκεκριμένα, η πειραματική διάταξη στην τωρινή 
της μορφή επιτυγχάνει εύρος θορύβου μικρότερο του 1% του συνολικού εύρους της ζώνης δειγματοληψίας 
του ADC περιφερειακού του DSP (0V - 3V για τον F2812), για το σύνολο των οκτώ αναλογικών καναλιών 
ανά DSPCM. 

Το τελικό σύστημα ελέγχου κίνησης και μετρήσεων (Σχήματα Α.10 και 2.19), υποστηριγμένο από τα 
προτεινόμενα προγράμματα οδήγησης ηλεκτρονικών μετατροπέων ισχύος (Σχήμα 2.18), αποτέλεσε το 
υπόβαθρο για την ανάπτυξη ερευνητικής δραστηριότητας επί των τεχνικών ελέγχου απωλειών κινητήρων 
για την εφαρμογή του ηλεκτροκίνητου οχήματος (Κεφάλαιο 4). 

2.4. ΣΥΝΟΨΗ 

 Στο κεφάλαιο αυτό αναπτύχθηκε το σύνολο των εργαλείων λογισμικού και πειραματικών διατάξεων 
που χρησιμοποιήθηκαν για την υποστήριξη της διδακτορικής έρευνας. Έμφαση δόθηκε στα βασικά σημεία 
συνεισφοράς, τα οποία αφορούν στην παραμετρική σχεδίαση και επίλυση γεωμετριών κινητήρων, όπως και 
στην ανάπτυξη  καινοτόμας, πρότυπης πειραματικής διάταξης - πλατφόρμας προγραμματισμού για τον 
έλεγχο και τις μετρήσεις αυτών των κινητήρων. Στα επόμενα κεφάλαια του παρόντος, τα εργαλεία αυτά 
χρησιμοποιούνται εκτεταμένα και διασυνδέονται με νέο σχεδιαστικό κώδικα και αλγόριθμο ελέγχου 
κινητήρα (κεφάλαια 3 και 4 αντίστοιχα), ενώ παρουσιάζονται πιο εξειδικευμένα αποτελέσματα της χρήσης 
τους. 
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3. ΣΥΝΕΙΣΦΟΡΑ ΣΤΙΣ ΤΕΧΝΙΚΕΣ ΣΧΕΔΙΑΣΗΣ 

ΣΥΓΧΡΟΝΩΝ ΚΙΝΗΤΗΡΩΝ ΜΟΝΙΜΩΝ ΜΑΓΝΗΤΩΝ 

ΓΙΑ ΕΦΑΡΜΟΓΕΣ ΗΛΕΚΤΡΟΚΙΝΗΣΗΣ 

3.1. ΤΕΧΝΟΛΟΓΙΕΣ ΣΥΓΧΡΟΝΩΝ ΚΙΝΗΤΗΡΩΝ 
ΕΠΙΦΑΝΕΙΑΚΩΝ ΜΟΝΙΜΩΝ ΜΑΓΝΗΤΩΝ ΓΙΑ ΕΦΑΡΜΟΓΕΣ 
ΗΛΕΚΤΡΟΚΙΝΗΣΗΣ 

3.1.1. Εισαγωγή 

Παρακάτω δίδεται μια συνοπτική εικόνα των εναλλακτικών διαμορφώσεων Σύγχρονων Κινητήρων 
Μονίμων Μαγνητών (ΣΚΜΜ) (“Permanent Magnet Synchronous Motors (PMSMs)”) για εφαρμογές 
ηλεκτροκίνησης, όπως και η συγκριτική τους ανάλυση βάσει τεχνικών κριτηρίων, όπως και κριτηρίων 
επίδοσης. 

Οι διαθέσιμες τοπολογίες τυλιγμάτων για ΣΚΜΜ ακτινικής ροής κατηγοριοποιούνται ως εξής 
[3.1]1: 

o τυλίγματα με επικαλυπτόμενες κεφαλές, είτε κατανεμημένα (π.χ. δύο αύλακες ανά πόλο και 
φάση) ή συγκεντρωμένα (μία αύλακα ανά πόλο και φάση) (Σχήματα 1(α), 1(β) αντίστοιχα). 

o τυλίγματα με μη επικαλυπτόμενες κεφαλές, τυλιγμένα είτε γύρω από όλα τα δόντια του 
στάτη, διπλής στρώσης (“all teeth wound, Double Layer (DL) windings”) ή εναλλάξ, απλής 
στρώσης, (“alternative teeth wound, Single Layer (SL) windings”), τα οποία στη 
βιβλιογραφία αναφέρονται ως Συγκεντρωμένα Τυλίγματα Κλασματικού Βήματος (ΣΤΚΒ), 
(“Fractional-Slot Concentrated-Windings (FSCWs)”) (Σχήματα 1(γ), 1(δ) αντίστοιχα). 

(α) (β) (γ) (δ) 
Σχήμα 3.1. Τυπικές διαμορφώσεις τυλιγμάτων στάτη (τετραπολική μηχανή). 

(α) 24 αύλακες, κατανεμημένο τύλιγμα με επικαλυπτόμενες κεφαλές τυλίγματος 

(β) 12 αύλακες, συγκεντρωμένο τύλιγμα με επικαλυπτόμενες κεφαλές τυλίγματος 

(γ) 6 αύλακες, μη επικαλυπτόμενες κεφαλές τυλίγματος, όλα τα δόντια στάτη τυλιγμένα 

(δ) 6 αύλακες, μη επικαλυπτόμενες κεφαλές τυλίγματος, δόντια στάτη εναλλάξ τυλιγμένα 

Πρωτότυπα δοκίμια συστημάτων, που ενσωματώνουν κλασικό τριφασικό τύλιγμα, όπως και τους 
παραπάνω τύπους τυλίγματος, φαίνονται στα Σχήματα 2(α) – 2(γ). 

                                                      
1 3.1. A.M. El-Refaie, “Fractional-Slot Concentrated-Windings Synchronous Permanent Magnet Machines: Opportunities and Challenges,” IEEE 
Trans. on Industrial Electronics, vol.57, no.1, pp. 107-121, 2010. 
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Τα κατανεμημένα τυλίγματα με επικαλυπτόμενες κεφαλές προσφέρουν βελτιωμένη ημιτονικότητα 
χωρικής κατανομής μαγνητικής ροής (“Magneto-Motive Force (MMF) distribution”), που οδηγεί σε 
ημιτονική κυματομορφή Ηλεκτρεγερτικής Δύναμης (ΗΕΔ) (“Electro-Motive Force (EMF)”) με μειωμένες 
αρμονικές χώρου, ή αρμονικές χαμηλής τάξεως, και χρησιμοποιούνται εκτεταμένα σε μηχανές μονίμων 
μαγνητών εναλλασσόμενου ρεύματος (“PM brushless ac machines”). 

      
                                     (α)                                                (β) [3.1]                                            (γ) [3.1] 

Σχήμα 3.2. Οι βασικότερες διαμορφώσεις τυλιγμάτων ΣΚΜΜ για την εφαρμογή του ηλεκτροκίνητου 
οχήματος. 

(α) 24 αύλακες - 8 πόλοι, συγκεντρωμένο τριφασικό τύλιγμα διπλής στρώσης. 

(β) 12 αύλακες – 10 πόλοι απλής στρώσης. 

(γ) 12 αύλακες – 10 πόλοι διπλής στρώσης.  

Ωστόσο οι ΣΚΜΜ με ΣΤΚΒ κερδίζουν συνεχώς έδαφος σε βιομηχανική κλίμακα, ιδίως τα 
τελευταία 5 χρόνια, λόγω των ιδιαίτερων χαρακτηριστικών αυτών των διαμορφώσεων. Σε αυτά 
περιλαμβάνονται η υψηλή πυκνότητα ισχύος, η υψηλή απόδοση, οι μικρότερες κεφαλές τυλίγματος, ο 
υψηλός συντελεστής πληρότητας, ειδικά όταν συνδυάζονται με συναρμολογούμενους στάτες, 
αποτελούμενους απο επιμέρους δομικά μέρη (“segmented stator structures”), η χαμηλή κυμάτωση ροπής, 
η δυνατότητα εξασθένησης πεδίου και η ανοχή σε σφάλματα. Οι βασικές διαφορές μεταξύ των δύο τύπων 
τυλιγμάτων συνοψίζονται στον Πίνακα 3.1 [3.1]. 

Κριτήριο σύγκρισης Κατανεμημένα τυλίγματα Συγκεντρωμένα τυλίγματα 
Τυπικός συντελεστής 
πληρότητας χαλκού 

αυλάκων 

35% - 45% 50% - 65% (σε συνδυασμό με 
τμηματικές, συναρμολογούμενες δομές 

στάτη) 
Δομή στάτη Συνεχή φύλλα μαγνητικής λαμαρίνας Συνεχή φύλλα από τμηματικές δομές 

στάτη 
Κεφαλές τυλίγματος Μεγάλου μήκους / Επικαλυπτόμενες Μικρού μήκους / Μη επικαλυπτόμενες 
Αρμονική συνιστώσα 

χώρου του κύματος ΜΕΔ 
στάτη που παράγει ροπή 

Θεμελιώδης Υψηλότερης τάξης αρμονική 
(εκτός της περίπτωσης 0.5 αυλάκων ανά 

πόλο και φάση) 
Πίνακας 3.1. Σύγκριση κατανεμημένων και συγκεντρωμένων τυλιγμάτων. 

Στα πλαίσια της αξιοποίησης των ΣΤΚΒ, βασικές προκλήσεις αποτέλεσαν ήδη για τους ερευνητές η 
κατανόηση της θεωρίας λειτουργίας των αντίστοιχων κινητήρων, όπως και η ανάπτυξη μιας μεθόδου για 
τη συστηματική σχεδίαση των τυλιγμάτων, επιλέγοντας ανάμεσα σε διαφορετικά είδη και για 
οποιοδήποτε συνδυασμό αυλάκων/πόλων, με στόχο την επίτευξη βέλτιστου συντελεστή πληρότητας υπό 
βέλτιστα χαρακτηριστικά επιδόσεως και αποδόσεως. Στην Ενότητα 3.1.2 εκτίθεται η μέχρι τώρα πρόοδος 
στα πλαίσια των αντίστοιχων ερευνητικών δράσεων, βάσει των σημαντικότερων δημοσιευμένων 
αποτελεσμάτων.  

Η σχεδίαση και η ανάλυση λειτουργίας των ΣΚΜΜ ΣΤΚΒ αποτελεί πρόκληση, μιας και η 
διαμόρφωση του τυλίγματος οδηγεί σε ουσιαστικές αποκλίσεις σε σχέση με την κλασσική ημιτονοειδή 
κατανομή, όπως αναλύεται στην Ενότητα 3.1.3. 

Ένα εκ των βασικότερων πλεονεκτημάτων των ΣΤΚΒ είναι η ικανότητά τους να επιτυγχάνουν 
σημαντικά βελτιωμένους συντελεστές πληρότητας αυλάκων, ειδικά όταν συνδυάζονται με 
συναρμολογούμενες δομές στάτη, αποτελούμενες από επιμέρους δομικά μέρη. Στην Ενότητα 3.1.4. 
γίνεται αναφορά στις τεχνικές κατάτμησης των μαγνητικών λαμαρινών του στάτη για την αύξηση του 
συντελεστή πληρότητας χαλκού, όπως προτείνονται σε αντίστοιχες δημοσιεύσεις.  
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Παραδοσιακά οι σύγχρονοι κινητήρες επιφανειακών μονίμων μαγνητών (“Surface Permanent 
Magnet (SPM) motors”) χαρακτηρίζονται για τη μειωμένη ικανότητα εξασθένησης πεδίου. Έναντι αυτών 
βρίσκονται πάλι οι κινητήρες με ΣΤΚΒ, καθώς η διαμόρφωση των τυλιγμάτων τους επιτρέπει αυξημένο 
εύρος ταχυτήτων λειτουργίας στην περιοχή σταθερής ισχύος. Η ικανότητα εξασθένησης πεδίου αυτών 
των μηχανών αναλύεται στην Ενότητα 3.1.5. 

Μια συγκριτική προσέγγιση πάνω στους διαφόρους τύπους ΣΤΚΒ, κυρίως διαμορφώσεις διπλής 
στρώσης ή απλής στρώσης, δίνεται στην Ενότητα 3.1.6. Οι απώλειες δρομέα αποτελούν βασική 
παράμετρο αυτών των τυλιγμάτων (συμπεριλαμβάνονται απώλειες στους μαγνήτες, απώλειες πυρήνα 
δρομέα και απώλειες σε αγώγιμα υλικά-επιφάνειες συγκράτησης των μαγνητών, όταν αυτές υπάρχουν 
(“sleeve loses in case of conductive sleeve”), ιδιαίτερα στις υψηλές ταχύτητες λόγω των διαρμονικών 
συχνοτήτων, οι οποίες χαρακτηρίζουν τις συγκεκριμένες διαμορφώσεις τυλιγμάτων, λόγω του ότι δε 
βρίσκονται σε συγχρονισμό με το δρομέα. Στην Ενότητα 3.1.7 καλύπτεται η ανάλυση των απωλειών 
δρομέα των ΣΚΜΜ με ΣΤΚΒ. 

Παρασιτικά φαινόμενα όπως θόρυβος, τριγμοί, ανισοκατανομή της μαγνητικής φόρτισης και 
κυμάτωση ροπής αποτελούν πάντα παράμετρο του σχεδιασμού και της λειτουργίας των συγκεκριμένων 
μηχανών. Αυτά τα παρασιτικά φαινόμενα εμφανίζονται ενισχυμένα σε ΣΚΜΜ με ΣΤΚΒ λόγω του 
επιπρόσθετου αρμονικού περιεχομένου στη χωρική κατανομή της μαγνητικής ροής. Τα παρασιτικά 
φαινόμενα, όπως εμφανίζονται σε αυτές τις διαμορφώσεις αναπτύσσονται στην Ενότητα 3.1.8. 

Η ανοχή σε σφάλματα αποτελεί επίσης καθοριστικό παράγοντα σχεδιασμού, ειδικά σε εφαρμογές 
που απαιτούν αυξημένη αξιοπιστία. Ο κύριος λόγος είναι ότι οι ΣΚΜΜ δεν είναι δυνατό να 
αποδιεγερθούν σε περίπτωση σφάλματος. Ωστόσο, τα ΣΤΚΒ προσφέρουν σημαντικά πλεονεκτήματα με 
όρους ανοχής σφάλματος, ειδικότερα στην περίπτωση τυλιγμάτων απλής στρώσης. Τα τελευταία 
προσφέρουν εξαιρετικά χαμηλή αμοιβαία επαγωγή μεταξύ φάσεων, όπως επίσης και φυσικό διαχωρισμό 
των τυλιγμάτων. Στην Ενότητα 3.1.9 παρουσιάζονται οι σημαντικότερες δημοσιεύσεις επί της ανοχής 
σφάλματος των ΣΚΜΜ που χρησιμοποιούν τεχνολογίες ΣΤΚΒ. Τέλος, στην Ενότητα 3.1.10 
πραγματοποιείται περιληπτική αναφορά στις εμπορικές αναφορές των συγκεκριμένων κινητήρων και 
εκτιμάται ο βαθμός μελλοντικής εξέλιξης και ενσωμάτωσης σε νέα πεδία εφαρμογών. 

3.1.2. Θεωρητική ανάλυση των συγκεντρωμένων τυλιγμάτων κλασματικού βήματος 
και σύγκριση με τα κλασσικά τυλίγματα πλήρους βήματος 

Τα τελευταία λίγα χρόνια και ενώ τα ΣΤΚΒ κέρδιζαν το ενδιαφέρον της βιομηχανίας, μία εκ των 
σημαντικών προκλήσεων ήταν η θεωρητική κατανόηση της λειτουργιάς των ΣΤΚΒ, όπως επίσης και ο 
προσδιορισμός των συνδυασμών αριθμών αυλάκων/πόλων, που μπορούν να υποστηρίξουν ΣΤΚΒ και 
επιτρέπουν την τοποθέτηση τυλιγμάτων με τρόπο που εξασφαλίζει μέγιστο συντελεστή πληρότητας. 
Σημαντικός αριθμός ερευνητών προτείνει μεθόδους επ' αυτού. Σε αυτή την ενότητα παρουσιάζονται οι 
βασικές δημοσιεύσεις που πραγματεύονται τη θεωρία των ΣΤΚΒ υπό το εξής διττό πρίσμα: επίτευξη 
βελτιωμένων τεχνικών χαρακτηριστικών (π.χ. συντελεστής πληρότητας) σε συνδυασμό με βελτιωμένα 
χαρακτηριστικά επίδοσης-απόδοσης. 

Στο [3.2]2 οι Cros και Viarouge παρουσιάζουν μία διαφωτιστική μελέτη σχετικά με τη χρήση 
συγκεκριμένων τυλιγμάτων σε ΣΚΜΜ υψηλής επίδοσης. Αναγνωρίζουν τους ποικίλους συνδυασμούς 
αυλάκων-πόλων που μπορούν να υποστηρίξουν συγκεντρωμένα τριφασικά τυλίγματα και επιπλέον 
παρουσιάζουν μία συστηματική μέθοδο για το βέλτιστο σχεδιασμό συγκεντρωμένων τυλιγμάτων, τόσο 
στην περίπτωση κανονικής όσο και ακανόνιστης κατανομής αυλάκων. Επιπλέον, παρέχουν οδηγίες για 
τον προσδιορισμό του συνδυασμού του αριθμού αυλάκων/πόλων με κριτήρια επίδοσης. Τα αποτελέσματα 
της ανάλυσης τους αποδεικνύουν βελτιωμένη επίδοση αυτών των μηχανών σε σχέση με την παραδοσιακή 
σχεδίαση μίας αύλακας ανά πόλο ανά φάση. Συγκεκριμένα αναφέρουν μείωση του όγκου χαλκού και των 
απωλειών χαλκού σε συνδυασμό με μείωση του κατασκευαστικού κόστους, το οποίο μπορεί επιπλέον να 
μειωθεί με τη χρήση ειδικής τεχνολογίας κατασκευής στάτη, η οποία στη βιβλιογραφία συναντάται ως 
"segmented Soft Magnetic Composite structure (SMC)". 

Στο [3.3]3 οι Magnussen και Sadarangani παρουσιάζουν μία μέθοδο για τον υπολογισμό των 
συντελεστών τυλίγματος για ηλεκτρικές μηχανές με συγκεκριμένα τυλίγματα βάσει εξισώσεων μόνιμης 

                                                      
2 3.2. J. Cros and P. Viarouge, “Synthesis of high performance PMmotors with concentrated windings,” IEEE Trans. Energy Convers., vol. 17, no. 
2, pp. 248–253, Jun. 2002. 
3 3.3. F. Magnussen and C. Sadarangani, “Winding factors and Joule losses of permanent magnet machines with concentrated windings,” in Proc. 
IEEE-IEMDC, Madison, WI, Jun. 2003, vol. 1, pp. 333–339. 
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κατάστασης (με χρήση φασιθετών). Μελετάται η επίδραση του συντελεστή τυλίγματος στις απώλειες 
τυλίγματος, οι οποίες αναλύονται συγκριτικά με τις παραμέτρους της κυμάτωσης ροής και το αξονικό 
μήκος του κινητήρα. Διαμορφώσεις απλής και διπλής στρώσης του ΣΤΚΒ επίσης, συγκρίνονται με τις 
κλασικές τοπολογίες βάσει των παραπάνω κριτηρίων. Όπως παρουσιάζεται στην [3.3], η επιλογή 
κατάλληλου συνδυασμού αυλάκων-πόλων για το συγκεκριμένο τύλιγμα επιτρέπει μειωμένες απώλειες 
Joule και κυμάτωση ροπής σε σχέση με τα διανεμημένα τυλίγματα. Επιπλέον, τα τυλίγματα διπλής 
στρώσης διατηρούν μικρότερο αξονικό μήκος κεφαλών τυλίγματος και ως εκ τούτου αποτελούν την 
πλέον πιθανή επιλογή στην περίπτωση που απαιτείται ελαχιστοποίηση του όγκου του κινητήρα. 

Στα [3.4], [3.5]4 ο Bianchi παρουσιάζει αντίστοιχη μέθοδο υπολογισμού τυλίγματος για ποικίλους 
συνδυασμούς αυλάκων/πόλων. Στο [3.6]5 ο El-Refaie εκθέτει αποτελέσματα στα οποία 
συμπεριλαμβάνονται συντελεστές τυλίγματος, δείκτες κυμάτωσης ροπής και αξονικής δύναμης που 
αναδεικνύουν την ικανότητα ποικίλων συνδυασμών αυλάκων-πόλων. Επιπλέον αυτών, ο συγγραφέας 
εισάγει το δείκτη απωλειών που ονομάζει “rotor loss Figure Of Merit (FOM)”, ο οποίος επιτρέπει τη 
σύγκριση διαφορετικών διαμορφώσεων σε κοινή βάση απωλειών. Οι τιμές του δείκτη FOM δίνονται για 
τριφασικές έως και εξαφασικές διαμορφώσεις. Το σύνολο των δεδομένων δύναται να χρησιμοποιηθεί για 
τον προσδιορισμό των παραμέτρων διαμόρφωσης των ηλεκτροκινητήρων συναρτήσει της εφαρμογής. Σε 
επόμενο βήμα αυτά μπορούν να εισαχθούν σε κώδικα βελτιστοποίησης για τον ακριβή προσδιορισμό της 
γεωμετρίας.  

Στο [3.7]6 οι Katsuma και Kitoh παρουσιάζουν το σχεδιασμό μίας τέτοιας μηχανής, αφού έχουν 
αναπτύξει κριτήρια για τον προσδιορισμό του αριθμού των πόλων του δρομέα και των αυλάκων στάτη. 
Βάσει αυτών επιτυγχάνεται συνδυασμός με ελάχιστο άνοιγμα αυλάκων, που επιτρέπει αποδοτική 
τοποθέτηση του τυλίγματος σε συνδυασμό με βελτιωμένη ικανότητα κατεργασίας του στάτη. Επιπλέον το 
πλάτος των πόλων δρομέα ταυτίζεται με αυτό του στάτη και πολυφασικά τυλίγματα μπορούν 
χρησιμοποιηθούν χωρίς αρνητική επίπτωση στην ποιότητα της επαγόμενης ΗΕΔ. Στο [3.8]7 ο Konecny 
παρουσιάζει αντίστοιχο σχεδιασμό ΣΚΜΜ με συγκεντρωμένο τύλιγμα απλής στρώσης και επιφανειακή 
τοποθέτηση των μαγνητών. Κατά το σχεδιασμό πραγματοποιείται ελαχιστοποίηση της κυμάτωσης ροής 
και των ταλαντώσεων με ταυτόχρονη βελτιστοποίηση της επίδοσης και της ροπής εκκίνησης. Στο [3.9]8 ο 
Nishio παρουσιάζει αντίστοιχο σχεδιασμό λαμβάνοντας υπόψη και την επίδραση των δυνάμεων αξονικής 
διεύθυνσης. Στο [3.10]9 οι Huang και Hartman παρουσιάζουν έναν υψηλής ταχύτητας κινητήρα συνεχούς 
ρεύματος με επιφανειακούς μόνιμους μαγνήτες και χωρίς ψήκτρες (Surface Permanent Magnet brushless 
DC (BLDC) motor). Εδώ αναδεικνύεται η δυνατότητα ελαχιστοποίησης ακτινικών δυνάμεων και 
αρμονικών ροπής χώρου με τη χρήση του συνδυασμού 12 αυλάκων 10 πόλων.  

Στο [3.11]10 οι Dhawan και Soghomonian αναλύουν το σχεδιασμό κινητήρα τροχού (ο δρομέας 
έξω), όπως επίσης και των ηλεκτρονικών ισχύος του. Δείχνεται ότι ο συνολικός όγκος της διάταξης 
προκύπτει μειωμένος σε σχέση με την περίπτωση κινητήρων μονίμων μαγνητών. Τα ιδιαίτερα 
κατασκευαστικά χαρακτηριστικά της μηχανής είναι πατενταρισμένα [3.11]-[3.15]11. Στο [3.16]12 οι Libert 
και Soulard διερευνούν διάφορους συνδυασμούς αυλάκων-πόλων για ΣΚΜΜ με συγκεντρωμένα 
τυλίγματα και επιφανειακούς μόνιμους μαγνήτες. Μεταξύ των υπό θεώρηση παραμέτρων είναι οι 

                                                      
4 3.4. N. Bianchi, S. Bolognani, and G. Grezzani, “Design considerations for fractional-slot winding configurations of synchronous machines,” 
IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 42, no. 4, pp. 997–1006, Jul./Aug. 2006. 
3.5. N. Bianchi and M. Dai Pre, “Use of the star of slots in designing fractional-slot single-layer synchronous motors,” Proc. Inst. Elect. Eng. 
Electr. - Power Appl., vol. 153, no. 3, pp. 997–1006, May 2006. 
5 3.6. A. M. EL-Refaie, M. R. Shah, R. Qu, and J. M. Kern, “Effect of number of phases on losses in conducting sleeves of high speed surface PM 
machine rotors,” in Conf. Rec. 42nd IEEE IAS Annu. Meeting, New Orleans, LA, Sep. 2007, pp. 1522–1529. 
6 3.7. T. Katsuma and M. Kitoh, “Brushless motor having permanent magnet rotor and salient pole stator,” U.S. Patent 4 719 378, Jan. 12, 1988. 
7 3.8. K. F. Konecny, “Compact three-phase permanent magnet rotary machine having low vibration and high performance,” U.S. Patent 4 774 
428, Sep. 27, 1988. 
8 3.9. S. Nishio, “Polyphase direct current motor,” U.S. Patent 5 006 745, Apr. 9, 1991. 
9 3.10. B. Huang and A. Hartman, “High speed ten pole/twelve slot DC brushless motor with minimized net radial force and low cogging torque,” 
U.S. Patent 5 675 196, Oct. 7, 1997. 
10 3.11. R. Dhawan and Z. Soghomonian, “Seven phase brush-less synchronous motor with reduced inverter size,” in Proc. APEC, Feb. 2004, vol. 
2, pp. 1099–1105. 
11 3.12. A. V. Pyntikov and B. A. Maslov, “Multiple magnetic path electric motor,” U.S. Patent 6 384 496, May 7, 2002. 
3.13. B. Maslov and A. Pyntikov, “Rotary electric motor having magnetically isolated stator and rotor groups,” U.S. Patent 6 492 756, Dec. 10, 
2002. 
3.14. B. A. Maslov and Z. Soghomonian, “Rotary electric motor having axially aligned stator poles and/or rotor poles,” U.S. Patent 6 617 746, 
Sep. 9, 2003. 
3.15. B. A. Maslov and Z. Soghomonian, “Rotary electric motor having at least three axially aligned stator poles and/or rotor poles,” U.S. Patent 6 
710 502, Mar. 23, 2004. 
12 3.16. F. Libert and J. Soulard, “Investigation on pole-slot combinations for permanent-magnet machines with concentrated windings,” in Proc. 
ICEM, 2004, pp. 530–535. 
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συντελεστές τυλίγματος, το αρμονικό περιεχόμενο της ΜΕΔ, η κυμάτωση ροπής όπως και οι αξονικές 
δυνάμεις που προκαλούν τριγμούς και θόρυβο. Στο [3.17]13 ο Reichert συζητά τα πλεονεκτήματα και 
μειονεκτήματα συγκεντρωμένων τυλιγμάτων σε μεγάλους ΣΚΜΜ για εφαρμογές χαμηλής ταχύτητας και 
υψηλής ροπής. Όπως αναφέρει, η χρήση συγκεντρωμένων τυλιγμάτων σε εφαρμογές υψηλής ταχύτητας 
μπορεί να περιοριστεί λόγω της αυξημένης ανάπτυξης δινορευμάτων, παράμετρος που μπορεί να 
αμεληθεί στην προαναφερθείσα εφαρμογή. Στο [3.18]14 ο Xia παρουσιάζει την πλήρη ανάλυση 
κατασκευής ενός τριφασικού ΣΚΜΜ  με 24 αύλακες / 22 πόλους και εσωτερικούς μόνιμους μαγνήτες για 
εφαρμογές ηλεκτροκίνητων οχημάτων (Modular IPM) . Η συγκεκριμένη τοπολογία αποτελεί υποσύνολο 
των τοπολογιών συγκεντρωμένου τυλίγματος, καθώς σε αυτή την περίπτωση τα πηνία της ίδιας φάσης 
συγκεντρώνονται και τυλίγονται είτε σε διαδοχικά είτε σε εναλλάξ δόντια στάτη, έτσι ώστε τα φασικά 
καλύμματα να επικαλύπτονται. Ο συγκεκριμένος σχεδιασμός φαίνεται να επιτυγχάνει υψηλότερη 
ικανότητα ροπής σε σχέση με κινητήρες συνεχούς ρεύματος χωρίς ψήκτρες (BLDC machines) σε 
συνδυασμό με ικανοποιητική κυμάτωση ροπής. Στο [3.19]15 ο Di Gerlando παρουσιάζει την πλήρη 
ανάλυση της επίδοσης του κινητήρα ΣΤΚΒ διπλής στρώσης, αναδεικνύοντας την υψηλή ποιότητα 
επαγόμενης ΗΕΔ και τη συνεπαγόμενη ποιότητα ροπής. Τέλος, στο [3.20]16 ο Noel δημοσιεύει προτάσεις 
για τη μείωση του υψηλού ρεύματος βραχυκύκλωσης αυτών των τυλιγμάτων σε εφαρμογές χαμηλής 
ταχύτητας υψηλής ροπής. 

Διάφοροι σχεδιασμοί κινητήρων μόνιμου μαγνήτη για πληθώρα εφαρμογών προτείνονται και 
μπορούν να αναζητηθούν στη βιβλιογραφία [3.20] - [3.23]17. 

3.1.3. Ανάλυση λειτουργίας και σχεδιασμός 

Η ανάλυση και ο σχεδιασμός των ΣΚΜΜ με ΣΤΚΒ αποτελεί πρόκληση μιας και η υιοθέτηση του 
κλασματικού βήματος στη διαμόρφωση του τυλίγματος προκαλεί ουσιαστική διαφοροποίηση από την 
ημιτονοειδή κατανομή. Η κλασική d-q ανάλυση μπορεί έτσι να μην είναι εφαρμόσιμη ή τουλάχιστον  
ακριβής στην περίπτωση των ΣΤΚΒ. Στο [3.24]18 ο Bianchi παρουσιάζει εκτενέστατα τη θεωρητική 
ανάλυση των συγκεκριμένων μηχανών , ενώ στο [3.25]19 ο El-Refaie προτείνει μία αναλυτική μέθοδο για 
το σχεδιασμό τους. Η προτεινόμενη μέθοδος βασίζεται στον αναλυτικό υπολογισμό του μαγνητικού 
πεδίου στο διάκενο για τον προσδιορισμό των παραμέτρων επίδοσης και απόδοσης του κινητήρα ανά 
φάση. Η προσέγγιση αυτή έχει επιβεβαιωθεί με τη χρήση πεπερασμένων στοιχείων, ωστόσο η εφαρμογή 
της περιορίζεται σε κινητήρες κυλινδρικού δρομέα. 

3.1.3.1. Υψηλή πυκνότητα ισχύος 

Βασικό πλεονέκτημα των ΣΤΚΒ είναι η ικανότητα επίτευξης σημαντικά υψηλότερων συντελεστών 
πληρότητας αυλάκων σε σύγκριση με τις κλασικές τοπολογίες. Επιπλέον, βελτίωση επιτυγχάνεται όταν οι 
κλασικές τοπολογίες ελασματοποιημένου στάτη αντικαθίστανται με κατατετμημένες δομές στάτη 
(segmented stator structures), ενώ τα τυλίγματα συμπιέζονται. Αυτό μπορεί να έχει σημαντική επίπτωση 
στην πυκνότητα ισχύος του κινητήρα, λόγω βελτίωσης του συντελεστή πληρότητας αυλάκων, ο οποίος 
ορίζεται ως: 

cu
cu fill

slot

A
K

A                                                                                                                                      (3.1) 

όπου:  Αcu  : συνολική διατομή χαλκού και  
 Αslot  : συνολική διατομή αύλακας 

                                                      
13 3.17. K. Reichert, “PM-motors with concentrated, non-overlapping windings, some characteristics,” in Proc. ICEM, 2004, p. 541. 
14 3.18. Z. P. Xia, J. Wang, and D. Howe, “Three-phase interior magnet modular brushless machines for automotive applications,” in Proc. ICEM, 
2004. 
15 3.19. A. Di Gerlando, R. Perini, and M. Ubaldini, “High pole number, PM synchronous motor with concentrated coil armature windings,” in 
Proc. ICEM, 2004. 
16 3.20. C. Noel, N. Takorabet, and F. Meibody-Tabar, “Short-circuit current reduction technique for surface mounted PM machines,” in Conf. 
Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Oct. 2004, vol. 3, pp. 1427–1433. 
17 3.21. F. Tajima, “Permanent magnet rotating electric machine and electrically driven vehicle employing same,” U.S. Patent 6 396 183, May 28, 
2002. 
3.22. A.A. Arkadan, M.N. ElBsat and M.A. Mneimneh, “Particle Swarm Design Optimization of ALA Rotor SynRM for Traction Applications,” 
IEEE Transactions on Magnetics, Vol. 45, No. 3, pp. 956 - 959, March 2009. 
3.23. B. N. Cassimere and S.D. Sudhoff, “Population-Based Design of Surface-Mounted Permanent-Magnet Synchronous Machines,” IEEE 
Transactions on Energy Conversion, Vol. 24, No. 2, pp. 338 - 346, June 2009. 
18 3.24. N. Bianchi, M. Dai Pre, L. Alberti, and E. Fornasiero, “Theory and design of fractional-slot PM machines,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. 
Meeting, New Orleans, LA, Sep. 23, 2007. 
19 3.25. A. M. EL-Refaie, T. M. Jahns, and D. W. Novotny, “Analysis of surface permanent magnet machines equipped with concentrated 
windings,” IEEE Trans. Energy Convers., vol. 21, no. 1, pp. 34–43, Mar. 2006. 
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Διάφορες μέθοδοι έχουν προταθεί για την επίτευξη αυτού του στόχου στο [3.26]20, όπου ο Jack 
αναφέρει συντελεστή πληρότητας ~78% χρησιμοποιώντας ειδικό σχεδιασμό στάτη ("segmented Soft 
Magnetic Composite structure (SMC)") και πιέζοντας τα τυλίγματα, όπως φαίνεται στο Σχήμα 3.3 [3.26]. 
Αντίστοιχες τιμές συντελεστών πληρότητας έχουν επιτευχθεί με τη χρήση κατατετμημένων δομών στάτη 
και με ειδική κατόπιν τοποθέτηση των δοντιών (plug-in tooth technique) [3.27]21, όπως φαίνεται στο 
Σχήμα 3.4(α). Στο [3.28]22 ο Akita προτείνει 75% πληρότητα με τη χρήση της τεχνικής "join-lapped core" 
(Σχήμα 3.4(β)). Τα βασικά στοιχεία διαφοροποίησης των τριών αυτών τεχνικών κατασκευής 
συνοψίζονται στον Πίνακα 3.2. [3.1]. Ένα πλήθος δημοσιεύσεων μπορεί να αναζητηθεί στη βιβλιογραφία 
σχετικά με νέες τεχνικές διαμόρφωσης ΣΤΚΒ για διάφορους τύπους ΣΚΜΜ [3.29]-[3.33]23. 

            

                                                      (α) [3.26]                                                              (β) [3.26] 
Σχήμα 3.3. (α) Κατασκευασμένες συνιστώσες στάτη και προδιαμορφωμένο τύλιγμα. (β) Τομή σπειρών 

τυλίγματος, ύστερα από άσκηση διαφορετικών πιέσεων (μέγιστος συντελεστής πληρότητας 78%). 

  

                          (α) [3.27]                                                (β) [3.27]                                       (γ) [3.28] 

Σχήμα 3.4. Παραδείγματα τεχνικών για την αύξηση του συντελεστή πληρότητας ΣΚΜΜ με χρήση 
συναρμολογούμενων δομών στάτη. (α) Τεχνική προσθήκης δοντιών στάτη σε προδιαμορφωμένο τύλιγμα. (β) 
Τομή στάτη και διαμόρφωση τυλίγματος με τεχνική joint lapped core. 

3.1.3.2. Εξασθένιση πεδίου 

Οι σύγχρονοι κινητήρες επιφανειακών μονίμων μαγνητών χαρακτηρίζονται από την περιορισμένη 
ικανότητα εξασθένισης πεδίου, που οδηγεί σε μειωμένο εύρος της περιοχής λειτουργίας σταθερής ισχύος. 
Ο κυρίαρχος λόγος αυτού γίνεται προφανής εάν θεωρήσουμε ως χαρακτηριστικό ρεύμα (characteristic 
current) της μηχανής το:  

                                                      
20 3.26. A. G. Jack, B. C.Mecrow, P. G. Dickinson, D. Stephenson, J. S. Burdess, N. Fawcett, and J. T. Evans, “Permanent magnet machines with 
powdered iron cores and pressed windings,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 36, no. 4, pp. 1077–1084, Jul./Aug. 2000. 
21 3.27. [Online]. Available: www.zfsachs.com/dynastart-pc. 
22 3.28. H. Akita, Y. Nakahara, N. Miyake, and T. Oikawa, “New core structure and manufacturing method for high efficiency of permanent 
magnet motors,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Salt Lake City, UT, Oct. 2003, vol. 2, pp. 367–372. 
23 3.29. J. Cros, P. Viarouge, and C. Gelinas, “Design of PM brushless motors using iron-resin composites for automotive applications,” in Conf. 
Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Oct. 1998, vol. 1, pp. 5–11. 
3.30 J. Cros, P. Viarouge, and A. Halila, “Brush DC motors with concentrated windings and soft magnetic composites,” in Conf. Rec. IEEE IAS 
Annu. Meeting, Oct. 2001, vol. 4, pp. 2549–2556. 
3.31. J. Cros, P. Viarouge, Y. Chalifour, and J. Figueroa, “A new structure of universal motor using soft magnetic composites,” IEEE Trans. Ind. 
Appl., vol. 40, no. 2, pp. 550–557, Mar./Apr. 2004. 
3.32. J. Cros and P. Viarouge, “New structures of polyphase claw-pole machines,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 40, no. 1, pp. 113–120, Jan./Feb. 
2004. 
3.33. J. Cros, P. Viarouge, R. Carlson, and L. V. Dokonal, “Comparison of brushless DC motors with concentrated winding and segmented 
stator,” in Proc. ICEM, 2004, p. 761. 
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 m
x

dL


   [A]                                                                                                                                   (3.2) 

Όπου:  Ψm = RMS πεπλεγμένη μαγνητική ροή λόγω των μονίμων μαγνητών  

Ld = αυτεπαγωγή d άξονα (ταυτίζεται με την αυτεπαγωγή q άξονα (Lq) στις μηχανές 
επιφανειακών μονίμων μαγνητών) 

Η βέλτιστη εξασθένιση πεδίου τόσο για τις επιφανειακών όσο και για τις εσωτερικών μονίμων 
μαγνητών μηχανές συμβαίνει όταν το χαρακτηριστικό ρεύμα Ix ισούται του ονομαστικού ρεύματος IR 
[3.34], [3.35]24. Το ρεύμα στο τριφασικό βραχυκύκλωμα προκύπτει έτσι ίσο με το ονομαστικό ρεύμα της 
μηχανής. Οι αυτεπαγωγές ωστόσο των μηχανών επιφανειακών μαγνητών προκύπτουν χαμηλές. Επιπλέον, 
εάν η πεπλεγμένη ροή Ψm μειωθεί, αυτό περιορίζει την ικανότητα ροπής. Ως αποτέλεσμα, το 
χαρακτηριστικό ρεύμα τείνει να είναι σημαντικά υψηλότερο από το ονομαστικό, γεγονός που περιορίζει 
σημαντικά το εύρος της περιοχής εξασθένισης πεδίου σταθερής ισχύος.  

Κριτήριο σύγκρισης 

Soft Magnetic 
Composite (SMC) 

structure 
(Σχήμα 3.3) 

Plug-in teeth  
(Σχήμα 3.4(α)) 

Joint lapped core  
(Σχήμα 3.4(β)) 

Συντελεστής πληρότητας 
χαλκού αυλάκων 

78% με άσκηση πίεσης 
800MPa στα τυλίγματα 

60% - 65% 75% 

Ακαμψία σώματος 
επιστροφής στάτη 

Μικρότερη ακαμψία 
λόγω κατάτμησης 

Άκαμπτο σώμα επιστροφής 
Μικρότερη ακαμψία λόγω 

κατάτμησης 
Αριθμός εξαρτημάτων 2 x (αριθμός δοντιών) 1 x (αριθμός δοντιών) 1 x (αριθμός δοντιών) 

Τύπος στάτη Ολόσωμα SMCs Ελασματοποιημένη δομή Ελασματοποιημένη δομή 

Επίπεδο μαγνητικού 
κορεσμού 

Χαμηλό 
Το ίδιο με την περίπτωση 

κλασσικού στάτη  
(συνεχούς δομής) 

Το ίδιο με την περίπτωση 
κλασσικού στάτη  
(συνεχούς δομής) 

 

Πίνακας 3.2. Σύγκριση μεθόδων κατάτμησης και προ-συναρμολόγησης στάτη. 
 

Αντίθετα, πρόσφατες δημοσιεύσεις στους ΣΚΜΜ ΣΤΚΒ δείχνουν ότι αυτές οι μηχανές 
συνδυάζουν υψηλότερες τιμές αυτεπαγωγής σκέδασης στάτη (τόσο αρμονική σκέδαση όσο και σκέδαση 
αυλάκων) [3.36]25, το οποίο τους επιτρέπει να επιτυγχάνουν ευρεία ζώνη ταχυτήτων σταθερής ισχύος 
(Constant Power Speed Range (CPSR)). Το τελευταίο αποτελεί εξαιρετικά σημαντικό κριτήριο για την 
ενσωμάτωση τους σε εφαρμογές ηλεκτροκίνησης υψηλών προδιαγραφών, που απαιτούν μεγάλο εύρος 
ταχυτήτων λειτουργίας στην περιοχή σταθερής ισχύος, υψηλή πυκνότητα ισχύος και υψηλή επίδοση. 

Στο [3.37]26 οι El-Refaie και Jahns παρουσιάζουν αναλυτικά τις βέλτιστες συνθήκες εξασθένισης 
πεδίου που μπορούν να επιτευχθούν από μηχανές επιφανειακών μονίμων μαγνητών, που ενσωματώνουν 
ΣΤΚΒ. Η πειραματική επιβεβαίωση των ανωτέρω παρουσιάζεται από τον El-Refaie στο [3.38]27, όπου ένα 
πρωτότυπο με 36 αύλακες και 30 πόλους επιτυγχάνει ευρεία περιοχή CPSR (8:1 σε σχέση με την περιοχή 
σταθερής μαγνητικής ροής) συνδυασμένη με υψηλή απόδοση άνω του 90% για όλο το εύρος της CPSR.  

Στα [3.39],[3.40]28 οι Cros και Magnussen παρουσιάζουν αντίστοιχα ποιοτικά αποτελέσματα. Στο 
[3.41]29 ο Zhu αναπτύσσει το σχεδιασμό μηχανής 18 αυλάκων και 12 πόλων (0,5 αύλακες/πόλο/φάση) 
ενσωματώνοντας κατά Halbach μαγνήτιση του δρομέα. Η βέλτιστη ικανότητα εξασθένισης του πεδίου 
επιτυγχάνεται εκεί ρυθμίζοντας το πλάτος δοντιών και αυλάκων, τα οποία έχουν άμεση επίδραση στη 

                                                      
24 3.34 W. Soong and T. J. E.Miller, “Field weakening performance of brushless synchronous AC motor drives,” Proc. Inst. Elect. Eng.—Electr. 
Power Appl., vol. 141, no. 6, pp. 331–340, Nov. 1994. 
3.35. R. F. Schiferl and T. A. Lipo, “Power capability of salient pole permanent magnet synchronous motor in variable speed drive applications,” 
IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 26, no. 1, pp. 115–123, Jan./Feb. 1990. 
25 3.36. A. M. EL-Refaie, Z. Q. Zhu, T. M. Jahns, and D. Howe, “Winding inductances of fractional slot surface-mounted permanent magnet 
brushless machines,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Edmonton, AB, Canada, Oct. 2–5, 2008, pp. 1–8. 
26 3.37. A. M. EL-Refaie and T. M. Jahns, “Optimal flux weakening in surface PM machines using concentrated windings,” IEEE Trans. Ind. 
Appl., vol. 41, no. 3, pp. 790–800, May/Jun. 2005. 
27 3.38. A. M. EL-Refaie, T. M. Jahns, P. J. McCleer, and J. W. McKeever, “Experimental verification of optimal flux weakening in surface PM 
machines using concentrated windings,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 42, no. 2, pp. 443–453, Mar./Apr. 2006. 
28 3.39. J. Cros, J. R. Figueroa, and P. Viarouge, “BLDC motors with surface mounted PM rotor for wide constant power operation,” in Conf. Rec. 
IEEE IAS Annu. Meeting, Oct. 2003, vol. 3, pp. 1933–1940. 
3.40. F. Magnussen, P. Thelin, and C. Sadarangani, “Performance evaluation of permanent magnet synchronous machines with concentrated and 
distributed windings including the effect of field weakening,” in Proc. 2nd IEE Int. Conf. PEMD, Mar./Apr. 2004, vol. 2, pp. 679–685. 
29 3.41. Z. Q. Zhu, Z. P. Xia, Y. F. Shi, D. Howe, A. Pride, and X. J. Chen, “Performance of Halbach magnetized brushless AC motors,” IEEE 
Trans. Magn., vol. 39, no. 5, pp. 2992–2994, Sep. 2003. 
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ρύθμιση της ροής σκέδασης. Τέλος, στα [3.42] και [3.43]30 ο El-Refaie αναπτύσσει αντίστοιχες τεχνικές 
ελέγχου για την υποστήριξη της λειτουργίας εξασθένισης πεδίου. Όπως προκύπτει, η κλίμακα ισχύος 
αποτελεί επίσης κυρίαρχη παράμετρο για την εφαρμογή τέτοιων συστημάτων.  

3.1.3.3. Τυλίγματα απλής και διπλής στρώσης 

Δύο είναι οι βασικοί τύποι ΣΤΚΒ, όπως έχει προαναφερθεί. Στην περίπτωση των τυλιγμάτων απλής 
στρώσης, σε κάθε αύλακα του στάτη τοποθετούνται πηνία της ίδιας φάσης (Σχήμα 3.5(α)), ενώ στην 
περίπτωση τυλιγμάτων απλής στρώσης η αύλακα ισομοιράζεται στα πηνία δύο φάσεων (Σχήμα 3.5(β)). 
Υπάρχει και ένας τρίτος τύπος ΣΤΚΒ στον οποίο τα δόντια του στάτη εμφανίζουν άνισα πλάτη. 

 

                                                             (α)                                                               (β) 

Σχήμα 3.5. Συγκεντρωμένο τύλιγμα (α) απλής (β) διπλής στρώσης. 

Στα [3.44], [3.45]31 ο Ishak παρουσιάζει μία σύγκριση των μηχανών επιφανειακών μονίμων 
μαγνητών με τυλίγματα απλής και διπλής στρώσης. Αποδεικνύεται ότι η διαμόρφωση εναλλάξ 
τυλιγμένων δοντιών (απλής στρώσης) παρέχει υψηλότερη ίδια αυτεπαγωγή και χαμηλότερη αμοιβαία 
επαγωγή, συνεπώς βελτιωμένη ανοχή σε σφάλματα και ικανότητα εξασθένισης πεδίου. Επιπροσθέτως, 
απεδείχθη ότι τα τυλίγματα απλής στρώσης δημιουργούν λιγότερο ημιτονική κατανομή ΗΕΔ λόγω των 
υψηλότερων συντελεστών τυλίγματος. Και οι δύο διαμορφώσεις τυλιγμάτων οδηγούν σε παρόμοιες 
αρμονικές ροπής χώρου, καθώς αντιστοιχούν σε κοινό συνδυασμό αριθμού αυλάκων/πόλων. Αντίστοιχη 
σύγκριση δίδεται μεταξύ των μηχανών απλής στρώσης με σταθερό και μεταβλητό πάχος δοντιών από τον 
Ishak στο [3.46]32.  

Στο [3.47]33 οι El-Refaie και Jahns ερευνούν την επίπτωση του αριθμού στρώσεων τυλίγματος, 
όπως και του τύπου μαγνήτη (sintered versus bonded magnets), στα διάφορα χαρακτηριστικά επίδοσης 
των κινητήρων, που σχεδιάζονται για εφαρμογές ηλεκτροκίνησης με υψηλό εύρος περιοχής ταχυτήτων 
σταθερής ισχύος. Οι σημαντικότερες διαπιστώσεις μπορούν να συνοψιστούν στα εξής: 

o Η επιλογή της τεχνολογίας του μαγνήτη (sintered versus bonded magnets) επιδρά 
καθοριστικά στην πυκνότητα ροπής αλλά και στις απώλειες δινορευμάτων των μαγνητών.  

o Κινητήρες με τυλίγματα διπλής στρώσης εμφανίζουν πιο περιορισμένες διαρμονικές χώρου 
στην αντίστοιχη κατανομή της ΜΕΔ διακένου, οδηγώντας σε μειωμένη διείσδυση 
αρμονικών ροπής χώρου, όπως και απωλειών δινορευμάτων στον όγκο των μαγνητών σε 
σχέση με τους κινητήρες τυλίγματος απλής στρώσης.  

o Ωστόσο, οι μηχανές με τυλίγματα διπλής στρώσης μειονεκτούν σε σύγκριση με τις 
αντίστοιχες απλής στρώσης στην ικανότητα τους για υπερφόρτιση ροπής καθώς η χρήση 
διπλής στρώσης τυλίγματος ισοδυναμεί με αυξημένα επίπεδα μαγνητικού κορεσμού στις 
κορυφές των δοντιών του στάτη και κατ' επέκταση σε σημαντική τοπική αύξηση των 
απωλειών σε αυτά τα σημεία.  

3.1.3.4. Απώλειες δρομέα 

Μία εκ των βασικότερων προκλήσεων λόγω των ΣΤΚΒ είναι η διαχείριση των σημαντικών 
απωλειών δρομέα (συμπεριλαμβανομένων των απωλειών στους μόνιμους μαγνήτες, των απωλειών 
πυρήνα δρομέα και των απωλειών σε αγώγιμα υλικά-επιφάνειες συγκράτησης των μαγνητών, όταν αυτές 

                                                      
30 3.42. A. M. EL-Refaie and T. M. Jahns, “Scalability of surface PM machines with concentrated windings designed to achieve wide speed ranges 
of constant-power operation,” IEEE Trans. Energy Convers., vol. 21, no. 2, pp. 362–369, Jun. 2006. 
3.43. A. M. EL-Refaie, T. M. Jahns, and J.W. McKeever, “Effect of back-EMF constraints on fractional-slot surface PM machines designed for 
wide constant-power speed range operation,” Electr. Power Compon. Syst., vol. 36, no. 2, pp. 124–137, Feb. 2008. 
31 3.44. D. Ishak, Z. Q. Zhu, and D. Howe, “Comparison of PM brushless motors, having either all teeth or alternate teeth wound,” IEEE Trans. 
Energy Convers., vol. 21, no. 1, pp. 95–103, Mar. 2006. 
3.45. D. Ishak, Z. Q. Zhu, and D. Howe, “Comparative study of permanent magnet brushless motors with all teeth and alternative teeth windings,” 
in Proc. 2nd IEE Int. Conf. PEMD, Mar./Apr. 2004, vol. 2, pp. 834–839. 
32 3.46. D. Ishak, Z. Q. Zhu, and D. Howe, “Permanent magnet brushless machines with unequal tooth widths and similar slot and pole numbers,” 
IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 41, no. 2, pp. 584–590, Mar./Apr. 2005. 
33 3.47. A. M. EL-Refaie and T. M. Jahns, “Impact of winding layer number and magnet type on synchronous surface PM machines designed for 
wide constant-power speed range operation,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Tampa, FL, Oct. 8–12, 2006, pp. 1486–1493. 
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υπάρχουν (sleeve loses in case of conductive sleeve)), ιδιαίτερα σε υψηλές ταχύτητες λειτουργίας λόγω 
των πολλών διαρμονικών και ανώτερης τάξης αρμονικών συνιστωσών μαγνητικής ροής, η εμφάνιση των 
οποίων είναι συνυφασμένη με τη συγκεκριμένη οικογένεια τυλιγμάτων, καθώς αυτά δε βρίσκονται σε 
συγχρονισμό με το δρομέα.  

Οι απώλειες στις αγώγιμες επιφάνειες-υλικά συγκράτησης των μαγνητών (conductive retaining 
sleeves) έχουν επίσης διερευνηθεί και έχουν προταθεί τροποποιήσεις των τεχνικών συγκράτησης είτε 
μέσω κατακερματισμού της αγώγιμης επιφάνειας στην αξονική διεύθυνση (axial segmentation) [3.48], 
[3.49]34 ή μέσω χρήσης κατάλληλων επιστρώσεων (copper cladding) [3.49]. 

Στο [3.50]35 ο Atallah προτείνει ένα αναλυτικό μοντέλο για τον υπολογισμό των απωλειών στους 
μαγνήτες, το οποίο έχει χρησιμοποιηθεί για την αξιολόγηση της απόδοσης κινητήρων [3.51]-[3.53]36. Στα 
[3.52], [3.53] ο Ishak χρησιμοποιεί αυτό το μοντέλο για να συγκρίνει τις απώλειες δινορευμάτων στους 
μόνιμους μαγνήτες, τόσο για τυλίγματα απλής όσο και διπλής στρώσης, για μηχανές BLDC και BLAC 
(Brushless DC και AC κινητήρες αντίστοιχα). Αποδεικνύεται ότι τα τυλίγματα απλής στρώσεως 
δημιουργούν υψηλότερη πυκνότητα δινορευμάτων στους μαγνήτες, λόγω των εντονότερων αρμονικών 
χώρου μαγνητικής ροής σε σχέση με τους κινητήρες τυλίγματος διπλής στρώσης. Αντίθετα, η χρήση 
μαγνητών μη σταθερού πάχους είχε πολλή περιορισμένη επίδραση επί των απωλειών, ειδικά στην 
περίπτωση πολυπολικών μηχανών.  

Στο [3.54]37 ο Nakano παρουσιάζει συγκριτικά αποτελέσματα για το σύνολο των συνδυασμών 
αυλάκων πόλων που μπορούν να υποστηρίξουν συγκεκριμένα τυλίγματα αξιοποιώντας το ίδιο μοντέλο.  

Αντίστοιχα μοντέλα έχουν αναπτυχθεί από τους Bianchi [3.55]38 και Polinder [3.56]39. Ο 
τελευταίος υποθέτοντας συμπαγή κυλινδρικό δρομέα κατέληξε σε σημαντικά αυξημένες απώλειες σε 
σχέση με την περίπτωση του ελασματοποιημένου δρομέα, οι οποίες οριακά είναι ανεκτές σε ειδικές 
εφαρμογές που δεν επιτρέπουν την ελασματοποίηση του δρομέα. Διερευνήσεις με χρήση πεπερασμένων 
στοιχείων έχει επίσης παρουσιάσει ο El-Refaie στο [3.6] ενώ, στα πλαίσια της θεώρησης του άμεσου 
ελέγχου ροπής αυτών των κινητήρων ο Ede [3.57]40, προτείνει την προσαρμογή της τεχνικής ελέγχου 
ροπής για λειτουργία σε συνθήκες σφάλματος (ανοιχτοκύκλωμα ή βραχυκύκλωμα μιας φάσης) με 
ταυτόχρονη προσαρμογή των απωλειών δινορευμάτων στους μόνιμους μαγνήτες. 

3.1.3.5. Παρασιτικά φαινόμενα 

Τα παρασιτικά φαινόμενα του θορύβου των τριγμών της ανισοκατανομής των μαγνητικών 
δυνάμεων όπως, και της κυμάτωσης ροπής αποτελούν σημαντικές παραμέτρους κατά το σχεδιασμό των 
μηχανών. Αυτά τα παρασιτικά φαινόμενα μπορούν να ενισχυθούν σημαντικά στους ΣΚΜΜ με ΣΤΚΒ 
λόγω του αυξημένου αρμονικού περιεχομένου της χωρικής κατανομής ΜΕΔ.  

Στο [3.58]41 ο Chen παρουσιάζει τον αναλυτικό υπολογισμό των κραδασμών ηλεκτρομαγνητικής 
φύσεως σε ΣΚΜΜ κλασματικού τυλίγματος, ενώ εκτίθενται και τα αντίστοιχα πειραματικά 
αποτελέσματα. Στα [3.59], [3.60]42 ο Wang αναλύει τις αρμονικές της αξονικής δύναμης που οδηγούν σε 

                                                      
34 3.48. J. D. Ede, K. Atallah, G. W. Jewell, J. B. Wang, and D. Howe, “Effect of axial segmentation of permanent magnets on rotor loss of 
modular brushless machines,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Oct. 2004, vol. 3, pp. 1703–1708. 
3.49. M. R. Shah and A. M. EL-Refaie, “Eddy current loss minimization in conducting sleeves of high speed machine rotors by optimal axial 
segmentation and copper cladding,” in Conf. Rec. 42nd IEEE IAS Annu. Meeting, New Orleans, LA, Sep. 2007, pp. 544–551. 
35 3.50. K. Atallah, D. Howe, P. H. Mellor, and D. A. Stone, “Rotor loss in permanent-magnet brushless AC machines,” IEEE Trans. Ind. Appl., 
vol. 36, no. 6, pp. 1612–1618, Nov./Dec. 2000. 
36 3.51. H. Toda, Z. Xia, J. Wang, K. Atallah, and D. Howe, “Rotor eddy-current loss in permanent magnet brushless machines,” IEEE Trans. 
Magn., vol. 40, no. 4, pp. 2104–2106, Jul. 2004. 
3.52. D. Ishak, Z. Q. Zhu, and D. Howe, “Analytical prediction of rotor eddy current losses in permanent magnet brushless machines with all teeth 
and alternate teeth windings—Part I: Polar co-ordinate model,” in Proc. 7th ICEMS, 2004. 
3.53. D. Ishak, Z. Q. Zhu, and D. Howe, “Analytical prediction of rotor eddy current losses in permanent magnet brushless machines with all teeth 
and alternate teeth windings—Part II: Rectangular co-ordinate model,” in Proc. 7th ICEMS, 2004. 
37 3.54. M. Nakano, H. Kometani, and M. Kawamura, “A study on eddy-current losses in rotors of surface permanent magnet synchronous 
machines,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Oct. 2004, vol. 3, pp. 1696–1702. 
38  3.55. N. Bianchi, S. Bolognani, and E. Fornasiero, “A general approach to determine the rotor losses in three-phase fractional-slot PM 
machines,” in Proc. IEEE IEMDC, 2007, vol. 1, pp. 634–641. 
39 3.56. H. Polinder, M. J. Hoeijmakers, and M. Scuotto, “Eddy-current losses in the solid back-iron of permanent-magnet machines with 
concentrated fractional pitch windings,” in Proc. 3rd IET Int. Conf. Power Electron., Mach., Drives, Mar. 2006, pp. 479–483. 
40 3.57. J. D. Ede, K. Atallah, J. Wang, and D. Howe, “Effect of optimal torque control on rotor loss of fault-tolerant permanent-magnet brushless 
machines,” IEEE Trans. Magn., vol. 38, no. 5, pp. 3291–3293, Sep. 2002. 
41 3.58. Y. S. Chen, Z. Q. Zhu, and D. Howe, “Vibration of PM brushless machines having a fractional number of slots per pole,” IEEE Trans. 
Magn., vol. 42, no. 10, pp. 3395–3397, Oct. 2006. 
42 3.59. J. Wang, Z. P. Xia, D. Howe, and S. A. Long, “Vibration characteristics of modular permanent magnet brushless AC machines,” in Conf. 
Rec 41st IEEE IAS Annu. Meeting, Oct. 8–12, 2006, vol. 3, pp. 1501–1506. 
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κραδασμούς στην περίπτωση τριφασικών ΣΚΜΜ, των οποίων τα πηνία κάθε φάσης συγκεντρώνονται και 
τυλίγονται σε διαδοχικά ή εναλλάξ δόντια. Αποδεικνύεται ότι λόγω της ύπαρξης σημαντικού αριθμού 
υψηλής και χαμηλής τάξης αρμονικών χώρου της ΜΕΔ είναι πιθανότερη η ενίσχυση των κραδασμών 
κατά τη λειτουργία χαμηλών συχνοτήτων. Συνεπώς, οι μηχανές αυτές είναι περισσότερο ευάλωτες σε 
χαμηλής συχνότητας συντονισμό, όπως αναδεικνύουν και αντίστοιχα πειραματικά αποτελέσματα.  

Στο [3.61]43 τέλος ο Zhu αναπτύσσει ένα γενικευμένο αναλυτικό μοντέλο σε δυσδιάστατο σύστημα 
πολικών συντεταγμένων για την πρόβλεψη της μαγνητικής δύναμης, που  άνισα κατανέμεται στο διάκενο 
των μηχανών BLAC και BLDC με μόνιμους μαγνήτες, οι οποίες εμφανίζουν διαμετρικά ασύμμετρες 
κατανομές αυλάκων στάτη και φασικών τυλιγμάτων. Όπως αναδεικνύεται η ασυμμετρία της μαγνητικής 
δύναμης μπορεί να είναι σημαντική σε μηχανές με κλασματικό λόγο αριθμού αυλάκων και αριθμού 
πόλων, ειδικά όταν η ηλεκτρική φόρτιση είναι υψηλή. Το προτεινόμενο μοντέλο έχει επιβεβαιωθεί με 
χρήση πεπερασμένων στοιχείων σε ΣΚΜΜ 9 αυλάκων / 8 πόλων και 3 αυλάκων / 2 πόλων.  Τη 
συγκριτική ανάλυση αυτών των φαινομένων δίνουν οι Magnussen και Lendenmann για την περίπτωση 
παραδοσιακών και ΣΤΚΒ απλής και διπλής στρώσεως εξετάζοντας παραμέτρους όπως, η κυμάτωση 
ροπής, ο μαγνητικός θόρυβος και η ανισοκατανομή της μαγνητικής δύναμης στο διάκενο. Επίσης, 
επιχειρείται τεχνική προσέγγιση και δίδονται αντίστοιχες συστάσεις  για τον περιορισμό των παρασιτικών 
φαινομένων.  

Το σύνολο των μετρήσεων [3.58]-[3.61] αναδεικνύει τη βελτιωμένη χαρακτηριστική κυμάτωσης 
ροπής των κινητήρων ΣΤΚΒ.  

3.1.3.6. Ανοχή σε σφάλματα 

 Η ανοχή σε σφάλματα αποτελεί παράμετρο κλειδί για την εν γένει λειτουργία των ΣΚΜΜ και 
ιδιαίτερα σε εφαρμογές υψηλών απαιτήσεων ασφαλείας. Ο βασικός λόγος αυτού είναι η αδυναμία 
απομαγνήτισης, λόγω της παρουσίας των μόνιμων μαγνητών σε περίπτωση σφάλματος, ιδιαίτερα 
σημαντικό στην περίπτωση οχημάτων όπου δεν υπάρχει μηχανισμός αποσύζευξης της κινητήριας 
μηχανής. Οι απαιτήσεις ανοχής σφαλμάτων έχουν προσδιοριστεί στη βιβλιογραφία ως εξής [3.1]: 

o Πλήρης ηλεκτρική απομόνωση μεταξύ φάσεων 

o Αυτόνομος περιορισμός ρεύματος σφάλματος 

o Μαγνητική απομόνωση μεταξύ φάσεων 

o Επαρκής θερμική απομόνωση μεταξύ φάσεων 

o Φυσική απομόνωση μεταξύ φάσεων 

o Επαρκώς μεγάλος αριθμός φάσεων 

Οι απαιτήσεις αυτές μπορούν να ικανοποιηθούν χρησιμοποιώντας πρωτίστως πολυφασικά απλής 
στρώσεως ΣΤΚΒ και μέσω ταυτόχρονης τροφοδότησής τους από μονοφασικούς μετατροπείς ισχύος 
τύπου γέφυρας (H-bridge power converters).  

Στο [3.62]44 ο Bianchi παρουσιάζει σχεδιαστικές οδηγίες ΣΚΜΜ με ικανότητα ανοχής σε 
σφάλματα, που χαρακτηρίζονται από κλασματικό αριθμό αυλάκων ανά πόλο ανά φάση. Η βελτίωση των 
χαρακτηριστικών ροπής συνεισφέρει ουσιαστικά στη βελτίωση των δεικτών αξιοπιστίας, ωστόσο οι 
αρμονικές χώρου της ΜΕΔ μπορεί να προκαλέσουν έντονα μη ασύμμετρη μαγνητική φόρτιση των 
δοντιών του στάτη σε περίπτωση σφάλματος (βραχυκύκλωμα μίας ή περισσοτέρων φάσεων στάτη) με 
αποτέλεσμα την εμφάνιση έντονων κυματώσεων ροπής υπ' αυτές τις συνθήκες. Αντίστοιχες διερευνήσεις 
από την οπτική γωνία του ελέγχου υπό συνθήκες σφάλματος δίνονται στο [3.63]45 όπου, χάριν της 
γενικότητας, προτείνεται αντίστοιχο αναλυτικό μοντέλο ελέγχου για τη διαχείριση σφαλμάτων 
τροφοδοσίας ασχέτως τύπου και κλίμακας ισχύος του κινητήρα ΣΤΚΒ. Στο [3.64]46 ο Chai αναλύει 

                                                                                                                                                                            

3.60. J. Wang, Z. P. Xia, S. A. Long, and D. Howe, “Radial force density and vibration characteristics of modular permanent magnet brushless AC 
machine,” Proc. Inst. Elect. Eng.—Electr. Power Appl., vol. 153, no. 6, pp. 793–801, Nov. 2006. 
43 3.61. Z. Q. Zhu, D. Ishak, D. Howe, and J. Chen, “Unbalanced magnetic forces in permanent-magnet brushless machines with diametrically 
asymmetric phase windings,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 43, no. 6, pp. 1544–1553, Nov./Dec. 2007. 
44 3.62. N. Bianchi, M. Dai Pre, G. Grezzani, and S. Bolognani, “Design considerations on fractional-slot fault-tolerant synchronous motors,” in 
Proc. IEEE IEMDC, San Antonio, TX, 2005, pp. 902–909. 
45 3.63. N. Bianchi, S. Bolognani, and M. D. Pre, “Strategies for the fault-tolerant current control of a five-phase permanent-magnet motor,” IEEE 
Trans.Ind. Appl., vol. 43, no. 4, pp. 960–970, Jul./Aug. 2007. 
46 3.64. J. Chai, J. Wang, K. Atallah, and D. Howe, “Performance comparison and winding fault detection of duplex 2-phase and 3-phase fault-
tolerant permanent magnet brushless machines,” in Conf. Rec. 42nd IEEE IAS Annu. Meeting, Sep. 23–27, 2007, pp. 566–572. 
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πλήθος υλοποιήσιμων συνδυασμών αριθμού αυλάκων στάτη και πόλων δρομέα προτείνοντας ταυτόχρονα 
τον αλγόριθμο για την ανίχνευση των παραπάνω σφαλμάτων. Στο [3.65]47 ο Mitcham παρουσιάζει μία νέα 
προσέγγιση στην επιλογή της διαμόρφωσης αυλάκων/πόλων του ΣΚΜΜ βάσει κριτηρίου αξιοπιστίας, με 
στόχο την απομόνωση μονοφασικών σφαλμάτων (το σφάλμα περιορίζεται στη φάση και δεν επιδρά στη 
λειτουργία των υπολοίπων). Ταυτόχρονα λαμβάνεται υπ' όψη το γνωστό κριτήριο μεγιστοποίησης 
αυτεπαγωγών τυλιγμάτων για τον περιορισμό ρευμάτων σφάλματος.  

Στο [3.66]48 ο Haylock αναπτύσσει το σχεδιασμό εξαφασικού συστήματος οδήγησης 16KW, 
13000RPM για αντλία καυσίμου αεροσκάφους. Επιδεικτική διάταξη έχει σε αυτό το άρθρο 
χρησιμοποιηθεί για την ανάδειξη των μετρημένων χαρακτηριστικών, ενώ νέος ελεγκτής ρεύματος με 
βελτιωμένη δυναμική αναπτύσσεται για τον ακριβή έλεγχο ρεύματος σε υψηλή ταχύτητα. Τα θέματα της 
διάγνωσης σφάλματος τόσο στην πλευρά του κινητήρα όσο και στην πλευρά των ηλεκτρονικών και η 
ανάπτυξη στρατηγικών ελέγχου για την αντιμετώπιση αντίστοιχων σφαλμάτων επίσης παρατίθενται. Τα 
πειραματικά αποτελέσματα που παρουσιάζονται στο [3.66] αποτελούν απόδειξη της ικανότητας των 
συγκεκριμένων συστημάτων να επανέρχονται άμεσα ακόμα και ύστερα από δύο ή και περισσότερα 
σφάλματα ακόμα και στα ηλεκτρονικά ισχύος που τροφοδοτούν τις φάσεις του κινητήρα.  

Στο [3.67]49 ο Atkinson χρησιμοποιεί 4-φασικό ΣΚΜΜ με πλήρως απομονωμένα τυλίγματα και 6-
πολικό δρομέα επίσης για την τροφοδότηση καυσίμου στις κύριες μηχανές αεροσκάφους. Ταυτόχρονα με 
την τήρηση προδιαγραφών αξιοπιστίας εισάγονται μέθοδοι μείωσης απωλειών στάτη και δρομέα, 
βασισμένες σε τρισδιάστατη χρονομεταβλητή ανάλυση πεπερασμένων στοιχείων (full 3D finite elements 
time stepping). Η σύγκριση των αποτελεσμάτων επιτρέπει την εξαγωγή τεχνικών οδηγιών για το 
σχεδιαστή. 

Τέλος, αντίστοιχο σύστημα οδήγησης αντλίας καυσίμου αεροσκάφους αναπτύσσεται στο [3.68]50 
από τον Mecrow. Την αντλία οδηγεί τετραφασικός κινητήρας σχεδιασμένος ώστε να ανέχεται σφάλμα σε 
οποιαδήποτε από τις φάσεις του. Ο εν λόγω κινητήρας χρησιμοποιεί δρομέα με σειρά μαγνητών 
μαγνητισμένους κατά Halbach με στόχο τη μεγιστοποίηση της μαγνητικής ροής διακένου. Τέλος, 
προτείνεται η χρήση εξειδικευμένης τεχνικής ψύξης του κινητήρα βάσει κριτηρίων αξιοπιστίας, η οποία 
όπως αναδεικνύουν και τα αντίστοιχα πειραματικά αποτελέσματα επιτρέπει εξαιρετικά υψηλή ικανότητα 
υπερφόρτισης ροπής μέσω αξιοποίησης του καυσίμου του αεροσκάφους ως ψυκτικό μέσο και 
κυκλοφορίας του σε κατάλληλα διαμορφωμένο κλειστό κύκλωμα, με τρόπο που ελαχιστοποιεί την 
αντίσταση κίνησης στο δρομέα. 

Καθώς η αυτεπαγωγή των φάσεων σε αυτές τις διαμορφώσεις, όπως και στο σύνολο των 
ηλεκτρικών κινητήρων διαδραματίζει κομβικό ρόλο στον προσδιορισμό των ρευμάτων σφάλματος, όπως 
και του βαθμού σύζευξης μεταξύ φάσεων, συνεπώς στον υπολογισμό αντίστοιχων δεικτών αξιοπιστίας ο 
ακριβής υπολογισμός τους είναι κρίσιμος. Αναλυτικές μέθοδοι υπολογισμού αυτεπαγωγών και αμοιβαίων 
επαγωγών μηχανών επιφανειακών μονίμων μαγνητών με ΣΤΚΒ μπορούν να αναζητηθούν στην πρόσφατη 
βιβλιογραφία. 

Εν γένει μέσω διερεύνησης της σχετικής βιβλιογραφίας προκύπτει η καταλληλότητα των 5-
φασικών κινητήρων μονίμων μαγνητών για επίσης σημαντικό εύρος εφαρμογών.  Τα σημαντικά 
πλεονεκτήματά τους κατά τη διάρκεια σφάλματος έχουν παρουσιαστεί σε πλήθος δημοσιεύσεων σε 
συνδυασμό με την ανάπτυξη αντίστοιχων μετατροπέων ισχύος και στρατηγικών ελέγχου σφάλματος 
βασισμένων σε σχήματα άμεσου ελέγχου ρεύματος για τον περιορισμό του κατά τη διάρκεια του 
σφάλματος [3.69]51. Ιδιαίτερο είναι το ενδιαφέρον των ερευνητών συγκεκριμένα επί της συνδυασμένης 
αξιοποίησης των χαρακτηριστικών υψηλής ποιότητας ροπής, βελτιωμένης ελεγξιμότητας, αξιοπιστίας και 
ομαλότητας της παραγόμενης ροπής σε περίπτωση σφάλματος.  

                                                      
47 3.65. A. J. Mitcham, A. G. Jack, J. A. Haylock, and J. Coles, “Favourable slot and pole combinations for fault-tolerant PMmachines,” Proc. 
Inst. Elect. Eng.—Electr. Power Appl., vol. 151, no. 5, pp. 520–525, Sep. 2004. 
48 3.66. J. A. Haylock, B. C. Mecrow, A. G. Jack, J. A. Haylock, and D. J. Atkinson, “Operation of a fault tolerant PM drive for an aerospace fuel 
pump application,” Proc. Inst. Elect. Eng.—Electr. Power Appl., vol. 145, no. 5, pp. 441–448, Sep. 1998. 
49 3.67. G. J. Atkinson, B. C. Mecrow, A. G. Jack, D. J. Atkinson, P. Sangha, and M. Benarous, “The analysis of losses in high-power fault-
tolerant machines for aerospace applications,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 42, no. 5, pp. 1162–1170, Sep./Oct. 2006. 
50  3.68. B. C. Mecrow, A. G. Jack, D. J. Atkinson, S. R. Green, G. J. Atkinson, A. King, and B. Green, “Design and testing of a four-phase fault-
tolerant permanent-magnet machine for an engine fuel pump,” IEEE Trans. Energy Convers., vol. 19, no. 4, pp. 671–678, Dec. 2004.  
51 3.69. S. Dwari and L. Parsa, “An optimal control technique for multiphase PM machines under open-circuit faults,” IEEE Trans. Ind. Electron., 
vol. 55, no. 5, pp. 1988–1995, May 2008. 
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Στην επόμενη παράγραφο ολοκληρώνεται η εισαγωγή στην τεχνολογία σύγχρονων κινητήρων 
επιφανειακών μονίμων μαγνητών κλασματικού βήματος, μέσω αναφοράς σε εφαρμογές υψηλών 
προδιαγραφών, όπως το ηλεκτρικό όχημα και το «πιο ηλεκτρικό αεροσκάφος» (“more-electric aircraft”).  

3.1.4. Εμπορικές εφαρμογές, προοπτικές και θέματα για περεταίρω διερεύνηση 

Τα ΣΤΚΒ ήδη χρησιμοποιούνται σε πληθώρα εμπορικά διαθέσιμων ΣΚΜΜ που εξυπηρετούν 
εφαρμογές ηλεκτροκίνησης, όπως το ηλεκτροκίνητο αυτοκίνητο και το πιο ηλεκτρικό  αεροσκάφος, λόγω 
των όσων μέχρι τώρα αναφερθέντων πλεονεκτημάτων. Μία σύνοψη επί των εμπορικών εφαρμογών 
δίδεται εδώ, μέσω παρουσίασης παραδειγμάτων, τα οποία είναι προσβάσιμα στο αγοραστικό κοινό. 
Επιπλέον, σχολιάζονται οι προοπτικές μελλοντικής εφαρμογής.  

Ως πρώτο και αντιπροσωπευτικό παράδειγμα βιομηχανικής εφαρμογής εκτεταμένης κλίμακας 
δίνονται οι σχεδιάσεις ΣΚΜΜ ΣΤΚΒ της Honda. Αυτοί οι σχεδιασμοί επιτυγχάνουν εξαιρετικά υψηλούς 
συντελεστές πληρότητας τυλίγματος χρησιμοποιώντας την πιο συμβατική διαμόρφωση τυλίγματος με 0.5 
αύλακες/πόλο/φάση, η οποία αντιστοιχεί σε σχετικά χαμηλό συντελεστή τυλίγματος ίσο με 0.866. Στο 
Σχήμα 3.6 απεικονίζεται ο στάτης του Honda Insight, που είναι παρόμοιος με το στάτη του Honda 
Accord. Η διαφορά τους εντοπίζεται κυρίως στη διαμόρφωση του δρομέα, καθώς το Insight χρησιμοποιεί 
δρομέα επιφανειακών μονίμων μαγνητών, το δε Accord δρομέα εσωτερικών μονίμων μαγνητών [3.1]. 

 
                                                           (α)                                                          (β) 

Σχήμα 3.6. Ο στάτης του Honda Insight. (α) τομή κινητήρα. (β) συναρμογή μερών στάτη. 

Αντίστοιχο παράδειγμα σχεδιασμού αποτελεί ο κινητήρας της ZF Sachs 32 που φαίνεται στο Σχήμα 
3.4(α) [3.1]. Ο σχεδιασμός του βασίζεται στη χρήση κατάλληλα διαμορφωμένης δομής στάτη 
αποτελούμενη από διακριτές δομικές μονάδες, που επιτρέπει την τοποθέτηση των δοντιών στάτη κατόπιν 
της προδιαμόρφωσης του τυλίγματος. Ο σχεδιασμός βασίζεται σε τύλιγμα με 2/7 αύλακες/πόλο/φάση με 
υψηλό συντελεστή τυλίγματος (0.933 για διπλής στρώσης και 0.966 για απλής στρώσης τύλιγμα).  

Ο στάτης του κύριου ηλεκτροκινητήρα της Toyota/Aisin, όπως έχει παρουσιαστεί πρόσφατα στην 
Yokohama της Ιαπωνίας φαίνεται στο Σχήμα 3.7 [3.1]. 

 
Σχήμα 3.7. Κινητήρας Toyota/Aisin. 

Εν γένει εφαρμογές μπορούν να αναζητηθούν σε ευρύτατο φάσμα ισχύος. Στο Σχήμα 3.8(α) 
φαίνεται ο στάτης μηχανής κλασματικής ισχύος ΣΤΚΒ αντλίας κλιματιστικού της Panasonic σε 
αντιδιαστολή με τους μεγαβατικούς κινητήρες πλοίων αντίστοιχης όμως διαμόρφωσης (Σχήμα 3.8(β)) 
[3.1]. Στην κλίμακα ισχύος λίγων KW εντοπίζονται κινητήρες ελέγχου πτερυγίων αεροπορικής 
τεχνολογίας. Τέτοιος κινητήρας προέκυψε στα πλαίσια του προγράμματος EMAS (Clean Sky Programme: 
Project 255811 EMAS) (Σχήμα 3.8(β)). 
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Σε αυτήν την Ενότητα ολοκληρώνεται η εποπτική διερεύνηση της βιβλιογραφίας επί των θεμάτων 
ανάλυσης λειτουργίας και σχεδιασμού κινητήρων για εφαρμογές ηλεκτροκίνησης, ενώ αποτυπώνονται οι 
τελευταίες τάσεις σε βιομηχανικό και ερευνητικό επίπεδο.  

Εν κατακλείδι, οι ΣΚΜΜ (Permanent Magnet Synchronous Motors (PMSMs)) ΣΤΚΒ (Fractional-
Slot Concentrated-Winding (FSCW)), αποτελούν σήμερα μια εκ των πλέον πρόσφορων τεχνολογιών για 
ενσωμάτωση σε εφαρμογές ηλεκτροκίνησης. Η συνδυασμένη πρόοδος της τεχνολογίας των υλικών 
μόνιμου μαγνήτη, όπως και των τεχνικών σχεδίασης και κατασκευής, έχει επιτρέψει την ανάδειξη 
ουσιαστικών πλεονεκτημάτων σε σχέση με τις κλασσικές τοπολογίες, ενώ ταυτόχρονα έχει μειώσει 
σημαντικά τα κόστη κατασκευής. Στα πλεονεκτήματά τους συμπεριλαμβάνονται η υψηλή πυκνότητα 
ισχύος, η υψηλή απόδοση, οι μικρότερες κεφαλές τυλίγματος και ο υψηλός συντελεστής πληρότητας, 
ειδικά όταν συνδυάζονται με συναρμολογούμενους στάτες, αποτελούμενους από επιμέρους δομικά μέρη 
(segmented stator structures). Επίσης, οι κινητήρες αυτοί ευνοούν τη μείωση των αρμονικών ροπής λόγω 
αρμονικών χώρου και την εφαρμογή εξασθένισης πεδίου σε συνδυασμό με την αυξημένη αξιοπιστία 
λειτουργίας. 

       
        (α)                                                             (β)                                                                  (γ) 
Σχήμα 3.8. Φάσμα ισχύος εφαρμογών ΣΚΜΜ ΣΤΚΒ. (α) Κινητήρας κλασματικής ισχύος (Panasonic)   

(β) Κινητήρας ελέγχου πτερυγίων αεροσκάφους 3.77ΚWmax. (γ) Κινητήρας προώθησης πλοίων ισχύος 18-
ΜWh (DRS). 

3.2. ΤΕΧΝΟΛΟΓΙΕΣ ΥΛΙΚΩΝ ΚΑΤΑΣΚΕΥΗΣ 
ΗΛΕΚΤΡΟΚΙΝΗΤΗΡΩΝ : ΑΞΙΟΛΟΓΗΣΗ ΜΕΣΩ 
ΠΕΙΡΑΜΑΤΙΚΩΝ ΔΟΚΙΜΩΝ 

Στα πλαίσια της διδακτορικής διατριβής αναπτύσσεται καινοτομική μεθοδολογία βελτιστοποίησης, 
η οποία χρησιμοποιείται για τη βελτιστοποίηση της γεωμετρίας ΣΚΜΜ ΣΤΚΒ και συγκεντρωμένου 
τυλίγματος πλήρους βήματος (Ενότητα 3.3). Ο προκύπτων σχεδιασμός εισάγεται στη συνέχεια σε 
πρωτότυπο δοκίμιο, του οποίου οι επιδόσεις επιβεβαιώνονται πειραματικά (Ενότητα 3.4).  

Σε αυτό το σημείο παρουσιάζονται συνοπτικά οι δράσεις βιβλιογραφικής αναζήτησης, 
μοντελοποίησης και μετρήσεων για την επιλογή των διαθέσιμων τεχνολογιών υλικών προς ενσωμάτωση 
στο πειραματικό δοκίμιο, με έμφαση στη μοντελοποίηση και τη μέτρηση  των υλικών μόνιμου μαγνήτη. 

3.2.1. Χαρακτηρισμός και προδιαγραφή υλικών μόνιμου μαγνήτη 

Η μοντελοποίηση των υλικών μόνιμου μαγνήτη συγκεντρώνει επιστημονικό ενδιαφέρον λόγω της 
ανάπτυξης υλικών με μόνιμη μαγνήτιση πάνω από 1.5Τ και θερμική σταθερότητα που επιτρέπει την 
εφαρμογή τους σε κινητήρες ηλεκτρικών οχημάτων [3.70]-[3.73]52. Η μη γραμμική και εξαρτώμενη από 

                                                      
52 3.70. F. Fouad,  T. Nehl, and N.A Demerdash,  "Permanent magnet modeling for use in vector potential finite element field analysis in electrical 
machinery", IEEE Trans. on Magnetics, vol.17, no. 6, pp. 3002-3004, 1981. 
3.71. P. Campbell, M. Chari and J. D'Angelo, "Three-dimensional finite element solution of permanent magnet machines", IEEE Trans. on 
Magnetics, vol.17, no. 6, pp. 2997 - 2999, 1981. 
3.72. D. Pavlik, V.K. Garg, J.R. Repp, and J. Weiss, "A finite element technique for calculating the magnet sizes and inductances of permanent 
magnet machines", IEEE Trans. on Energy Conversion, vol. 3, no. 1, pp. 116-122, 1988. 
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τη θερμοκρασία συμπεριφορά των μαγνητικών τους χαρακτηριστικών αποτελεί τη βασική πρόκληση 
[3.74], [3.75]53. 

Οι τεχνολογίες υλικών μόνιμου μαγνήτη, που βρίσκουν σήμερα εφαρμογή στους κινητήρες 
ηλεκτρικών οχημάτων, είναι οι τεχνολογίες κατασκευής με βάση κράματα σαμαρίου (SmCo) και 
νεοδημίου (NdFeB). Η επιλογή μεταξύ των δύο τεχνολογιών αποτελεί συνάρτηση της εφαρμογής [3.76], 
[3.77]54. Παρότι η πυκνότητα ενέργειας των κραμάτων νεοδημίου είναι ανώτερη αυτής των κραμάτων 
σαμαρίου σε θερμοκρασία δωματίου (Σχήμα 3.9(α)), το σαμάριο παρουσιάζει βελτιωμένη θερμική 
συμπεριφορά, καθώς διατηρεί τη μαγνήτισή του σε υψηλές θερμοκρασίες (Σχήμα 3.9(β)) [3.78], [3.79]55. 

Για την αξιολόγηση της επίδοσης των υλικών μόνιμου μαγνήτη σε μεγάλο εύρος θερμοκρασιών 
λειτουργίας αναπτύσσονται δύο μεθοδολογίες μοντελοποίησης βάσει πεπερασμένων στοιχείων. Οι 
μεθοδολογίες αυτές εφαρμόζονται για την αξιολόγηση κραμάτων σαμαρίου και νεοδημίου και η ακρίβεια 
της μοντελοποίησης ελέγχεται μέσω πειραματικών μετρήσεων. Συγκεκριμένα, η δύναμη μαγνητών SmCo 
και NdFeB υπολογίζεται για διάφορες θερμοκρασίες και τα αποτελέσματα επιβεβαιώνονται πειραματικά 
με χρήση κατάλληλου μαγνητικού κυκλώματος. 

 
 

 

 

                                    
                                                    (α)                                                                                              (β) 

Σχήμα 3.9. Αξιολόγηση υλικών μόνιμου μαγνήτη για εφαρμογές κίνησης ηλεκτρικών οχημάτων. (α) 
εξέλιξη της πυκνότητας ενέργειας των μαγνητών (β) συγκριτική αξιολόγηση κραμάτων μόνιμου μαγνήτη.   

3.2.1.1. Διατύπωση εξισώσεων μοντέλων μονίμων μαγνητών 

Διάφορα μοντέλα μονίμων μαγνητών έχουν προταθεί για υλοποίηση μέσω της τεχνικής 
πεπερασμένων στοιχείων. Βάσει της φύσης του προβλήματος (δυσδιάστατο ή τρισδιάστατο πρόβλημα) 
διατυπώσεις της εξίσωσης του ηλεκτρομαγνητικού πεδίου τόσο μέσω του διανυσματικού δυναμικού όσο 
και μέσω του βαθμωτού δυναμικού έχουν προταθεί [3.70] – [3.73]. Σε κάθε περίπτωση το υλικό μόνιμου 
μαγνήτη μπορεί να μοντελοποιηθεί είτε χρησιμοποιώντας ισοδύναμη επιφανειακή πυκνότητα ρεύματος 
(μοντέλο ρεύματος (amperian model)) ή μέσω βηματικής αλλαγής του βαθμωτού μαγνητικού δυναμικού 
στα όρια του μαγνήτη (μοντέλο μαγνητικής μάζας (magnetic mass model)) [3.80], [3.82]56. Η επιλογή της 

                                                                                                                                                                            

3.73. M.A. Alhamadi, R. Wang and N.A. Demerdash, "Vector potential 3D-finite element modeling of magnetic fields in permanent magnet 
devices", IEEE Trans. on Magnetics, vol. 27, no. 6, pp. 5016-5018, 1991. 
53 3.74. Jinxin Fan, Chengning Zhang, Zhifu Wang, Yugang Dong, Nino, C.E., Tariq, A.R., Strangas, E.G., "Thermal Analysis of Permanent 
Magnet Motor for the Electric Vehicle Application Considering Driving Duty Cycle", IEEE Trans. on Magnetics, vol. 46, no. 6, pp. 2493-2496, 
2010. 
 3.75. Amara, Y., Barakat, G., "Analytical Modeling of Magnetic Field in Surface Mounted Permanent-Magnet Tubular Linear Machines", IEEE 
Trans. on Magnetics, vol. 16, no. 11, pp. 3870-3884, 2010. 
54 3.76. Spyra, M., Leonowicz, M., "Structure and Magnetic Properties of Low Neodymium Magnets Containing Minor Addition of 
Molybdenum", IEEE Trans. on Magnetics, vol. 44, no. 11, pp. 4247-4249, 2008. 
3.77. Gabay, A.M., Marinescu, M., JinFang Liu, Hadjipanayis, G.C., “Sintered  Sm2Co17 - Based Magnets With Small Additions of Indium", IEEE 
Trans. on Magnetics, vol. 44, no. 11, pp. 4218-4221, 2008. 
55 3.78. Chengbao Jiang, Zan Yao, " Structural Stability and Magnetic Properties of the TbCu7  -Type SmCox-0.4  Ti0.4(x=5.0-8.5)  Alloys", IEEE Trans. 
on Magnetics, vol. 46, no. 1, pp. 10-14, 2009. 
3.79. Hitachi materials ltd.: Catalog No. HG-A24(P)FT3, prepared in January 2008. 
56 3.80. Chavanne, J., Meunier, G., Sabonnadiere, J.C. , " Nonlinear permanent magnets modelling with the finite element method", IEEE Trans. 
on Magnetics, vol. 25, no. 5, pp. 3581, 2002. 
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μεθόδου μοντελοποίησης μπορεί να έχει πρακτική σημασία στην αξιολόγηση των υλικών, ιδιαίτερα στην 
περίπτωση που απαιτείται ανάλυση συναρτήσει της θερμοκρασίας [3.83]-[3.85]57. Η γραφική αποτύπωση 
των παραπάνω διατυπώσεων δίνεται στο Σχήμα 3.10. 

Στο Σχήμα 3.10(β) ο μόνιμος μαγνήτης μοντελοποιείται μέσω επιφανειακών ρευματικών αλλαγών, 
που περικλείουν ένα φανταστικό υλικό με ίδιες διαστάσεις με αυτές του μαγνήτη και μεταβλητή 
διαπερατότητα με μηδενική συνέχουσα δύναμη (Σχήμα 3.10(α)). Το μοντέλο αυτό συνδυάζεται καλύτερα 
με πεπερασμένα στοιχεία, που επιλύουν το διανυσματικό δυναμικό μέσω της κλασικής μαγνητοστατικής 
εξίσωσης: 

 
0

1
eqJ


 

    
 

                                                                                                                 (3.3) 

Η δε καταστατική εξίσωση της πυκνότητας μαγνητικής ροής δίνεται στην εξίσωση 3.4: 

 0B                                                                                                                                  (3.4) 

Όπου:   : μαγνητικό διανυσματικό δυναμικό 

  : μόνιμη μαγνήτιση 

  : πυκνότητα μαγνητικής ροής 

 μ0 : μαγνητική διαπερατότητα του κενού  

Σε αυτή τη διατύπωση η μόνιμη μαγνήτιση αναπαρίσταται μέσω της ισοδύναμης ρευματικής 
κατανομής. Η πυκνότητα ρεύματος που περιβάλλει το μόνιμο μαγνήτη αντιστοιχεί σε αμπερελίγματα 
(ΝΙ), τα οποία εκφράζονται μέσω της εξίσωσης 3.5 (Σχήμα 3.10(γ)): 

ΝΙ=Ηc.d                                                                                                                                           (3.5) 

Όπου:  Ηc : συνέχουσα δύναμη του μόνιμου μαγνήτη 

 d : πλάτος μόνιμου μαγνήτη 

Εναλλακτικά μπορεί να αναπτυχθεί μία συζυγής διατύπωση βάσει του βαθμωτού δυναμικού (φ), 
στην οποία η μαγνήτιση  αναπαρίσταται μέσω κατάλληλης πηγής βαθμωτού δυναμικού (φ0) στο 
εσωτερικό του μαγνήτη, που αντιστοιχεί σε φανταστικές μαγνητικές μάζες, όπως απεικονίζεται στο 
Σχήμα 3.10(γ), ισοδύναμα με τον τρόπο που τα ηλεκτροστατικά φορτία κατανέμονται σε ένα ομοιόμορφο 
ηλεκτρικό πεδίο. Καθώς η ένταση του μαγνητικού πεδίου ορίζεται ως η απόκλιση του βαθμωτού 
μαγνητικού δυναμικού, το πρόβλημα μπορεί να διατυπωθεί μέσω της εξίσωσης: 
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3.81. Ruoho, S., Santa-Nokki, T., Kolehmainen, J., Arkkio, A., "Modeling Magnet Length In 2-D Finite-Element Analysis of Electric Machines", 
IEEE Trans. on Magnetics, vol. 45, no. 8, pp. 3114-3120, 2009. 
3.82. Liu, Z.J., Li, J.T., "Accurate Prediction of Magnetic Field and Magnetic Forces in Permanent Magnet Motors Using an Analytical Solution", 
IEEE Trans. on Energy Conversion, vol. 23, no. 3, pp. 717-726, 2008. 
57 3.83. Isfahani, A.H., Vaez-Zadeh, S., Rahman, M.A., "Using Modular Poles for Shape Optimization of Flux Density Distribution in Permanent-
Magnet Machines",  IEEE Trans. on Magnetics, vol. 44, no. 8, pp. 2009-2015, 2008. 
3.84. Weidong Zhu, Pekarek, S., Fahimi, B., Deken, B.J., "Investigation of Force Generation in a Permanent Magnet Synchronous Machine", 
IEEE Trans. on Energy Conversion, vol. 22, no. 3, pp. 557-565, 2007. 
3.85. Grauers, A., Kasinathan, P., "Force density limits in low-speed PM machines due to temperature and reactance", IEEE Trans. on Energy 
Conversion, vol. 19, no. 3, pp. 518-525, 2004. 
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Σχήμα 3.10. Ισοδύναμες αναπαραστάσεις υλικού μόνιμου μαγνήτη. (α) μετάθεση καμπύλης B-H. (β) 
Μοντέλο ρευμάτων (amperian model). (γ) Μοντέλο μαγνητικής μάζας (magnetic mass model). 

3.2.1.1. Μοντελοποίηση μονίμων μαγνητών 

Οι δύο προαναφερθείσες διατυπώσεις (amperian and magnetic mass model formulations), βάσει 
του διανυσματικού και του βαθμωτού δυναμικού αντίστοιχα, υλοποιούνται για τη μοντελοποίηση των 
υλικών μόνιμου μαγνήτη μέσω δυσδιάστατης και τρισδιάστατης επίλυσης πεπερασμένων στοιχείων 
[3.86]58.  

    
                       (α)                                         (β)                                          (γ)                                               (δ) 

Σχήμα 3.11. (α), (γ) Γεωμετρία του μαγνητικού κυκλώματος και η πλεγματοποίησή της. (β), (δ) 
Κατανομή μαγνητικού πεδίου για την περίπτωση (α), (β) δυσδιάστατης και (γ), (δ) τρισδιάστατης 
μοντελοποίησης.  

Στα Σχήματα 3.12(α) και 3.12(β) απεικονίζεται η πλεγματοποιημένη γεωμετρία του τυλίγματος και 
η κατανομή του μαγνητικού πεδίου αντίστοιχα, στην περίπτωση του δυσδιάστατου μοντέλου. Η 
τρισδιάστατη μοντελοποίηση δίνεται στα Σχήματα 3.12(γ) και 3.12(δ). Και οι δύο πεδιακές κατανομές 
προέκυψαν για μόνιμο μαγνήτη SmCo σε θερμοκρασία δωματίου (25 oC). Αντίστοιχες προσομοιώσεις 
πραγματοποιήθηκαν και για τα δύο υπό μελέτη υλικά  και για θερμοκρασίες μέχρι 250 οC.  

3.2.1.1. Ανάπτυξη πειραματικής διάταξης για μετρήσεις μονίμων μαγνητών 

Για την επιβεβαίωση των προσομοιωμένων μαγνητικών δυνάμεων αναπτύσσεται πειραματική 
διάταξη για τη μέτρηση των δυνάμεων αποκόλλησης των μαγνητών.  

Τόσο στις προσομοιώσεις όσο και στο πείραμα χρησιμοποιείται κατάλληλα σχεδιασμένο μαγνητικό 
κύκλωμα που αποτελείται από ένα σταθερό και ένα κινούμενο μέρος, έμβολο, στη βάση του οποίου 
τοποθετείται το δοκίμιο. Στο έμβολο κάθε στιγμή ασκείται σταθερή δύναμη αποκόλλησης, η οποία 
καταγράφεται μέσω ηλεκτρονικού δυναμόμετρου. Η δύναμη αυτή αυξάνεται σταδιακά μέχρι τη στιγμή 
που ο μαγνήτης αποκολλάται από το σταθερό μέρος του μαγνητικού κυκλώματος. Η ένδειξη του 
δυναμόμετρου τη στιγμή εκείνη μπορεί να χρησιμοποιηθεί για τον υπολογισμό της συνέχουσας δύναμης 
του μόνιμου μαγνήτη, και σε κάθε περίπτωση συγκρίνεται με την αντίστοιχη προσομοιωμένη [3.87]-
[3.90]59.  

Για την αξιολόγηση και επιβεβαίωση του βαθμού υποβάθμισης των μαγνητικών χαρακτηριστικών 
με την αύξηση της θερμοκρασίας, η διάταξη τοποθετείται στο εσωτερικού κλιματικού θαλάμου, του 
οποίου η θερμοκρασία μεταβάλλεται από τους 25 oC μέχρι και τους 250 οC, όπου και λαμβάνονται 
μετρήσεις. Στον κλιματικό θάλαμο τοποθετούνται πολλαπλές αντιστάσεις για την επίτευξη ομοιόμορφης 
θερμοκρασιακής κατανομής, η οποία ελέγχεται με χρήση ανάδρασης θερμοκρασίας σε πραγματικό χρόνο. 
Η θερμοκρασία μετράται με χρήση αισθητήρα, ο οποίος τοποθετείται δίπλα στο δοκίμιο.  

Στο Σχήμα 3.11(α) δίνεται το σχέδιο του μαγνητικού κυκλώματος με τις βασικές του διαστάσεις. 
Το πραγματικό σύστημα τοποθετημένο στο εσωτερικό του κλιματικού θαλάμου φαίνεται στο Σχήμα 
3.11(β), ο οποίος τέλος απεικονίζεται στο Σχήμα 3.11(γ)  

                                                      
58 3.86. Beniakar M., Tsampouris E. and Kladas A., “3D FEM Adjoint Formulations Combination for PM Material Modeling in High 
Temperatures”, Compumag 2011, 12-15 July 2011, Sydney, Australia. 
59 3.87. Advances in Permanent Magnetism; Parker, Rollin J.; John Wiley & Sons, Inc., New York, 1990; ISBN: 0471822930. 
3.88. Permanent Magnet Design and Application Handbook, 2nd Edition. Moskowitz, Lester, Krieger Publishing Co., Melbourne, Florida, 1995, 
ISBN: 0894647687. 
3.89. Permanent Magnet Materials and Their Application. Campbell, Peter, Cambridge University Press, Cambridge, 1994, ISBN: 0521249961. 
3.90. Permanent Magnet Materials and Their Applications. Buschow, K.J.S., Trans Tech Publications, Ltd., Switzerland, 1998, ISBN: 
087849796X. 
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(α) 

                   .          
                 (β)                                            (γ)                                              (δ)                                            (ε)  

Σχήμα 3.12. Πειραματική διάταξη.  

(α) Σχέδιο μαγνητικού κυκλώματος για τη μέτρηση της δύναμης αποκόλλησης μαγνητών  

(β) Φωτογραφία του υλοποιημένου μαγνητικού κυκλώματος  

(γ) Δοκιμαστικός θάλαμος (επιτρέπει ρύθμιση θερμοκρασίας) 

(δ), (ε) Φωτογραφία δοκιμίων Νεοδημίου (Neomax 34-EH) και Σαμαρίου (Hicorex 2-17 Series) 
αντίστοιχα. 

Οι δυνάμεις που αναπτύχθηκαν για διαφορετικές θερμοκρασίες και διάκενα στον αισθητήρα της 
διάταξης καταγράφηκαν στην περίπτωση δύο τύπων υλικών μόνιμου μαγνήτη. Συγκεκριμένα, 
δοκιμάστηκαν ένας μαγνήτης NdFeB (Neomax 34-EH) και ένας SmCo (Hicorex 2-17 Series) [3.79]. Για 
το σκοπό αυτό χρησιμοποιήθηκαν δείγματα τετραγωνικής διατομής, πάχους 2mm, τα οποία φαίνονται στα 
Σχήματα 3.11(δ) και 3.11(ε) αντίστοιχα. 

3.2.1.2. Αποτελέσματα προσομοιώσεων και πειραματική επιβεβαίωση 

Η επίλυση του μαγνητικού πεδίου στην περίπτωση του δυσδιάστατου προβλήματος δίνεται στα 
Σχήματα 3.13(α) και 3.13(β) τόσο για την περίπτωση της διατύπωσης βάσει διανυσματικού όσο και 
βαθμωτού δυναμικού αντίστοιχα. Στο Σχήμα 3.14 φαίνεται η μεταβολή της υπολογισμένης ενέργειας και 
συνενέργειας μαγνητικού κυκλώματος για τους μόνιμους μαγνήτες NdFeB, για διάκενο 0.1mm, με χρήση 
των εν λόγω διατυπώσεων συναρτήσει του αριθμού των κόμβων του πλέγματος.  

Το Σχήμα αυτό αναδεικνύει ότι η διατύπωση βάσει διανυσματικού δυναμικού προσφέρει 
βελτιωμένη ακρίβεια για δεδομένη πλεγματοποίηση. Ο βασικός λόγος για αυτό είναι το ότι η συνεχής 
συνιστώσα σε αυτή τη διατύπωση είναι η εφαπτομενική συνιστώσα της πυκνότητας μαγνητικής ροής 
( //), η οποία είναι και η σημαντικότερη στη γεωμετρία επιφανειακών μονίμων μαγνητών.  

Τέλος, στα Σχήματα 3.15(α) και 3.15(β) δίνεται η σύγκριση ανάμεσα στα αποτελέσματα 
προσομοίωσης και πειράματος για τα υλικά SmCo και NdFeB αντίστοιχα.  

Συγκεκριμένα, συγκρίνονται τα αποτελέσματα προσομοίωσης, που ελήφθησαν με χρήση του 
δυσδιάστατου μοντέλου πεπερασμένων στοιχείων, που βασίζεται στο μοντέλο ρεύματος (amperian 
model, με χρήση διανυσματικού δυναμικού), με τις αντίστοιχες πειραματικές ενδείξεις του δυναμόμετρου, 
για διαφορετικά διάκενα του μαγνητικού κυκλώματος σε θερμοκρασίες 25 οC και 250 οC. 

(Οι διαστάσεις είναι σε  mm) 

Κινούμενο μέρος  
(έμβολο) 

Δοκίμιο μόνιμου 
μαγνήτη 

Στατό μέρος 
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                                            (α)                                                                  (β) 
 

Σχήμα 3.13. Επίλυση δυσδιάστατης γεωμετρίας. 

(α) Κατανομή πυκνότητα μαγνητικής ροής (Β), υπολογισμένη με χρήση διανυσματικού δυναμικού 
(Vector potential formulation). (β) Ένταση μαγνητικού πεδίου (Η), υπολογισμένη με χρήση βαθμωτού 
δυναμικού (Scalar potential formulation). 
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x - - - - - x : computed coenergy by using 2D scalar potential formulation 
o - - - - - o : computed coenergy by using 2D vector potential formulation
x----------x : computed energy by using 2D scalar potential formulation 
o----------o : computed energy by using 2D vector potential formulation  

Σχήμα 3.14. Σύγκριση ακρίβειας τεχνικών μοντελοποίησης σε συνάρτηση με την ανάλυση της 
πλεγματοποίησης. 

3.2.1. Επιλογή τεχνολογίας μονίμων μαγνητών 

Η τελική επιλογή της τεχνολογίας μόνιμου μαγνήτη προκύπτει βάσει ενός ισοζυγίου απόδοσης, 
θερμικής συμπεριφοράς (βαθμός θερμικής ευστάθειας) και μηχανικών ιδιοτήτων (δυνατότητες μηχανικής 
κατεργασίας). Όπως προέκυψε μέσω των προσομοιώσεων και επιβεβαιώθηκε πειραματικά, οι μαγνήτες 
NdFeB (Neomax 34-EH) έχουν επιτύχει μέγιστη θερμοκρασία λειτουργίας 240 οC, η οποία είναι επαρκής 
για την πλειοψηφία των εφαρμογών της ηλεκτρικής κίνησης, με εξαίρεση εφαρμογές υψηλής και πολύ 
υψηλής θερμοκρασίας λειτουργίας (~300 οC). Ωστόσο, οι μαγνήτες SmCo (Hicorex 2-17 Series) είναι πιο 
αποδοτικοί από τους Neomax σε θερμοκρασίες άνω των 150 οC και για διάκενα των 0.5mm. 

Βάσει κριτηρίου ευστάθειας των χαρακτηριστικών των μαγνητών, ιδιαίτερα σημαντικό σε 
εφαρμογές ηλεκτροκίνησης υψηλών προδιαγραφών, όπως αυτές των ηλεκτροκίνητων οχημάτων, 
επιλέγεται η ενσωμάτωση μόνιμου μαγνήτη SmCo (Hicorex 2-17 Series) στο πρωτότυπο δοκίμιο. Η 
επιλογή αυτή επιτρέπει τη χρήση του υπό σχεδίαση κινητήρα σε όλο το φάσμα των εφαρμογών 
ηλεκτρικής κίνησης, συμπεριλαμβανομένων ειδικών εφαρμογών αεροπορικής τεχνολογίας (π.χ. έλεγχος 
πτερυγίων αεροσκαφών), όπου οι θερμοκρασίες περιβάλλοντος φτάνουν μέχρι και τους 300 οC.  

Τα χαρακτηριστικά του μόνιμου μαγνήτη κράματος σαμαρίου συνοψίζονται στον Πίνακα 3.3. της 
επόμενης σελίδας. 
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                                      (α)                                                                                           (β) 

Σχήμα 3.15. Σύγκριση αποτελεσμάτων προσομοίωσης (δυσδιάστατο μοντέλο) με πειραματικές 
μετρήσεις. μαγνήτες (α) SmCo. (β) (NdFeB). 

Υλικό μόνιμου μαγνήτη 
Τύπος: Sm2Co17 

Coercive force  883310 A/m 
Relative permeability 1.045 
Electrical conductivity 0.694 MS/m 

 

Πίνακας 3.3. Χαρακτηριστικά μόνιμου μαγνήτη για ενσωμάτωση σε πειραματικό δοκίμιο. 

3.2.2. Επιλογή τεχνολογίας σιδηρομαγνητικής λαμαρίνας, μονώσεων και εδράσεων 

Η επιλογή τεχνολογίας σιδηρομαγνητικού υλικού, αντίστοιχα με την περίπτωση των υλικών 
μόνιμου μαγνήτη, προκύπτει βάσει ισοζυγίου επίδοσης και μηχανικών ιδιοτήτων του υλικού. Επίσης, η 
παράμετρος της θερμικής καταπόνησης ελήφθη υπόψη κατά τη διάρκεια αναζήτησης των εμπορικά 
διαθέσιμων τεχνολογιών.  

Η μαγνητική λαμαρίνα Thyssen M235-35A/35JN230 [3.91]60 πετυχαίνει το βέλτιστο συμβιβασμό 
καθώς ο σχεδιασμός της επιτρέπει υψηλή απόδοση (συμπεριλαμβανομένων και των συνιστωσών 
απωλειών σε αρμονικές συχνότητες), ενώ το πάχος των 0.35mm επιτρέπει ευέλικτη κατεργασία για την 
ακριβή αποτύπωση των γεωμετρικών χαρακτηριστικών των οδοντώσεων του στάτη. Στα Σχήματα 3.16(α) 
και 3.16(β) δίνεται η καμπύλη μαγνήτισης της Thyssen M235-35A σε λογαριθμική και γραμμική κλίμακα 
αντίστοιχα. Το προφίλ απωλειών της συνοψίζεται στον Πίνακα 3.4. 

Μαγνητική λαμαρίνα στάτη 
Type: Thyssen M 330-35 A / 35JN230 

Thickness  0.35 mm 
Density 7.60 kg/dm3 
Max. Core Losses @ 1T, 50Hz  1.30 W/kg 
Max. Core Losses @ 1.5T, 50Hz 3.30 W/kg 

 

Πίνακας 3.4. Χαρακτηριστικά μαγνητικής λαμαρίνας για ενσωμάτωση στο στάτη του δοκιμίου. 

Βιβλιογραφική έρευνα έχει επίσης πραγματοποιηθεί σχετικά με τις τεχνολογίες μονωτικών υλικών 
των υπό μελέτη ηλεκτροκινητήρων. Τα υποψήφια προς ενσωμάτωση μονωτικά είναι υλικά τύπου μίκας 
(mica based components). Η επιλογή του μονωτικού υλικού αποτελεί συνάρτηση της θερμικής τους 
συμπεριφοράς, της εμπορικής διαθεσιμότητας και των περιορισμών χώρου που υφίστανται στον εκάστοτε 
σχεδιασμό αυλάκων στάτη.  

Τα τυλίγματα κατασκευάζονται με χρήση ειδικά μονωμένων αγωγών (specially enameled with 
aromatic polyimide round copper wires), ενώ για τη μόνωση του τυλίγματος με τις αύλακες του στάτη 
χρησιμοποιείται η μίκα Duralco 4703 [3.92]61. 

Θεωρώντας τυπικές απαιτήσεις λίπανσης, τα ρουλεμάν BeCo 61906ZZ280 και BeCo 6005ZZ280 
συγκρίνονται και το BeCo 6005ZZ280 με μέγιστη ταχύτητα λειτουργίας 1360 RPM και μέγιστη 
θερμοκρασία λειτουργίας 280 οC επιλέγεται [3.93]62. 

Τέλος, ο σίδηρος του δρομέα κατασκευάζεται από κράμα Cronidur30, το οποίο συνδυάζει υψηλή 
μαγνητική διαπερατότητα και εξαιρετικές μηχανικές ιδιότητες (υψηλή σκληρότητα και θερμική ευστάθεια) 
[3.94]63.  

                                                      
60 3.91. [online] Available: http://www.thyssenkrupp-steel-europe.com/en/presse/pressrelease.jsp?cid=2774605. 
61 3.92. W. Tillar Shugg, Handbook of Electrical and Electronic Insulating Materials, IEEE Press, New York, 1995. 
62 3.93. [online] Available: http://www.becoitalia.it/. 
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                          (α)                                                                                            (β) 

Σχήμα 3.16. Καμπύλη μαγνήτισης της Thyssen M 330-35 A / 35JN230 σε (α) λογαριθμική, (β) γραμμική 
κλίμακα. 

3.2.3. Σύνοψη των βασικών τεχνολογιών για ενσωμάτωση σε πειραματικό δοκίμιο 

Οι σημαντικότερες τεχνολογίες υλικών που αξιολογήθηκαν για την εφαρμογή τους σε γεωμετρικά 
βελτιστοποιημένο δοκίμιο ΣΚΜΜ, όπως και οι τελικώς επιλεγμένες τεχνολογίες υλικών, συνοψίζονται 
στον παρακάτω πίνακα.  

Καθώς οι εφαρμογές των ηλεκτροκίνητων οχημάτων απαιτούν υψηλή πυκνότητα ισχύος σε 
συνδυασμό με υψηλή απόδοση υπό θερμικά μεταβαλλόμενο περιβάλλον λειτουργίας, η απόδοση και η 
θερμική σταθερότητα του προς σχεδίαση κινητήρα διασφαλίζεται με τη χρήση τελευταίας τεχνολογίας 
μαγνητικών υλικών. 

PMSM actuator part Candidate technologies Technology embedded in the final 
prototype 

Permanent Magnets Neomax NdFeB ΝΜΧ-33UH / 
Sm2Co17 

Sm2Co17 

Rotor parts Cronidur30 Cronidur30 
Insulation materials Mica paper slot insulation, Duralco 

4703 end winding insulation 
Mica paper slot insulation, Duralco 

4703 end winding insulation 
Stator laminations Thyssen M235-35A / 35JN230 Thyssen M235-35A 
Bearings BeCo 61906ZZ280 /  

BeCo 6005ZZ280 
BeCo 6005ZZ280 

Windings Specially enameled with aromatic 
Polyimide round copper wires 

Specially enameled with aromatic 
Polyimide round copper wires 

 

Πίνακας 3.5. Σύνοψη τεχνολογιών υλικών πειραματικού δοκιμίου. 

3.3. ΣΥΝΕΙΣΦΟΡΑ ΣΤΙΣ ΤΕΧΝΙΚΕΣ ΣΧΕΔΙΑΣΗΣ ΓΕΩΜΕΤΡΙΑΣ 
ΣΥΓΧΡΟΝΩΝ ΚΙΝΗΤΗΡΩΝ ΕΠΙΦΑΝΕΙΑΚΩΝ ΜΟΝΙΜΩΝ 
ΜΑΓΝΗΤΩΝ ΓΙΑ ΕΦΑΡΜΟΓΕΣ ΗΛΕΚΤΡΟΚΙΝΗΣΗΣ 

Η βελτιστοποίηση του σχεδιασμού ηλεκτρομηχανικών συστημάτων κίνησης απαιτεί μία 
πολυκριτηριακή και συγκριτική ανάλυση, η οποία να λαμβάνει ταυτοχρόνως υπόψη κριτήρια επίδοσης 
και κατασκευαστικού κόστους. Στα πλαίσια της διδακτορικής διατριβής αναπτύσσεται καινοτομική 
μεθοδολογία βελτιστοποίησης, η οποία έχει χρησιμοποιηθεί για τη βελτιστοποίηση της γεωμετρίας 
ΣΚΜΜ ΣΤΚΒ και συγκεντρωμένου τυλίγματος πλήρους βήματος και η οποία παρουσίασε σταθερή 
σύγκλιση σε όλες τις περιπτώσεις. Ο προτεινόμενος αλγόριθμος συνδυάζει τα τεχνικά και φυσικά 
πλεονεκτήματα των διαμορφώσεων ΣΤΚΒ και συγκεντρωμένου τυλίγματος πλήρους βήματος σε μία 
βέλτιστη γεωμετρία τυλιγμάτων στάτη. Ο προκύπτων σχεδιασμός έχει εισαχθεί σε πρωτότυπο δοκίμιο, 
του οποίου οι επιδόσεις έχουν επιβεβαιωθεί πειραματικά. Οι επιδόσεις αυτές επιβεβαιώνουν την 
καταλληλότητα της μεθόδου για σχεδιασμό κινητήρων υψηλής επίδοσης σε εφαρμογές ηλεκτρικής 
κίνησης οχημάτων.  

                                                                                                                                                                            
63 3.94. [online] Available: http://www.energietechnik-essen.de/uk/products/high-nitrogen-steels/cronidur-30.html. 
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3.3.1. Εισαγωγή 

Οι τελευταίες τάσεις της βιομηχανίας για πιο αποδοτικά και πιο ασφαλή ηλεκτρικά οχήματα 
ευνοούν τη χρήση ΣΤΚΒ σε ΣΚΜΜ [3.95]64. Οι κινητήρες με ΣΤΚΒ σχεδιάζεται να αντικαταστήσουν 
σταδιακά τα συστήματα υδραυλικής κίνησης των αεροσκαφών, όπως και τους παλαιάς τεχνολογίας 
ασύγχρονους κινητήρες των ηλεκτρικών οχημάτων, επιτρέποντας την πιο αποδοτική και φιλική προς το 
περιβάλλον λειτουργία τους (“more-green” operations) [3.96]65.  

Η χαμηλή κυμάτωση ροπής, οι μικρές κεφαλές τυλίγματος, ο υψηλός συντελεστής πληρότητας, η 
ανοχή σε σφάλματα, όπως και η δυνατότητα εξασθένισης πεδίου ευνοούν τη χρήση ΣΤΚΒ σε αυτές τις 
εφαρμογές [3.1]. Ωστόσο, τα τυλίγματα κλασματικού βήματος επηρεάζουν την επίδοση των κινητήρων με 
τον ίδιο τρόπο που την επηρεάζει και η μείωση των ελιγμάτων ενός τυλίγματος πλήρους βήματος. Και 
στις δύο περιπτώσεις, το αποτέλεσμα είναι μείωση του πλάτους της επαγόμενης ΗΕΔ και μείωση του 
συντελεστή ισχύος σε σχέση με τη μηχανή συγκεντρωμένου τυλίγματος πλήρους βήματος [3.97]66. Η 
επίδραση του σχεδιασμού του τυλίγματος στην επίδοση του κινητήρα είναι κρίσιμη στις εφαρμογές 
ηλεκτροκίνησης, που απαιτούν οι σχεδιασμοί των κινητήρων να συμμορφώνονται με προδιαγραφές 
υψηλής απόδοσης και υψηλής πυκνότητα ισχύος.  Καθώς τα τεχνικά χαρακτηριστικά κατασκευής των 
ΣΤΚΒ οδηγούν σε μείωση του όγκου χαλκού και των συνεπαγόμενων απωλειών χαλκού, ενώ τα φυσικά 
χαρακτηριστικά των τυλιγμάτων πλήρους βήματος ισοδυναμούν με μεγιστοποίηση της επαγόμενης ΗΕΔ 
ανά αγωγό, η βέλτιστη τοπολογία κινητήρα αποτελεί συνάρτηση της εφαρμογής και πρέπει να 
προσδιοριστεί αναλυτικά [3.98], [3.99]67.  

Στα πλαίσια της διδακτορικής διατριβής εισάγεται αλγόριθμος σχεδίασης ΣΚΜΜ, ο οποίος 
διευκολύνει τη συγκριτική θεώρηση γεωμετριών στάτη σύγχρονων κινητήρων επιφανειακών μονίμων 
μαγνητών με τοπολογίες ΣΤΚΒ και συγκεντρωμένου τυλίγματος πλήρους βήματος, με στόχο τη 
βελτιστοποίησή τους. Συγκεκριμένα, προτείνεται η χρήση αλγορίθμου αναζήτησης μηδενικής τάξης κατά 
Rosenbrock για τη βελτιστοποίηση συνάρτησης κόστους, μέσω της τεχνικής διαδοχικής ελαχιστοποίησης 
χωρίς περιορισμούς (Sequential Unconstrained Minimization Technique (SUMT)) [3.100] - [3.103]68. Η 
προτεινόμενη συνάρτηση κόστους σχεδιάζεται, έτσι ώστε να συνεκτιμά τόσο όρους επίδοσης-απόδοσης 
όσο και το τεχνικό κόστος που εμπλέκει η κατασκευή του εκάστοτε τυλίγματος. Επιπλέον, όροι κόστους 
(sigma penalty terms) εισάγονται στη συνάρτηση για την εξασφάλιση της τήρησης των γεωμετρικών 
περιορισμών βελτιστοποίησης. Ο προτεινόμενος αλγόριθμος βελτιστοποίησης προσέφερε σταθερή και 
ικανοποιητικά γρήγορη σύγκλιση σε όλες τις περιπτώσεις τυλιγμάτων-γεωμετριών στάτη, που κλήθηκε να 
σχεδιάσει. Οι βέλτιστα σχεδιασμένοι στάτες εισήχθησαν σε πειραματικά δοκίμια και οι προσομοιωμένες 
επιδόσεις επιβεβαιώθηκαν πειραματικά.  

Ο παραπάνω αλγόριθμος αξιοποιήθηκε στα πλαίσια του ευρωπαϊκού προγράμματος CREAM 
(European Union Seventh Framework Programme (FP7/2007-2013) under grant agreement ACP8-GA-
2009-243119 “CREAM” (“Compact and Reliable Electronic integrated in Actuators and Motors”)). Στα 
πλαίσια του CREAM αναπτύχθηκε και υλοποιήθηκε ΣΚΜΜ με ΣΤΚΒ, για εφαρμογή ηλεκτρικής κίνησης 
επιφανειών ελέγχου αεροσκάφους. Ο κινητήρας αυτός επιλέχθηκε βάσει συγκριτικής αξιολόγησης των 
πιθανότερων προς ενσωμάτωση τοπολογιών κινητήρων, οι οποίες αφού μοντελοποιήθηκαν, 
βελτιστοποιήθηκαν βάσει προτεινόμενου αλγορίθμου [3.104]69. Η διαδικασία μοντελοποίησης και 

                                                      
64 3.95. J. W. Bennett, B. C. Mecrow, A. G. Jack, and D. J. Atkinson, “A prototype electrical actuator for aircraft flaps,” IEEE Trans. on Industry 
Applications, vol. 46, no. 3, pp. 915–921, 2010. 
65 3.96. A. Trentin, P. Zanchetta, P. Wheeler, and J. Clare, “Power flow analysis in electro-mechanical actuators for civil aircraft,” IET, Electric 
Power Applications, vol. 5, no. 1, p. 48, 2011. 
66 3.97. Z. J. Liu and J. T. Li, “Analytical solution of air-gap field in permanent magnet motors taking into account the effect of pole transition 
over slots,” IEEE Trans. on Magn., vol. 43, no. 10, pp. 3872–3883, 2007. 
67 3.98. J. T. Chen and Z. Q. Zhu, “Winding configurations and optimal stator and rotor pole combination of flux-switching PM brushless AC 
machines,” IEEE Trans. on Energy Conversion, vol. 25, no. 2, pp. 293–302, 2010. 
3.99. B. K. Yong, S. C. Hong, S. K. Chang, and S. S. Pan, “A back EMF optimization of double layered large-scale BLDC motor by using hybrid 
optimization method,” IEEE Trans. on Magn., vol. 47, no. 5, pp. 998–1001, 2011. 
68 3.100. T. Ohnishi and N. Takahashi, “Optimal design of efficient IPM motor using finite element method,” IEEE Trans. on Magn., vol. 36, no. 
5, pp. 3537–3539, 2000. 
3.101. S. J. Mun, Y. H. Cho, and J. H. Lee, “Optimum design of synchronous reluctance motors based on torque/volume using finite-element 
method and sequential unconstrained minimization technique,” IEEE Trans. On Magn., vol. 44, no. 11, pp. 4143–4146, 2008. 
3.102. Florence Libert, “Design, Optimization, Comparison of Permanent Magnet Motors for a Low-Speed Direct-Driven Mixer”, PHD Thesis, 
KTH2004. 
3.103. Florence Meier, “Permanent-Magnet Synchronous Machines with Non-Overlapping Concentrated Windings for Low-Speed Direct-Drive 
Applications”, PHD Thesis, KTH2008. 
69 3.104. E.M. Tsampouris, M.E. Beniakar, and A.G. Kladas, "Geometry Optimization of PMSMs Comparing Full and Fractional Pitch Winding 
Configurations for Aerospace Actuation Applications," IEEE Trans. Magnetics, vol.48, no.2, pp.943-946, Feb. 2012.  
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βέλτιστης σχεδίασης αυτών των τοπολογιών περιγράφεται στις παραγράφους 3.3.2. - 3.3.4. Η 
πειραματική επιβεβαίωση των προσομοιωμένων αποκρίσεων δίδεται στην ενότητα 3.4.  

3.3.2. Μοντελοποίηση κινητήρων 

Σε πρώτο βήμα εκτίμηση της δομής του κινητήρα πραγματοποιείται μέσω κλασικών τεχνικών 
σχεδίασης. Παρότι η αναλυτική αυτή προσέγγιση δεν επιτρέπει λεπτομερή βελτιστοποίηση γεωμετρίας 
καθώς εμπλέκει προσεγγιστική αναπαράσταση της κατανομής του ηλεκτρομαγνητικού πεδίου, επιτρέπει 
ωστόσο τον υπολογισμό ενός υποβέλτιστου συνόλου σχεδιαστικών παραμέτρων του κινητήρα σε 
προκαθορισμένη περιοχή του βελτίστου. Η προσέγγιση αυτή μπορεί στη συνέχεια να επιτρέψει τη χρήση 
γρήγορων και εύρωστων αλγορίθμων αναζήτησης τοπικού βελτίστου (local optimizers) ικανών να 
διαχειριστούν σύνθετα κριτήρια βελτιστοποίησης. 

Στον Πίνακα 3.6 συνοψίζονται οι βασικές παράμετροι αναφοράς του προτύπου σύγχρονου 
κινητήρα επιφανειακών μονίμων μαγνητών. Αυτές θεωρούνται κοινές σε όλες τις υπό σύγκριση 
τοπολογίες συγκεντρωμένων τυλιγμάτων κλασματικού και πλήρους βήματος. 

Σε επόμενο βήμα εισάγονται παραμετροποιημένα μοντέλα πεπερασμένων στοιχείων δύο 
διαστάσεων (2D-FEMs). Μία τοπολογία συγκεντρωμένου τυλίγματος πλήρους βήματος και δύο 
τοπολογίες τυλιγμάτων κλασματικού βήματος μοντελοποιούνται. Οι τοπολογίες κλασματικού βήματος 
βασίζονται σε τύλιγμα με μη επικαλυπτόμενες κεφαλές, το οποίο τυλίγεται είτε γύρω από όλα τα δόντια 
του στάτη ή γύρω από εναλλάξ δόντια, ενώ η τοπολογία τυλίγματος πλήρους βήματος ακολουθεί την 
κλασική τριφασική σχεδίαση. 

General 
Number of poles / phases / stator slots 20 / 3 / 18 

Motor active length 120 

Rotor 
Shaft radius 29 

Magnet inner / outer radius 32.75 / 35.75 
Magnet span 15.3 deg 

Gap Gap width 0.50 

Stator 
Stator inner / outer radius 36.25mm / 48mm 

Housing outer radius 50mm 
Πίνακας 3.6. Βασικά κατασκευαστικά χαρακτηριστικά του δοκιμίου (διαστάσεις σε mm). 

3.3.2.1. Τοπολογία συγκεντρωμένου τυλίγματος πλήρους βήματος 

Η τοπολογία συγκεντρωμένου τυλίγματος πλήρους βήματος (full pitch concentrated winding 
(FPCW)) παράγει τη μέγιστη ΗΕΔ για δεδομένο αριθμό αγωγών στο τύλιγμα. Ένας πόλος του κινητήρα 
έχει μοντελοποιηθεί χρησιμοποιώντας κατάλληλες αντιπεριοδικές οριακές συνθήκες (3334 κόμβοι). Στο 
Σχήμα 3.17(α) φαίνεται το τριγωνικό πλέγμα που χρησιμοποιείται για την επίλυση, όπως επίσης και η 
κατανομή της μαγνητικής ροής στην περίπτωση ονομαστικής φόρτισης για την υποβέλτιστη γεωμετρία 
αναφοράς, όπως αυτή προέκυψε μέσω κλασικής σχεδίασης. Στο Σχήμα 3.17(β) απεικονίζεται η 
αντίστοιχη δυσδιάστατη χωρική κατανομή διανυσματικού δυναμικού, η οποία περιγράφει τη μαγνητική 
φόρτιση του ενός πόλου του κινητήρα συγκεντρωμένου τυλίγματος πλήρους βήματος. 

3.3.2.2. Τοπολογία συγκεντρωμένου τυλίγματος κλασματικού βήματος μη επικαλυπτόμενων 
κεφαλών 

Η τοπολογία αυτή συνδυάζεται εν γένει με δύο τύπους τυλίγματος στάτη, οι οποίοι διατρέχουν το 
διάκενο του κινητήρα, όπως περιγράφεται στο Σχήμα 3.18. Στα Σχήματα 3.19(α) και 3.19(β) 
απεικονίζονται τα αντίστοιχα μοντέλα πεπερασμένων στοιχείων των διαμορφώσεων εναλλάξ τυλιγμένων 
δοντιών (alternative teeth wound, FSCW1) και συνεχόμενα τυλιγμένων δοντιών (all teeth wound, FSCW2) 
(34353 και 26588 κόμβοι αντίστοιχα). Τέλος, στο Σχήμα 3.20(α) απεικονίζεται η αντίστοιχη χωρική 
κατανομή του διανυσματικού δυναμικού. Η μεταβολή του ίδιου μεγέθους στο διάκενο του κινητήρα 
(γραμμή διακένου) σχεδιάζεται συναρτήσει της γωνίας στο Σχήμα 3.20(β). Το τελευταίο Σχήμα 
περιγράφει την ασύμμετρη μαγνητική φόρτιση στο διάκενο του κινητήρα μιας και η περιβάλλουσα των 
ημιτόνων δεν προκύπτει ευθεία γραμμή. Η κατανομή αυτή αποτελεί χαρακτηριστικό γνώρισμα των 
τυλιγμάτων κλασματικού βήματος, καθώς επηρεάζει το σύνολο των χαρακτηριστικών λειτουργίας των 
αντίστοιχων διαμορφώσεων ΣΚΜΜ. 

Ο αριθμός των αυλάκων στάτη έχει προκύψει σε κάθε περίπτωση βάσει αναλυτικής προσέγγισης με 
κριτήριο τη βέλτιστη σύζευξη των μαγνητεδιεγερτικών δυνάμεων του στάτη και του εικοσα-πολικού 
δρομέα επιφανειακών μονίμων μαγνητών (κριτήριο μεγιστοποίησης μέσης ροπής) [3.102], [3.103]. 
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(α) 
 

(β) 
Σχήμα 3.17. Δυσδιάστατο μοντέλο πεπερασμένων στοιχείων ενός πόλου του ΣΚΜΜ συγκεντρωμένου 

τυλίγματος (τοπολογία FPCW). (α) τριγωνικό πλέγμα και κατανομή μαγνητικής ροής. (β) Υπολογισμένες 
τιμές διανυσματικού δυναμικού. 

 
(α) 

 
(β) 

Σχήμα 3.18. Τοπολογίες συγκεντρωμένου τυλίγματος κλασματικού βήματος. Μη επικαλυπτόμενες 
κεφαλές τυλίγματος. (α) εναλλάξ δόντια τυλιγμένα (τοπολογία FSCW1). (β) διαδοχικά δόντια τυλιγμένα 
(τοπολογία FSCW2). 

                   
           

                                (α) 

           
 

                                    (β) 
Σχήμα 3.19. Δυσδιάστατο μοντέλο πεπερασμένων στοιχείων των ΣΚΜΜ ΣΤΚΒ. Τριγωνικό πλέγμα και 

κατανομή της μαγνητικής ροής για τις τοπολογίες (α) FSCW1 και (β) FSCW2. 

 

                                           (α)                                                                                            (β) 
Σχήμα 3.20. Υπολογισμένες τιμές διανυσματικού δυναμικού για τις τοπολογίες FSCW1 και FSCW2. (α) 

τρισδιάστατη αποτύπωση. (β) Προβολή σε δύο άξονες: Τιμές διανυσματικού δυναμικού στη γραμμή διακένου 
των κινητήρων συναρτήσει της γωνίας στροφής. 

B(T) B(T) 



Συνεισφορά στις τεχνικές σχεδίασης σύγχρονων κινητήρων μονίμων μαγνητών για εφαρμογές ηλεκτροκίνησης                                        Σελίδα 75 

Σχολή ΗΜΜΥ – ΕΜΠ                                                                                                                                                                   Διδακτορική διατριβή 
Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος                                                              Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος - Δεκέμβριος 2012 

3.3.3. Προτεινόμενος αλγόριθμος βελτιστοποίησης 

Οι πρόσφατες δημοσιεύσεις στο γνωστικό αντικείμενο της γεωμετρικής βελτιστοποίησης 
κινητήρων για εφαρμογές ηλεκτροκίνησης εστιάζουν στην εφαρμογή τόσο ντετερμινιστικών όσο και 
στοχαστικών αλγορίθμων αναζήτησης. Οι στοχαστικοί αλγόριθμοι αναζήτησης, όπως οι γενετικοί 
αλγόριθμοι και οι αλγόριθμοι διαφορικής εξέλιξης (genetic and differential evolution algorithms) κυρίως 
λειτουργούν ως αλγόριθμοι εύρεσης ολικού βελτίστου. Ωστόσο, για την εύρεση του ολικού βελτίστου 
απαιτούν πολλές επαναλήψεις καθώς εκκινούν από τυχαία σημεία του χώρου πραγματοποιώντας 
δειγματοληψία τιμών της συνάρτησης κόστους (random multisampling). Το διάγραμμα ροής σήματος των 
αλγορίθμων διαφορικής εξέλιξης και η σύνδεσή τους με τους αλγορίθμους πεπερασμένων στοιχείων 
περιγράφεται στα Σχήματα 3.21(α), (β), [3.105], [3.106]70 

       
                                                  (α)                                                                                                      (β) 

Σχήμα 3.21. Στοχαστικοί αλγόριθμοι διαφορικής εξέλιξης. (α) Βασικό διάγραμμα ροής σήματος. (β) 
Δομικό διάγραμμα αλγορίθμου βελτιστοποίησης με χρήση πεπερασμένων στοιχείων. 

Αντιθέτως, οι αλγόριθμοι ντετερμινιστικής αναζήτησης απαιτούν μικρότερη υπολογιστική ισχύ και 
επιτυγχάνουν γρήγορη και εύρωστη σύγκλιση τουλάχιστον σε ένα τοπικό βέλτιστο ακόμα και στην 
περίπτωση πολύ-κριτηριακής βελτιστοποίησης με περιορισμούς [3.107]71. 

Η προτεινόμενη μεθοδολογία στηρίζεται στην πολύ-κριτηριακή και συγκριτική βελτιστοποίηση 
γεωμετρίας των διαμορφώσεων τυλιγμάτων πλήρους και κλασματικού βήματος, που προτιμούνται σε 
εφαρμογές ηλεκτρικών οχημάτων. Αρχικά, ένας υποβέλτιστος σχεδιασμός κινητήρα λαμβάνεται με την 
εφαρμογή αναλυτικών τεχνικών σχεδίασης, τα αποτελέσματα των οποίων επιβεβαιώνονται μέσω 
προσομοιώσεων πεπερασμένων στοιχείων. Σε δεύτερο βήμα εισάγεται τεχνική  βελτιστοποίησης, 
σχεδιασμένη ώστε να προσφέρει ακριβή σύγκλιση και στις τρεις περιπτώσεις γεωμετρίας τυλιγμάτων 
στάτη υπό θεώρηση, η οποία εκτελεί λεπτομερή ρύθμιση των γεωμετρικών παραμέτρων. Αυτή η 
προσέγγιση δύο σταδίων επιτρέπει την πρακτική της εφαρμογή στη σχεδίαση κινητήρων οχημάτων, όπου 
λόγω των αυστηρών και πολλαπλών τεχνικών προδιαγραφών η περιοχή του βελτίστου είναι ιδιαίτερα 
εντοπισμένη και μπορεί να προσεγγιστεί χωρίς τη χρήση προγραμμάτων βελτιστοποίησης. Τα 
προγράμματα αυτά μπορούν στη συνέχεια να δώσουν την ακριβή αποτύπωση του βελτίστου. Σε αυτό το 
πλαίσιο, η χρήση ενός ντετερμινιστικού αλγορίθμου τοπικής βελτιστοποίησης μπορεί να έχει ιδιαίτερα 
οφέλη, σε συνδυασμό με μία προηγμένη συνάρτηση λειτουργικού και τεχνικού κόστους του κινητήρα.  

                                                      
70 3.105. J. S. Choi and J. Yoo, “Structural topology optimization of magnetic actuators using genetic algorithms and on/off sensitivity,” IEEE 
Trans.on Magn., vol. 45, no. 5, pp. 2276–2279, 2009. 
3.106. Beniakar M., Tsampouris E., Patsios C. and Kladas A., “Evolutionary Optimization of Permanent Magnet Machine Design for Traction 
Applications”, 14th Biennial IEEE Conference on Electromagnetic Field Computation, CEFC 2010, Chicago IL, USA, 9-12 May. 
71 3.107. A. Sarikhani and O. A. Mohammed, “Multiobjective design optimization of coupled PM synchronous motor-drive using physics-based 
modeling approach,” IEEE Trans. on Magn., vol. 47, no. 5, pp. 1266–1269, 2011. 
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Βάσει των παραπάνω προτείνεται η ανάπτυξη αλγορίθμου αναζήτησης κατά Rosenbrock, ο οποίος 
περιγράφεται στο διάγραμμα ροής σήματος του Σχήματος 3.22 [3.108]72. Η μέθοδος Rosenbrock 
βασίζεται στη χρήση αλγορίθμου αναζήτησης μηδενικής τάξεως και δεν απαιτεί τη γνώση παραγώγων της 
αντικειμενικής συνάρτησης. Ωστόσο, ο αλγόριθμο προσεγγίζει αναζήτηση πρώτης τάξης (βάσει χρήσης 
παραγώγου). Η διαχείριση των περιορισμών της βελτιστοποίησης γίνεται μέσω της τεχνικής διαδοχικής 
ελαχιστοποίησης χωρίς περιορισμούς (SUMT), η οποία αυξάνει την ευστάθεια της επίλυσης σε σχέση με 
άλλες μεθόδους βάσει συναρτήσεων κόστους με περιορισμούς ανισότητας [3.109]73. Τα βασικά 
πλεονεκτήματα και μειονεκτήματα του αλγορίθμου, αποδελτιώνονται επίσης στο Σχήμα 3.22.  

Στο Σχήμα 3.23 απεικονίζεται το δομικό διάγραμμα του συνολικού αλγορίθμου βελτιστοποίησης. Η 
προτεινόμενη αναζήτηση βασίζεται στη διάδραση του δυσδιάστατου μοντέλου πεπερασμένων στοιχείων 
και της μονάδας του βελτιστοποίησης, όπως εξηγείται στο παραπάνω σχήμα. Για αυτό το σκοπό όλα τα 
μοντέλα πεπερασμένων στοιχείων έχουν υλοποιηθεί σε μορφή κώδικα Matlab, ο οποίος καλεί εξωτερικά 
το Lua Console 4.0 του λογισμικού πεπερασμένων στοιχείων femm (Παράρτημα Β) [3.110]74. Η 
προτεινόμενη συνάρτηση κόστους στην κ-επενάληψη δίνεται στην Εξίσωση 3.7. 
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όπου:  Xk = [Ltooth
k, Wt1

k, Wt2
k] (Βλέπε επίσης Σχήμα 3.23) 

 G1 - G5: Συντελεστές βαρύτητας (0,1) 
 Tmean, Tripple: Μέση ροπή και κυμάτωση ροπής (N*m) 
 Pcu: Απώλειες χαλκού (W) 
 Anorm: κανονικοποιημένα πλάτη 3ης και 5ης αρμονική συνιστώσας της ΗΕΔ 
 gi (Xk): περιορισμοί της μορφής gi(Xk)≥0, i=1,2,3 
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Βασικό σημείο καινοτομίας της προτεινόμενης συνάρτησης κόστους αποτελεί η διαμόρφωση και 
ενσωμάτωση των όρων τεχνικού κόστους (C1, C2), οι οποίοι συνθέτουν το συνολικό τεχνικό κόστος (C), 
που σχετίζεται με τη διαδικασία κατασκευής του κάθε τυλίγματος. Συγκεκριμένα, οι όροι C1, C2  
σχετίζονται με την επίδραση που ο συντελεστής πληρότητας τυλίγματος και το σχήμα της αύλακας έχει 
στο βαθμό δυσκολίας τοποθέτησής του. Οι συναρτήσεις C1, C2  έχουν προκύψει βάσει της πρόσφατης 
βιβλιογραφίας, όπου η επίδραση των παραπάνω παραμέτρων στο κόστος κατασκευής του κινητήρα 
αναλύεται ενδελεχώς υπό τεχνική σκοπιά [3.111]-[3.113]75. Οι συγκεκριμένοι πίνακες τεχνικού κόστους 
αντιστοιχούν σε κλασσική υλοποίηση τυλίγματος κινητήρα, σε πυρήνα στάτη αποτελούμενο από συνεχή 
ελάσματα. Συνεπώς, τεχνικές βάσει προδιαμορφωμένων τυλιγμάτων ή κατατετμημένων δομών στάτη 
(π.χ. στάτες με αποσπώμενα δόντια) δεν εμπίπτουν στις συγκεκριμένες εκτιμήσεις κόστους. Ωστόσο, ο 
ορισμός των συναρτήσεων τεχνικού κόστους C1, C2 ,…,Cn μέσω χρήσης διπλού αναπτύγματος εκθετικών 
όρων επιτρέπει την ευέλικτη προσαρμογή τους σε οποιαδήποτε κατανομή. Το χαρακτηριστικό αυτό 
αναδεικνύει την πρακτική αξία του προτεινόμενου αλγορίθμου, ο οποίος μπορεί να χρησιμοποιηθεί για 
την αξιολόγηση ποικίλων κατασκευαστικών τεχνικών επιτρέποντας τον υπολογισμό λειτουργικά και 

                                                      
72 3.108. M. Horii, N. Takahashi, and J. Takehara, “3-D optimization of design variables in x-, y- and z-directions of transformer tank shield 
model,” IEEE Trans. on Magn., vol. 37, no. 5, pp. 3631–3634, 2001. 
73 3.109. S. B. Kwon, S. J. Park, and J. H. Lee, “Optimum design criteria based on the rated Watt of a synchronous reluctance motor using a 
coupled FEM and SUMT,” IEEE Trans. on Magn., vol. 41, no. 10, pp. 3970–3972, 2005. 
74 3.110. [online] Available http://www.lua.org/manual/4.0/. 
75 3.111. Y. Perriard, P. Ragot, M. Markovic, "Brushless DC Motor Optimization Process - Choice between Standard or Straight Tooth Shape," 
Industry Applications Conference, 2006.. IEEE Conference Record of the 2006 41st IAS Annual Meeting, vol.4, no., pp.1898-1904, 8-12 Oct. 
2006. 
3.112. Design of Rotating Electrical Machines - Tapani Jokinen, Wiley, 2008, ISBN: 978-0-470-69516-6. 
3.113. Q. Wen, D. Zarko, T.A. Lipo, “Permanent Magnet Machine Design Practice and Optimization,” Industry Applications Conference, 2006. 
IEEE Conference Record of the 2006 41st IAS Annual Meeting, vol.4, no., pp.1905-1911, 8-12 Oct. 2006. 
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τεχνικά, ολικά βέλτιστων διαμορφώσεων. Η μεταβολή των συγκεκριμένων συναρτήσεων κόστους, που 
υιοθετούνται για την αξιολόγηση και την πειραματική επιβεβαίωση της προτεινόμενης μεθοδολογίας με 
τις συσχετιζόμενες κατασκευαστικές παραμέτρους δίνεται, στα Σχήματα 3.24(α) και 3.24(β). 

Coordinate Descent, Rosenbrock search algorithm 
H. Rosenbrock "An automatic method for finding the greatest or least value of a function" The Computer Journ.,vol.3,no.3,pp.175–184,March 1960

 

  
Πλεονεκτήματα: 
 

+ Προσεγγίζει αναζήτηση 
πρώτης τάξεως, χωρίς τη 
χρήση παραγώγων. 
[J. R. Palmer. An improved procedure 
for orthogonalising the search vectors 
in Rosenbrock’s and Swann’s direct 
search optimization methods. The 
Computer Journal, vol.12, no.1, pp.69–
71, February 1969] 

 

+ Αποδεδειγμένη σύγκλιση σε 
τοπικό βέλτιστο. 

 

+ Πρακτική ρύθμιση 
παραμέτρων α και β. 
("Rosenbrock's suggestion": 
α=3, β=0.5) 
 

Μειονεκτήματα: 
 

- Περισσότεροι υπολογισμοί 
της συνάρτησης κόστους σε 
σύγκριση με τους αλγορίθμους 
"adaptive coordinate descent" 
και με "model-based dfo" 
αλγορίθμους. 

Σχήμα 3.22. Διάγραμμα ροής σήματος του προτεινόμενου αλγορίθμου αναζήτησης κατά Rosenbrock. 

 
Σχήμα 3.23. Δομικό διάγραμμα του συνολικού αλγορίθμου βελτιστοποίησης. Συνιστώσες αλγορίθμου 

αναζήτησης και παραμετρικού κώδικα πεπερασμένων στοιχείων. 

          
                                                   (α)                                                                       (β) 

Σχήμα 3.24. Συναρτήσεις τεχνικού κόστους. Γραφική αποτύπωση. (α) Όρος C1. Επίδραση συντελεστή 
πληρότητας χαλκού αυλάκων. (β) Όρος C2. Επίδραση του σχήματος των οδοντώσεων. 

Norm. Technical cost  
Color map 
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3.3.1. Παρουσίαση συγκριτικών αποτελεσμάτων προσομοιώσεων 

Η προτεινόμενη μεθοδολογία έχει εφαρμοστεί για τη βελτιστοποίηση τριών διαμορφώσεων 
τυλίγματος στάτη σύγχρονων κινητήρων επιφανειακών μονίμων μαγνητών. Συγκεκριμένα, συγκρίνεται 
μία τοπολογία συγκεντρωμένου τυλίγματος πλήρους βήματος με τις τοπολογίες κλασματικού βήματος 
FSCW1 και FSCW2. Οι συντελεστές Lagrange G1-G5 (συντελεστές βαρύτητας) ρυθμίζονται, έτσι ώστε να 
δίνεται ίδια προτεραιότητα στα κριτήρια φυσικού (λειτουργικού) και τεχνικού κόστους.  

Η εφαρμογή του αλγορίθμου προσέφερε σταθερή και γρήγορη σύγκλιση και για τις τρεις 
περιπτώσεις βελτιστοποίησης. Στο Σχήμα 3.25 απεικονίζεται η μεταβολή της κανονικοποιημένης 
συνάρτησης κόστους κατά τη διάρκεια των τριών εκτελέσεων. Επιπλέον, η αποκλειστική μεταβολή των 
όρων τεχνικού κόστους παρουσιάζεται στο Σχήμα 3.26.  

Τα αποτελέσματα των εκτελέσεων, όπως συνοψίζονται στα Σχήματα 3.25 και 3.26 αναδεικνύουν 
ότι η χρήση γεωμετρικής βελτιστοποίησης στάτη, που ενσωματώνει συνδυασμένη εκτίμηση λειτουργικού 
και τεχνικού κόστους μπορεί να βελτιώσει την επίδοση των αντίστοιχων κινητήρων χωρίς να επιδρά 
δυσμενώς στο συνεπαγόμενο τεχνικό κόστος υλοποίησης. Η προτεινόμενη προσέγγιση συγκεκριμένα 
προσέφερε μείωση του συνολικού κόστους μέχρι 8.9%. Αυτό οφείλεται κυρίως στην επίδραση που το 
σχήμα των δοντιών στάτη μπορεί να έχει στο προφίλ της ηλεκτρομαγνητικής ροπής, όπως αναδεικνύεται 
στο Σχήμα 3.27 για την περίπτωση της διαμόρφωσης FSCW2. Οι τιμές μέσης ροπής και κυμάτωσης 
ροπής, που αποτυπώνονται στο παραπάνω σχήμα έχουν προκύψει ύστερα από ανάλυση ευαισθησίας 
παραμέτρων της γεωμετρίας δοντιών στάτη γύρω από το βέλτιστο, όπως αυτό προέκυψε ύστερα από την 
εκτέλεση του εν λόγω αλγορίθμου βελτιστοποίησης. Οι προκύπτουσες για κάθε σύνολο παραμέτρων 
κυματομορφές στιγμιαίας ροπής - ΗΕΔ και η αρμονική τους ανάλυση (torque and EMF FFTs) 
αποτυπώνεται στο Σχήμα 3.30. 

Οι γεωμετρικές παράμετροι του βελτιστοποιημένου στάτη, ο οποίος στη συνέχεια εισάγεται σε 
πρωτότυπο δοκίμιο συνοψίζονται στον Πίνακα 3.7. Στον ίδιο πίνακα αποτυπώνεται η επί τις εκατό 
μεταβολή της τιμής κάθε παραμέτρου σε σχέση με την αρχική της, όπως προέκυψε από την κλασική 
σχεδίαση. Καθώς ο κινητήρας αναφοράς είναι ισχύος 2.36KW η αναγωγή των ποσοστών σε φυσικά 
μεγέθη οδηγεί σε διαφοροποιήσεις λίγων χιλιοστών. Ωστόσο, η εφαρμογή της μεθόδου σε κλίμακες 
ισχύος εκατοντάδων KW, τυπικές για το ηλεκτρικό όχημα, αναμένεται να οδηγήσει σε σημαντικές 
αποκλίσεις και σε επίπεδο απόλυτων μεγεθών.  

Στον Πίνακα 3.8 συνοψίζονται τα βασικότερα χαρακτηριστικά της επίδοσης του 
βελτιστοποιημένου κινητήρα. Σε σύγκριση με την τοπολογία FSCW1 και την τοπολογία πλήρους 
βήματος, όπως αυτές προέκυψαν ύστερα από τη βελτιστοποίηση, η τοπολογία FSCW2 προσφέρει το 

μέγιστο λόγο ροπής προς τετραγωνική ρίζα απωλειών χαλκού ( mean

cuP
 ), συνδυασμένο με ελάχιστη 

κυμάτωση ροπής και ελάχιστο αρμονικό περιεχόμενο της ΗΕΔ. Εξάλλου, έχει επιλεγεί εξ αρχής 
γεωμετρία δρομέα επιφανειακών μονίμων μαγνητών, η οποία επιβάλλει άμεση και ισχυρή σύζευξη 
ανάμεσα στην απόδοση του κινητήρα και τη συνιστώσα απωλειών χαλκού, η οποία κυριαρχεί επί των 
συνολικών απωλειών. Συνεπώς, ανώτερη δυναμική απόκριση και απόδοση κινητήρα αναμένεται με 
υιοθέτηση της τοπολογίας FSCW2.  
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Σχήμα 3.25. Τιμές της συνάρτησης κόστους ( )kP kX  (κανονικοποιημένες ως προς την τιμή εκκίνησής 

τους) κατά τη διάρκεια διαδοχικών εκτελέσεων του αλγορίθμου βελτιστοποίησης. 

Στη βάση της αποκλειστικής σύγκρισης των όρων τεχνικού κόστους, η συνολικά βέλτιστη FSCW2 
τοπολογία παρουσιάζει 52% μεγαλύτερο βέλτιστο τεχνικό κόστος υλοποίησης τυλίγματος σε σχέση με 
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την τοπολογία FSCW1. Αυτό οφείλεται κυρίως στη χρήση τυλιγμάτων διπλής στρώσης (διαδοχικά δόντια 
τυλιγμένα), τα οποία συνδέονται με αυξημένους συντελεστές πληρότητας. Εν γένει προκύπτει το 
συμπέρασμα ότι οι όροι τεχνικού κόστους δεν επικρατούν σε εφαρμογές υψηλής επίδοσης, όπως αυτές 
της αεροπορικής τεχνολογίας [3.95], [3.96], ωστόσο μπορούν να έχουν ουσιαστική επίδραση στη 
διαμόρφωση της βέλτιστης τοπολογίας κινητήρα με πρακτικά οφέλη σχετικά με τη διαστασιολόγηση του 
συστήματος κίνησης.  
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Σχήμα 3.26. Μεταβολή της τιμής των όρων τεχνικού κόστους ( )kC kX κατά τη διάρκεια της εκτέλεσης 

του αλγορίθμου αναζήτησης. 
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Σχήμα 3.27. Προσομοιωμένες τιμές μέσης ροπής και κυμάτωσης ροπής συναρτήσει του πλάτους 

δοντιού του κινητήρα. 

Var. 
 

FPCW FSCW1 FSCW2 
Absolute (mm) / (Relative to initial value (%)) 

Ltooth 9.25 (100.54) 9.33 (103.67) 9.26 (102.89) 
Wt2 2.50 (113.6) 5.6 (97.5) 4.2 (105) 
Wt1 3.74 (110) 7.67 (98.33) 6.83 (105.08) 

 

Πίνακας 3.7. Βέλτιστες τιμές γεωμετρικών παραμέτρων των κινητήρων τυλίγματος πλήρους και 
κλασματικού βήματος. 

Top/gy 
Tmean/ripple 

(Nm) 
EMF (%) Iin_rms 

(A) 
Pcop. 

(W) 
Tmean
/ cuP

 C 
3rd 5th 

FPCW 31.5 / 0.70 3.2 4.4 20.0 600 1.28 2.31 
FSCW1 31.8 / 1.10 8.8 3.9 18.0 485 1.44 0.83 
FSCW 2 34.0 / 0.65 5.6 0.8 16.5 475 1.56 1.26 

 

Πίνακας 3.8. Προσομοιωμένα χαρακτηριστικά επίδοσης των βέλτιστα διαμορφωμένων κινητήρων 
τυλίγματος πλήρους και κλασματικού βήματος. 

Για λόγους πληρότητας της παρουσίασης των αποτελεσμάτων, η ενότητα κλείνει με 
χαρακτηριστικά δεδομένα (προσομοιωμένες κυματομορφές στιγμιαίας ροπής και ΗΕΔ στάτη) για την 
περίπτωση της βελτιστοποιημένης FSCW2 γεωμετρίας (Σχήματα 3.28 και 3.29). 

Τα πρωτογενή αυτά δεδομένα είναι που αξιοποιήθηκαν από τον προτεινόμενο αλγόριθμο 
βελτιστοποίησης μέσω κατάλληλης επεξεργασίας, και παρέχουν μια άμεση αποτύπωση της λειτουργίας 
του κινητήρα, όπως αυτή εκτιμάται με χρήση δυσδιάστατων πεπερασμένων στοιχείων. 
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                              (α)                                                                              (β) 

Σχήμα 3.28. Υπολογισμένη κατανομή μαγνητικής ροής γεωμετρικά βέλτιστου δοκιμίου FSCW2. 
Αποτύπωση για λειτουργία (α) κενού και (β) πλήρους φορτίου. 

 

 
     (α) 

 

Σχήμα 3.29. Πρωτογενή δεδομένα προσομοίωσης. (α) Υπολογισμένες τιμές στιγμιαίας ροπής στις 
γραμμές διακένου. (β) Υπολογισμένες τιμές ΗΕΔ δρομέα και αρμονική ανάλυση για ημιτονοειδή τροφοδοσία 
ρεύματος των τυλιγμάτων στάτη. Για τη συγκεκριμένη ανάλυση χρησιμοποιήθηκε διπλή γραμμή διακένου 
(τριπλή στρώση πεπερασμένων στοιχείων στο διάκενο). 

(β) 
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3.5 3.6 3.7 3.8 3.9 4 4.1 4.2 4.3 4.4 4.5 4.6 4.7 4.8
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H. order

 

(γ) 
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Σχήμα 3.30. Ανάλυση ευαισθησίας βέλτιστης γεωμετρίας κινητήρα με χρήση τεχνικής πεπερασμένων στοιχείων. 

(α) Προσομοιωμένες στιγμιαίες κυματομορφές ηλεκτρομαγνητικής ροπής και τριφασικής ΗΕΔ. Αρμονικό φάσμα των ΗΕΔ. 

(β) Ανάλυση προφίλ στιγμιαίας ηλεκτρομαγνητικής ροπής (Τα δεδομένα έχουν ήδη δοθεί σε συγκεντρωτική μορφή στο διάγραμμα του Σχήματος 3.27). 

(γ) Ανάλυση προφίλ ΗΕΔ. Αποτελέσματα αρμονικής ανάλυσης . 

(δ) Επίπεδα κορεσμού των μέγιστα φορτισμένων οδόντων στάτη. 
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3.4. ΚΑΤΑΣΚΕΥΗ ΚΑΙ ΜΕΤΡΗΣΗ ΠΕΙΡΑΜΑΤΙΚΟΥ ΔΟΚΙΜΙΟΥ 

3.4.1. Φυσικά χαρακτηριστικά δοκιμίου 

Βάσει των προσομοιωμένων επιδόσεων των διαμορφώσεων ΣΚΜΜ συγκεντρωμένου τυλίγματος 
πλήρους και κλασματικού βήματος, όπως συνοψίζονται στον Πίνακα 3.7, ο κινητήρας FSCW2 επιλέγεται 
για κατασκευή. Στην περίπτωση αυτής της διαμόρφωσης, επιτυγχάνεται μεγαλύτερη μέγιστη ροπή (34 
N.m), ελάχιστη κυμάτωση ροπής (0.65 Nm), μεγαλύτερος λόγος ροπής προς τετραγωνική ρίζα απωλειών 
χαλκού (1.56 N.m/sqrt(W)) και σχετικά μειωμένο αρμονικό περιεχόμενο ηλεκτρεγερτικής δύναμης (5.6% 
3η και 0.8% 5η αρμονική), που σε συνδυασμό με το αποδεκτό κατασκευαστικό κόστος καθιστούν τη 
γεωμετρία βέλτιστη. Τα φυσικά χαρακτηριστικά του πρωτότυπου δοκιμίου δίνονται στον Πίνακα  3.9. 
Τέλος, στο Σχήμα 3.31 δίνονται κατασκευαστικά σχέδια του κινητήρα, στα οποία αποτυπώνεται η 
συναρμογή των ενεργών μερών του κινητήρα με το κέλυφός του, ενώ αναφέρεται η τιμή των βασικών 
γεωμετρικών του μεγεθών. 

Region Volume (dm3) Material Density (Kg/dm3) 
Stator housing 0.0739 Stator iron 7.65 

Stator iron 0.1842 Magnet 8.5 
Rotor iron 0.0880 Copper 8.94 

Shaft 0.3170   

Magnets 
1 magnet 3.256e-3   

20 magnets 0.0651   

1 Slot 0.0105   
TOTAL 0.9425   

                                                      (α)                                                                                      (β) 
Region Mass (Kg) 

Stator iron 1.41 
Magnets 1 magnet 0.028 

20 magnets 0.55 

Copper (end windings included) 1.04 
TOTAL (without shaft) 4.27 

    (γ) 
Property Value 

Conductor radius 0.57 mm 
Conductor cross-section 1 mm2 
Number of conductors 22 

Fill factor 0.5714 
RMS Current density 16.5 A/mm2 

Winding Resistance (per 
phase) 

@ 20oC 0.6 ohms 
@ 200oC 1.03 ohms 

Total Copper losses @ 20oC 475 W 
@ 200oC 820 W 

    (δ) 
Property Value 

Phase resistance 0.6Ω (@ 20οC) 
Phase inductance 2mH 

Back EMF 63.9V 
Nominal supply voltage 75.6 V 
Nominal supply current 16.5 A 

Nominal rotor speed 750 RPM 
Maximum Torque 30 Nm 
DC supply voltage 200V 
DC supply current 20A max 

Normal power 1KW 
Maximum power 4KW 

    (ε) 
Πίνακας 3.9. Φυσικά χαρακτηριστικά δοκιμίου. (α) Όγκοι. (β) Πυκνότητες υλικών. (γ) Μάζες. (δ) 

Φυσικά χαρακτηριστικά τυλίγματος. (ε) Σύνοψη των μετρημένων ηλεκτρικών χαρακτηριστικών του 
δοκιμίου. 
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Σχήμα 3.31. Σχέδια δοκιμίου με χρήση προγράμματος CAD. (α) Προσαρμογή δρομέα και στάτη στο 
κέλυφος. (β) Βασικές διαστάσεις δρομέα και μερών του κελύφους. (Οι διαστάσεις στάτη έχουν δοθεί στους 
Πίνακες 3.6, 3.7.)  

(α) 

    (β)

Οι διαστάσεις είναι σε mm 
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3.4.2. Επιβεβαίωση προσομοιωμένων επιδόσεων μέσω πειραματικών δοκιμών 

Για την επιβεβαίωση των προσομοιωμένων επιδόσεων της βελτιστοποιημένης FSCW2 τοπολογίας 
αναπτύσσεται πιο λεπτομερές ηλεκτρομαγνητικό και θερμικό μοντέλο πεπερασμένων στοιχείων τριών 
διαστάσεων. Επιπλέον, αναπτύσσεται τρισδιάστατο μοντέλο AutoCAD του κινητήρα (Σχήματα 3.32(α) 
και 3.32(β)). Στο Σχήμα 3.32(γ) φαίνεται η τρισδιάστατη πλεγματοποίηση με χρήση τετραέδρων (88831 
κόμβοι). Η υπολογισμένη θερμοκρασιακή κατανομή μόνιμης κατάστασης, που αντιστοιχεί σε συνθήκες 
πλήρους φορτίου του πρωτοτύπου φαίνεται στο Σχήμα 3.32(δ). 

Το τελευταίο σχήμα αναδεικνύει την επίπτωση, που ο σχεδιασμός του στάτη μπορεί να έχει στη 
θερμική επίδοση του κινητήρα. Όπως φαίνεται στην τρισδιάστατη κατανομή της θερμοκρασίας, το 
τύλιγμα των σύγχρονων κινητήρων επιφανειακών μονίμων μαγνητών κλασματικού βήματος, αποτελεί τη 
σημαντικότερη πηγή θερμότητας. Συνεπώς, η πολύ-κριτηριακή βελτιστοποίηση του σχεδιασμού του είναι 
κρίσιμης σημασίας για τη συνολική απόδοση του συστήματος.  

             
                                              (α)                                                                                 (β) 

           
           (γ)                                                                                 (δ) 

 

Σχήμα 3.32. Τρισδιάστατο μοντέλο(α), (β) AutoCAD και (γ), (δ) πεπερασμένων στοιχείων του 
πειραματικού δοκιμίου. (α) Μαγνητικός πυρήνας στάτη. (β) Δρομέας και τοποθέτηση επιφανειακών μονίμων 
μαγνητών.               (γ) Πλεγματοποίηση με χρήση τετραέδρων. (δ) Επίλυση θερμικού προβλήματος. Διάχυση 
θερμότητας στο πλήρες φορτίο του κινητήρα. 

Επίσης, η βελτιστοποιημένη τοπολογία FSCW2 έχει εισαχθεί σε πρωτότυπο δοκίμιο (Σχήμα 3.33) 
και οι επιδόσεις της έχουν επιβεβαιωθεί πειραματικά. Η μετρημένη τερματική τάση, όπως και η 
μετρημένη ροπή της μηχανής, τόσο σε λειτουργία κινητήρα, όσο και σε λειτουργία γεννήτριας 
αποτυπώνονται στο Σχήμα 3.34 για φασικά ρεύματα φορτίου μέχρι και τα ονομαστικά. Αντίστοιχη 
αποτύπωση των φασικών τάσεων συναρτήσει της ροπής στον άξονα της μηχανής δίδεται στο Σχήμα 3.35 
για λειτουργία γεννήτριας. 

Στο Σχήμα 3.36 συνοψίζονται μετρήσεις θερμοκρασίας κατά τη διάρκεια μεταβλητής φόρτισης. Η 
θερμική συμπεριφορά του κινητήρα προέκυψε αποδεκτή για την υπό μελέτη εφαρμογή [3.114], [3.115]76.  

                                                      
76 3.114. Tsampouris E., Kakosimos P. and Kladas Α., “High Temperature Permanent Magnet Machine Actuators for Aerospace Applications”, 
7th Japanese-Mediterranean Workshop on applied electromagnetic engineering for magnetic, superconducting and nano materials, JapMed 
2011, July 6-8 2011, Budapest, Hungary. 
3.115. Tsampouris E., Kakosimos P. and Kladas Α., “Estimation and Characterization of PM Motor Harmonic Losses for the Control of "more-
green" Aerospace Actuators”, 1st MARINELIVE International Workshop on Propulsion Systems, January 11-12, 2012, Athens, Greece. 
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Η σύγκριση των αποτελεσμάτων προσομοίωσης με τα αντίστοιχα πειραματικά, όσον αφορά τη 
ροπή και τις αρμονικές της ΗΕΔ κινητήρα συνοψίζεται στον Πίνακα 3.10 για διάφορες συνθήκες 
φόρτισης. Η σημαντική διαφορά μεταξύ των προσομοιωμένων και μετρημένων αρμονικών 5ης τάξης της 
ΗΕΔ, μπορεί να αποδοθεί στις κατασκευαστικές ανοχές των μονίμων μαγνητών, που  χρησιμοποιήθηκαν 
για την υλοποίηση του πρωτοτύπου, καθώς οι διαφορές στις διαστάσεις τους οδήγησαν σε περιορισμένη 
εκκεντρότητα δρομέα [3.116]77.  

                                 

 
                       (α)                                                              (β)                                                        (γ) 

Σχήμα 3.33. Πειραματικό πρωτότυπο. (α) Στάτης. (β) Δρομέας. (γ) Κέλυφος, τοποθέτηση στην τράπεζα 
δοκιμών.  
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Σχήμα 3.34. Μετρημένη τερματική τάση και ροπή δοκιμίου για λειτουργίες γεννήτριας και κινητήρα. 
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77 3.116. C. Patsios, A. Chaniotis, E. Tsampouris, and A. Kladas, “Particular electromagnetic field computation for permanent magnet generator 
wind turbine analysis,” IEEE Trans. on Magn., vol. 46, no. 8, pp. 2751–2754, 2010. 

Σχήμα 3.35.  Μετρημένη τερματική τάση 
δοκιμίου συναρτήσει της ροπής στον άξονα.  

(λειτουργία γεννήτριας) 
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Σχήμα 3.36. Θερμική επίδοση πειραματικού δοκιμίου. Μεταβλητή καμπύλη φόρτισης. 

 Experiment Simulation 
Torque for RMS input 

current 
4 A 7.5 Nm 8 Nm 
8 A 15 Nm 16 Nm 

EMF amplitude of third 
& fifth harmonic 

3rd 3.35 % 3.13 % 
5th 0.86 % 1.64 % 

EMF THD  3.46 % 3.53 % 
Πίνακας 3.10. Προφίλ ηλεκτρομαγνητικής ροπής και αρμονικών χαμηλής τάξης της ΗΕΔ. Σύγκριση 

πειραματικών δεδομένων με δεδομένα προσομοίωσης. 

Ωστόσο, τα γενικότερα χαρακτηριστικά της επίδοσης του κινητήρα επιβεβαιώνονται στις 
προσομοιώσεις και στις πειραματικές δοκιμές, με τα αντίστοιχα δεδομένα να βρίσκονται σε συμφωνία. Η 
σύμπτωση των αποτελεσμάτων προσομοίωσης-πειράματος σε συνδυασμό με τη σταθερή και ταχεία 
σύγκλιση του αλγορίθμου, και στις τρεις περιπτώσεις βελτιστοποίησης, αναδεικνύουν την καταλληλότητα 
της προτεινόμενης μεθοδολογίας για τη συγκεκριμένη κατηγορία εφαρμογών. 

Τα δεδομένα των Σχημάτων 3.34 έως 3.36 και του Πίνακα 3.10. προέκυψαν από την ανάλυση 
ηλεκτρικών και θερμικών μετρήσεων επί του πειραματικού δοκιμίου. Αντίστοιχα πρωτογενή δεδομένα, 
που αφορούν τις μετρήσεις τάσεως εξόδου του δοκιμίου, για λειτουργία γεννήτριας σε χαρακτηριστικά 
επίπεδα φόρτισης αποτυπώνονται στα Σχήματα 3.37(α) έως και 3.37(δ).  

(α)                                    (β) 

(γ) 
 

                                  (δ) 
Σχήμα 3.37. Πρωτογενή πειραματικά δεδομένα. Τερματική τάση δοκιμίου για λειτουργία γεννήτριας: 

(α) κενό φορτίο - 750 RPM. (β) πλήρες φορτίο - 750 RPM. (γ) 4 ARMS - 1200RPM. (δ) 14 ARMS - 1200 RPM. 
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Οι μετρήσεις ηλεκτρικής και θερμικής επίδοσης επαναλαμβάνονται συνολικά για τέσσερα δοκίμια 
(τρία επιπλέον κατασκευασμένα δοκίμια), τα οποία επέτρεψαν την αξιολόγηση των πραγματικών 
κατασκευαστικών ανοχών, μέσω σύγκρισης των επί μέρους ομάδων μετρήσεων. Τα αποτελέσματα 
προέκυψαν επαναλήψιμα, με τα τέσσερα δοκίμια να εμφανίζουν όμοια χαρακτηριστικά λειτουργίας. 
Ιδιαίτερης αξίας είναι η σύγκριση των μετρήσεων τάσεως ακροδεκτών των τεσσάρων δοκιμίων για 
λειτουργία γεννήτριας σε ονομαστική ταχύτητα, καθώς αποτυπώνουν τη συνδυασμένη επίδοση των 
τυλιγμάτων (ηλεκτρική φόρτιση) και του μαγνητικού κυκλώματος στάτη-δρομέα (μαγνητική φόρτιση) 
(Σχήμα 3.38). Οι όποιες αποκλίσεις αποδίδονται κυρίως στις διαδικασίες μηχανουργικής κατεργασίας του 
πυρήνα στάτη (κατόπιν της συναρμογής των μαγνητικών ελασμάτων), οι οποίες εισήγαγαν αβεβαιότητα 
στον προσδιορισμό της τιμής διακένου του κινητήρα. 

 
Σχήμα 3.38. Αξιολόγηση κατασκευαστικών ανοχών, μέσω αξιολόγησης της επαναληψιμότητας των 

μετρήσεων: Σύγκριση των προφίλ τάσης ακροδεκτών των τεσσάρων όμοιων δοκιμίων.  

3.5. ΣΥΜΠΕΡΑΣΜΑΤΑ ΚΑΙ ΣΥΝΟΨΗ 

Μία μεθοδολογία ειδικού σκοπού για τη συγκριτική βελτιστοποίηση σύγχρονων κινητήρων 
επιφανειακών μονίμων μαγνητών με τοπολογίες συγκεντρωμένου τυλίγματος κλασματικού και πλήρους 
βήματος αναπτύχθηκε στα πλαίσια της διδακτορικής διατριβής.  

Η μεθοδολογία αυτή εφαρμόστηκε για τη βελτιστοποίηση των τοπολογιών κινητήρων με τη 
μέγιστη πιθανότητα ενσωμάτωσης σε εφαρμογές ηλεκτροκίνησης υψηλών προδιαγραφών, όπως αυτών 
της αεροπορικής τεχνολογίας και της τεχνολογίας ηλεκτρικών οχημάτων. Τα αποτελέσματα 
προσομοίωσης επιβεβαιώθηκαν μέσω πειραματικών μετρήσεων, επί δοκιμίων.  

Η εφαρμογή του αλγορίθμου ανέδειξε τη βελτιωμένη ικανότητα συνεκτίμησης του τεχνικού και 
λειτουργικού κόστους της κάθε υλοποίησης κινητήρα. Συγκεκριμένα τρεις τοπολογίες κινητήρων, μία 
τυλίγματος πλήρους βήματος και δύο κλασματικού βήματος, απλής και διπλής στρώσης, 
βελτιστοποιήθηκαν βάσει της προτεινόμενης μεθοδολογίας. Η ολικά βέλτιστη τοπολογία FSCW2 τέλος 
ενσωματώθηκε σε πειραματικό δοκίμιο. Η εν λόγω μεθοδολογία σχεδίασης γεωμετρίας επέτρεψε 
κατάλληλα χαρακτηριστικά επίδοσης-απόδοσης κινητήρα για αυτή την κατηγορία εφαρμογών, όπως 
αναδείχθηκε τόσο μέσω προσομοιώσεων όσο και μέσω της πειραματικής τους επιβεβαίωσης. 

 
Η μεθοδολογία έχει επίσης χρησιμοποιηθεί πρόσφατα στα πλαίσια του προγράμματος EMAS 

(“Electric Motor and Actuator”) (“Clean Sky” Programme, Topic Nbr: JTI-CS-2009-1-SGO-02-010 under 
grant agreement 255811EMAS), για την ανάπτυξη κινητήρα ελέγχου πτερυγίων αεροσκάφους, [3.117]-
[3.119]78. 

 
 
 
 

                                                      
78 3.117. P. Kakosimos, E. Tsampouris, A. Kladas and C. Gerada, “Aerospace Actuator Design: a Comparative analysis of Permanent Magnet and 
Induction Motor configurations,” ICEM 2012, Marseille, France, September 2012. 
3.118. P. Kakosimos, E. Tsampouris, and A. Kladas, “Design Considerations in Actuators for Aerospace Applications,” CEFC 2012, Oita, Japan, 
2012. 
3.119. Panagiotis Kakosimos, Evangelos Tsampouris, Charalampos Patsios and Antonios Kladas, “A Comparative Study of PM and Induction 
Motor Actuators for On Board Applications,” 1st International MARINELIVE Conference on “All Electric Ship”, Athens, Greece, June ,2012. 
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 (i) 

 (ii) 

(i)

(ii)

 
                                        (α)                                                    (β)                                                    (γ)     

Σχήμα 3.39. Εφαρμογή του προτεινόμενου αλγορίθμου βελτιστοποίησης για την ανάπτυξη προϊόντος. 
Κινητήρας ελέγχου πτερυγίων για την εφαρμογή του «πιο πράσινου αεροσκάφους» (“more green” aircraft).  
28 πόλοι – 24 αύλακες με ΣΤΚΒ απλής στρώσης 

(α) Σχέδιο AutoCAD με τις βασικές τιμές των γεωμετρικών του παραμέτρων. (β) Μοντέλα (i) 
Solidworks και (ii) Maxwell. (γ) Επίλυση ηλεκτρομαγνητικού πεδίου. Κατανομή πυκνότητας μαγνητικής ροής 
σε συνθήκες (i) κενού και (ii) πλήρους φορτίου. 

3.6.  ΣΥΓΚΕΝΤΡΩΤΙΚΟΣ ΠΙΝΑΚΑΣ ΒΙΒΛΙΟΓΡΑΦΙΚΩΝ 
ΑΝΑΦΟΡΩΝ 

[3.1] A.M. El-Refaie, “Fractional-Slot Concentrated-Windings Synchronous Permanent Magnet Machines: 
Opportunities and Challenges,” IEEE Trans. on Industrial Electronics, vol.57, no.1, pp. 107-121, 2010. 

[3.2] J. Cros and P. Viarouge, “Synthesis of high performance PMmotors with concentrated windings,” IEEE 
Trans. Energy Convers., vol. 17, no. 2, pp. 248–253, Jun. 2002. 

[3.3] F. Magnussen and C. Sadarangani, “Winding factors and Joule losses of permanent magnet machines with 
concentrated windings,” in Proc. IEEE-IEMDC, Madison, WI, Jun. 2003, vol. 1, pp. 333–339. 

[3.4] N. Bianchi, S. Bolognani, and G. Grezzani, “Design considerations for fractional-slot winding 
configurations of synchronous machines,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 42, no. 4, pp. 997–1006, Jul./Aug. 
2006. 

[3.5] N. Bianchi and M. Dai Pre, “Use of the star of slots in designing fractional-slot single-layer synchronous 
motors,” Proc. Inst. Elect. Eng. Electr. - Power Appl., vol. 153, no. 3, pp. 997–1006, May 2006. 

[3.6] A. M. EL-Refaie, M. R. Shah, R. Qu, and J. M. Kern, “Effect of number of phases on losses in conducting 
sleeves of high speed surface PM machine rotors,” in Conf. Rec. 42nd IEEE IAS Annu. Meeting, New 
Orleans, LA, Sep. 2007, pp. 1522–1529. 

[3.7] T. Katsuma and M. Kitoh, “Brushless motor having permanent magnet rotor and salient pole stator,” U.S. 
Patent 4 719 378, Jan. 12, 1988. 

[3.8] K. F. Konecny, “Compact three-phase permanent magnet rotary machine having low vibration and high 
performance,” U.S. Patent 4 774 428, Sep. 27, 1988. 

[3.9] S. Nishio, “Polyphase direct current motor,” U.S. Patent 5 006 745, Apr. 9, 1991. 
[3.10] B. Huang and A. Hartman, “High speed ten pole/twelve slot DC brushless motor with minimized net radial 

force and low cogging torque,” U.S. Patent 5 675 196, Oct. 7, 1997. 
[3.11] R. Dhawan and Z. Soghomonian, “Seven phase brush-less synchronous motor with reduced inverter size,” 

in Proc. APEC, Feb. 2004, vol. 2, pp. 1099–1105. 
[3.12] A. V. Pyntikov and B. A. Maslov, “Multiple magnetic path electric motor,” U.S. Patent 6 384 496, May 7, 

2002. 
[3.13] B. Maslov and A. Pyntikov, “Rotary electric motor having magnetically isolated stator and rotor groups,” 

U.S. Patent 6 492 756, Dec. 10, 2002. 
[3.14] B. A. Maslov and Z. Soghomonian, “Rotary electric motor having axially aligned stator poles and/or rotor 

poles,” U.S. Patent 6 617 746, Sep. 9, 2003. 
[3.15] B. A. Maslov and Z. Soghomonian, “Rotary electric motor having at least three axially aligned stator poles 

and/or rotor poles,” U.S. Patent 6 710 502, Mar. 23, 2004. 



Σελίδα 92                                                                                                                                                                                              ΚΕΦΑΛΑΙΟ 3 

Διδακτορική διατριβή                                                                                                                                                                   Σχολή ΗΜΜΥ - ΕΜΠ 
Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος - Δεκέμβριος 2012                                                              Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος 

[3.16] F. Libert and J. Soulard, “Investigation on pole-slot combinations for permanent-magnet machines with 
concentrated windings,” in Proc. ICEM, 2004, pp. 530–535. 

[3.17] K. Reichert, “PM-motors with concentrated, non-overlapping windings, some characteristics,” in Proc. 
ICEM, 2004, p. 541. 

[3.18] Z. P. Xia, J. Wang, and D. Howe, “Three-phase interior magnet modular brushless machines for automotive 
applications,” in Proc. ICEM, 2004. 

[3.19] A. Di Gerlando, R. Perini, and M. Ubaldini, “High pole number, PM synchronous motor with concentrated 
coil armature windings,” in Proc. ICEM, 2004. 

[3.20] C. Noel, N. Takorabet, and F. Meibody-Tabar, “Short-circuit current reduction technique for surface 
mounted PM machines,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Oct. 2004, vol. 3, pp. 1427–1433. 

[3.21] F. Tajima, “Permanent magnet rotating electric machine and electrically driven vehicle employing same,” 
U.S. Patent 6 396 183, May 28, 2002. 

[3.22] A.A. Arkadan, M.N. ElBsat and M.A. Mneimneh, “Particle Swarm Design Optimization of ALA Rotor 
SynRM for Traction Applications,” IEEE Transactions on Magnetics, Vol. 45, No. 3, pp. 956 - 959, March 
2009. 

[3.23] B. N. Cassimere and S.D. Sudhoff, “Population-Based Design of Surface-Mounted Permanent-Magnet 
Synchronous Machines,” IEEE Transactions on Energy Conversion, Vol. 24, No. 2, pp. 338 - 346, June 
2009. 

[3.24] N. Bianchi, M. Dai Pre, L. Alberti, and E. Fornasiero, “Theory and design of fractional-slot PM machines,” 
in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, New Orleans, LA, Sep. 23, 2007. 

[3.25] A. M. EL-Refaie, T. M. Jahns, and D. W. Novotny, “Analysis of surface permanent magnet machines 
equipped with concentrated windings,” IEEE Trans. Energy Convers., vol. 21, no. 1, pp. 34–43, Mar. 2006. 

[3.26] A. G. Jack, B. C.Mecrow, P. G. Dickinson, D. Stephenson, J. S. Burdess, N. Fawcett, and J. T. Evans, 
“Permanent magnet machines with powdered iron cores and pressed windings,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 
36, no. 4, pp. 1077–1084, Jul./Aug. 2000. 

[3.27] [Online]. Available: www.zfsachs.com/dynastart-pc. 
[3.28] H. Akita, Y. Nakahara, N. Miyake, and T. Oikawa, “New core structure and manufacturing method for high 

efficiency of permanent magnet motors,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Salt Lake City, UT, Oct. 
2003, vol. 2, pp. 367–372. 

[3.29] J. Cros, P. Viarouge, and C. Gelinas, “Design of PM brushless motors using iron-resin composites for 
automotive applications,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Oct. 1998, vol. 1, pp. 5–11. 

[3.30] J. Cros, P. Viarouge, and A. Halila, “Brush DC motors with concentrated windings and soft magnetic 
composites,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Oct. 2001, vol. 4, pp. 2549–2556. 

[3.31] J. Cros, P. Viarouge, Y. Chalifour, and J. Figueroa, “A new structure of universal motor using soft magnetic 
composites,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 40, no. 2, pp. 550–557, Mar./Apr. 2004. 

[3.32] J. Cros and P. Viarouge, “New structures of polyphase claw-pole machines,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 
40, no. 1, pp. 113–120, Jan./Feb. 2004. 

[3.33] J. Cros, P. Viarouge, R. Carlson, and L. V. Dokonal, “Comparison of brushless DC motors with 
concentrated winding and segmented stator,” in Proc. ICEM, 2004, p. 761. 

[3.34] W. Soong and T. J. E.Miller, “Field weakening performance of brushless synchronous AC motor drives,” 
Proc. Inst. Elect. Eng.—Electr. Power Appl., vol. 141, no. 6, pp. 331–340, Nov. 1994. 

[3.35] R. F. Schiferl and T. A. Lipo, “Power capability of salient pole permanent magnet synchronous motor in 
variable speed drive applications,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 26, no. 1, pp. 115–123, Jan./Feb. 1990. 

[3.36] A. M. EL-Refaie, Z. Q. Zhu, T. M. Jahns, and D. Howe, “Winding inductances of fractional slot surface-
mounted permanent magnet brushless machines,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Edmonton, AB, 
Canada, Oct. 2–5, 2008, pp. 1–8. 

[3.37] A. M. EL-Refaie and T. M. Jahns, “Optimal flux weakening in surface PM machines using concentrated 
windings,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 41, no. 3, pp. 790–800, May/Jun. 2005. 

[3.38] A. M. EL-Refaie, T. M. Jahns, P. J. McCleer, and J. W. McKeever, “Experimental verification of optimal 
flux weakening in surface PM machines using concentrated windings,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 42, no. 
2, pp. 443–453, Mar./Apr. 2006. 

[3.39] J. Cros, J. R. Figueroa, and P. Viarouge, “BLDC motors with surface mounted PM rotor for wide constant 
power operation,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Oct. 2003, vol. 3, pp. 1933–1940. 

[3.40] F. Magnussen, P. Thelin, and C. Sadarangani, “Performance evaluation of permanent magnet synchronous 
machines with concentrated and distributed windings including the effect of field weakening,” in Proc. 2nd 
IEE Int. Conf. PEMD, Mar./Apr. 2004, vol. 2, pp. 679–685. 

[3.41] Z. Q. Zhu, Z. P. Xia, Y. F. Shi, D. Howe, A. Pride, and X. J. Chen, “Performance of Halbach magnetized 
brushless AC motors,” IEEE Trans. Magn., vol. 39, no. 5, pp. 2992–2994, Sep. 2003. 

[3.42] A. M. EL-Refaie and T. M. Jahns, “Scalability of surface PM machines with concentrated windings 
designed to achieve wide speed ranges of constant-power operation,” IEEE Trans. Energy Convers., vol. 21, 
no. 2, pp. 362–369, Jun. 2006. 



Συνεισφορά στις τεχνικές σχεδίασης σύγχρονων κινητήρων μονίμων μαγνητών για εφαρμογές ηλεκτροκίνησης                                        Σελίδα 93 

Σχολή ΗΜΜΥ - ΕΜΠ                                                                                                                                                                   Διδακτορική διατριβή 
Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος                                                              Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος - Δεκέμβριος 2012 

[3.43] A. M. EL-Refaie, T. M. Jahns, and J.W. McKeever, “Effect of back-EMF constraints on fractional-slot 
surface PM machines designed for wide constant-power speed range operation,” Electr. Power Compon. 
Syst., vol. 36, no. 2, pp. 124–137, Feb. 2008. 

[3.44] D. Ishak, Z. Q. Zhu, and D. Howe, “Comparison of PM brushless motors, having either all teeth or alternate 
teeth wound,” IEEE Trans. Energy Convers., vol. 21, no. 1, pp. 95–103, Mar. 2006. 

[3.45] D. Ishak, Z. Q. Zhu, and D. Howe, “Comparative study of permanent magnet brushless motors with all teeth 
and alternative teeth windings,” in Proc. 2nd IEE Int. Conf. PEMD, Mar./Apr. 2004, vol. 2, pp. 834–839. 

[3.46] D. Ishak, Z. Q. Zhu, and D. Howe, “Permanent magnet brushless machines with unequal tooth widths and 
similar slot and pole numbers,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 41, no. 2, pp. 584–590, Mar./Apr. 2005. 

[3.47] A. M. EL-Refaie and T. M. Jahns, “Impact of winding layer number and magnet type on synchronous 
surface PM machines designed for wide constant-power speed range operation,” in Conf. Rec. IEEE IAS 
Annu. Meeting, Tampa, FL, Oct. 8–12, 2006, pp. 1486–1493. 

[3.48] J. D. Ede, K. Atallah, G. W. Jewell, J. B. Wang, and D. Howe, “Effect of axial segmentation of permanent 
magnets on rotor loss of modular brushless machines,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Oct. 2004, 
vol. 3, pp. 1703–1708. 

[3.49] M. R. Shah and A. M. EL-Refaie, “Eddy current loss minimization in conducting sleeves of high speed 
machine rotors by optimal axial segmentation and copper cladding,” in Conf. Rec. 42nd IEEE IAS Annu. 
Meeting, New Orleans, LA, Sep. 2007, pp. 544–551. 

[3.50] K. Atallah, D. Howe, P. H. Mellor, and D. A. Stone, “Rotor loss in permanent-magnet brushless AC 
machines,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 36, no. 6, pp. 1612–1618, Nov./Dec. 2000. 

[3.51] H. Toda, Z. Xia, J. Wang, K. Atallah, and D. Howe, “Rotor eddy-current loss in permanent magnet 
brushless machines,” IEEE Trans. Magn., vol. 40, no. 4, pp. 2104–2106, Jul. 2004. 

[3.52] D. Ishak, Z. Q. Zhu, and D. Howe, “Analytical prediction of rotor eddy current losses in permanent magnet 
brushless machines with all teeth and alternate teeth windings—Part I: Polar co-ordinate model,” in Proc. 
7th ICEMS, 2004. 

[3.53] D. Ishak, Z. Q. Zhu, and D. Howe, “Analytical prediction of rotor eddy current losses in permanent magnet 
brushless machines with all teeth and alternate teeth windings—Part II: Rectangular co-ordinate model,” in 
Proc. 7th ICEMS, 2004. 

[3.54] M. Nakano, H. Kometani, and M. Kawamura, “A study on eddy-current losses in rotors of surface 
permanent magnet synchronous machines,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, Oct. 2004, vol. 3, pp. 
1696–1702. 

[3.55] N. Bianchi, S. Bolognani, and E. Fornasiero, “A general approach to determine the rotor losses in three-
phase fractional-slot PM machines,” in Proc. IEEE IEMDC, 2007, vol. 1, pp. 634–641. 

[3.56] H. Polinder, M. J. Hoeijmakers, and M. Scuotto, “Eddy-current losses in the solid back-iron of permanent-
magnet machines with concentrated fractional pitch windings,” in Proc. 3rd IET Int. Conf. Power Electron., 
Mach., Drives, Mar. 2006, pp. 479–483. 

[3.57] J. D. Ede, K. Atallah, J. Wang, and D. Howe, “Effect of optimal torque control on rotor loss of fault-tolerant 
permanent-magnet brushless machines,” IEEE Trans. Magn., vol. 38, no. 5, pp. 3291–3293, Sep. 2002. 

[3.58] Y. S. Chen, Z. Q. Zhu, and D. Howe, “Vibration of PM brushless machines having a fractional number of 
slots per pole,” IEEE Trans. Magn., vol. 42, no. 10, pp. 3395–3397, Oct. 2006. 

[3.59] J. Wang, Z. P. Xia, D. Howe, and S. A. Long, “Vibration characteristics of modular permanent magnet 
brushless AC machines,” in Conf. Rec 41st IEEE IAS Annu. Meeting, Oct. 8–12, 2006, vol. 3, pp. 1501–
1506. 

[3.60] J. Wang, Z. P. Xia, S. A. Long, and D. Howe, “Radial force density and vibration characteristics of modular 
permanent magnet brushless AC machine,” Proc. Inst. Elect. Eng.—Electr. Power Appl., vol. 153, no. 6, pp. 
793–801, Nov. 2006. 

[3.61] Z. Q. Zhu, D. Ishak, D. Howe, and J. Chen, “Unbalanced magnetic forces in permanent-magnet brushless 
machines with diametrically asymmetric phase windings,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 43, no. 6, pp. 1544–
1553, Nov./Dec. 2007. 

[3.62] N. Bianchi, M. Dai Pre, G. Grezzani, and S. Bolognani, “Design considerations on fractional-slot fault-
tolerant synchronous motors,” in Proc. IEEE IEMDC, San Antonio, TX, 2005, pp. 902–909. 

[3.63] N. Bianchi, S. Bolognani, and M. D. Pre, “Strategies for the fault-tolerant current control of a five-phase 
permanent-magnet motor,” IEEE Trans.Ind. Appl., vol. 43, no. 4, pp. 960–970, Jul./Aug. 2007. 

[3.64] J. Chai, J. Wang, K. Atallah, and D. Howe, “Performance comparison and winding fault detection of duplex 
2-phase and 3-phase fault-tolerant permanent magnet brushless machines,” in Conf. Rec. 42nd IEEE IAS 
Annu. Meeting, Sep. 23–27, 2007, pp. 566–572. 

[3.65] A. J. Mitcham, A. G. Jack, J. A. Haylock, and J. Coles, “Favourable slot and pole combinations for fault-
tolerant PMmachines,” Proc. Inst. Elect. Eng.—Electr. Power Appl., vol. 151, no. 5, pp. 520–525, Sep. 
2004. 

[3.66] J. A. Haylock, B. C. Mecrow, A. G. Jack, J. A. Haylock, and D. J. Atkinson, “Operation of a fault tolerant 
PM drive for an aerospace fuel pump application,” Proc. Inst. Elect. Eng.—Electr. Power Appl., vol. 145, 
no. 5, pp. 441–448, Sep. 1998. 



Σελίδα 94                                                                                                                                                                                              ΚΕΦΑΛΑΙΟ 3 

Διδακτορική διατριβή                                                                                                                                                                   Σχολή ΗΜΜΥ - ΕΜΠ 
Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος - Δεκέμβριος 2012                                                              Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος 

[3.67] G. J. Atkinson, B. C. Mecrow, A. G. Jack, D. J. Atkinson, P. Sangha, and M. Benarous, “The analysis of 
losses in high-power fault-tolerant machines for aerospace applications,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 42, 
no. 5, pp. 1162–1170, Sep./Oct. 2006. 

[3.68] B. C. Mecrow, A. G. Jack, D. J. Atkinson, S. R. Green, G. J. Atkinson, A. King, and B. Green, “Design and 
testing of a four-phase fault-tolerant permanent-magnet machine for an engine fuel pump,” IEEE Trans. 
Energy Convers., vol. 19, no. 4, pp. 671–678, Dec. 2004.  

[3.69] S. Dwari and L. Parsa, “An optimal control technique for multiphase PM machines under open-circuit 
faults,” IEEE Trans. Ind. Electron., vol. 55, no. 5, pp. 1988–1995, May 2008. 

[3.70] F. Fouad,  T. Nehl, and N.A Demerdash,  "Permanent magnet modeling for use in vector potential finite 
element field analysis in electrical machinery", IEEE Trans. on Magnetics, vol.17, no. 6, pp. 3002-3004, 
1981. 

[3.71] P. Campbell, M. Chari and J. D'Angelo, "Three-dimensional finite element solution of permanent magnet 
machines", IEEE Trans. on Magnetics, vol.17, no. 6, pp. 2997 - 2999, 1981. 

[3.72] D. Pavlik, V.K. Garg, J.R. Repp, and J. Weiss, "A finite element technique for calculating the magnet sizes 
and inductances of permanent magnet machines", IEEE Trans. on Energy Conversion, vol. 3, no. 1, pp. 116-
122, 1988. 

[3.73] M.A. Alhamadi, R. Wang and N.A. Demerdash, "Vector potential 3D-finite element modeling of magnetic 
fields in permanent magnet devices", IEEE Trans. on Magnetics, vol. 27, no. 6, pp. 5016-5018, 1991. 

[3.74] Jinxin Fan, Chengning Zhang, Zhifu Wang, Yugang Dong, Nino, C.E., Tariq, A.R., Strangas, E.G., 
“Thermal Analysis of Permanent Magnet Motor for the Electric Vehicle Application Considering Driving 
Duty Cycle”, IEEE Trans. on Magnetics, vol. 46, no. 6, pp. 2493-2496, 2010. 

[3.75] Amara, Y., Barakat, G., "Analytical Modeling of Magnetic Field in Surface Mounted Permanent-Magnet 
Tubular Linear Machines", IEEE Trans. on Magnetics, vol. 16, no. 11, pp. 3870-3884, 2010. 

[3.76] Spyra, M., Leonowicz, M., "Structure and Magnetic Properties of Low Neodymium Magnets Containing 
Minor Addition of Molybdenum", IEEE Trans. on Magnetics, vol. 44, no. 11, pp. 4247-4249, 2008. 

[3.77] Gabay, A.M., Marinescu, M., JinFang Liu, Hadjipanayis, G.C., “Sintered  Sm2Co17 - Based Magnets With 
Small Additions of Indium", IEEE Trans. on Magnetics, vol. 44, no. 11, pp. 4218-4221, 2008. 

[3.78] Chengbao Jiang, Zan Yao, " Structural Stability and Magnetic Properties of the TbCu7  -Type SmCox-0.4  
Ti0.4(x=5.0-8.5)  Alloys", IEEE Trans. on Magnetics, vol. 46, no. 1, pp. 10-14, 2009. 

[3.79] Hitachi materials ltd.: Catalog No. HG-A24(P)FT3, prepared in January 2008. 
[3.80] Chavanne, J., Meunier, G., Sabonnadiere, J.C. , " Nonlinear permanent magnets modelling with the finite 

element method", IEEE Trans. on Magnetics, vol. 25, no. 5, pp. 3581, 2002. 
[3.81] Ruoho, S., Santa-Nokki, T., Kolehmainen, J., Arkkio, A., "Modeling Magnet Length In 2-D Finite-Element 

Analysis of Electric Machines", IEEE Trans. on Magnetics, vol. 45, no. 8, pp. 3114-3120, 2009. 
[3.82] Liu, Z.J., Li, J.T., "Accurate Prediction of Magnetic Field and Magnetic Forces in Permanent Magnet 

Motors Using an Analytical Solution", IEEE Trans. on Energy Conversion, vol. 23, no. 3, pp. 717-726, 
2008. 

[3.83] Isfahani, A.H., Vaez-Zadeh, S., Rahman, M.A., "Using Modular Poles for Shape Optimization of Flux 
Density Distribution in Permanent-Magnet Machines",  IEEE Trans. on Magnetics, vol. 44, no. 8, pp. 2009-
2015, 2008. 

[3.84] Weidong Zhu, Pekarek, S., Fahimi, B., Deken, B.J., "Investigation of Force Generation in a Permanent 
Magnet Synchronous Machine", IEEE Trans. on Energy Conversion, vol. 22, no. 3, pp. 557-565, 2007. 

[3.85] Grauers, A., Kasinathan, P., "Force density limits in low-speed PM machines due to temperature and 
reactance", IEEE Trans. on Energy Conversion, vol. 19, no. 3, pp. 518-525, 2004. 

[3.86] Beniakar M., Tsampouris E. and Kladas A., “3D FEM Adjoint Formulations Combination for PM Material 
Modeling in High Temperatures”, Compumag 2011, 12-15 July 2011, Sydney, Australia. 

[3.87] Advances in Permanent Magnetism; Parker, Rollin J.; John Wiley & Sons, Inc., New York, 1990; ISBN: 
0471822930. 

[3.88] Permanent Magnet Design and Application Handbook, 2nd Edition. Moskowitz, Lester, Krieger Publishing 
Co., Melbourne, Florida, 1995, ISBN: 0894647687. 

[3.89] Permanent Magnet Materials and Their Application. Campbell, Peter, Cambridge University Press, 
Cambridge, 1994, ISBN: 0521249961. 

[3.90] Permanent Magnet Materials and Their Applications. Buschow, K.J.S., Trans Tech Publications, Ltd., 
Switzerland, 1998, ISBN: 087849796X. 

[3.91] [online] Available: http://www.thyssenkrupp-steel-europe.com/en/presse/pressrelease.jsp?cid=2774605. 
[3.92] W. Tillar Shugg, Handbook of Electrical and Electronic Insulating Materials, IEEE Press, New York, 1995. 
[3.93] [online] Available: http://www.becoitalia.it/. 
[3.94] [online] Available: http://www.energietechnik-essen.de/uk/products/high-nitrogen-steels/cronidur-30.html. 
[3.95] J. W. Bennett, B. C. Mecrow, A. G. Jack, and D. J. Atkinson, “A prototype electrical actuator for aircraft 

flaps,” IEEE Trans. on Industry Applications, vol. 46, no. 3, pp. 915–921, 2010. 
[3.96] A. Trentin, P. Zanchetta, P. Wheeler, and J. Clare, “Power flow analysis in electro-mechanical actuators for 

civil aircraft,” IET, Electric Power Applications, vol. 5, no. 1, p. 48, 2011. 



Συνεισφορά στις τεχνικές σχεδίασης σύγχρονων κινητήρων μονίμων μαγνητών για εφαρμογές ηλεκτροκίνησης                                        Σελίδα 95 

Σχολή ΗΜΜΥ - ΕΜΠ                                                                                                                                                                   Διδακτορική διατριβή 
Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος                                                              Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος - Δεκέμβριος 2012 

[3.97] Z. J. Liu and J. T. Li, “Analytical solution of air-gap field in permanent magnet motors taking into account 
the effect of pole transition over slots,” IEEE Trans. on Magn., vol. 43, no. 10, pp. 3872–3883, 2007. 

[3.98] J. T. Chen and Z. Q. Zhu, “Winding configurations and optimal stator and rotor pole combination of flux-
switching PM brushless AC machines,” IEEE Trans. on Energy Conversion, vol. 25, no. 2, pp. 293–302, 
2010. 

[3.99] B. K. Yong, S. C. Hong, S. K. Chang, and S. S. Pan, “A back EMF optimization of double layered large-
scale BLDC motor by using hybrid optimization method,” IEEE Trans. on Magn., vol. 47, no. 5, pp. 998–
1001, 2011. 

[3.100] T. Ohnishi and N. Takahashi, “Optimal design of efficient IPM motor using finite element method,” IEEE 
Trans. on Magn., vol. 36, no. 5, pp. 3537–3539, 2000. 

[3.101] S. J. Mun, Y. H. Cho, and J. H. Lee, “Optimum design of synchronous reluctance motors based on 
torque/volume using finite-element method and sequential unconstrained minimization technique,” IEEE 
Trans. On Magn., vol. 44, no. 11, pp. 4143–4146, 2008. 

[3.102] Florence Libert, “Design, Optimization, Comparison of Permanent Magnet Motors for a Low-Speed Direct-
Driven Mixer”, PHD Thesis, KTH2004. 

[3.103] Florence Meier, “Permanent-Magnet Synchronous Machines with Non-Overlapping Concentrated Windings 
for Low-Speed Direct-Drive Applications”, PHD Thesis, KTH2008. 

[3.104] E.M. Tsampouris, M.E. Beniakar, and A.G. Kladas, "Geometry Optimization of PMSMs Comparing Full 
and Fractional Pitch Winding Configurations for Aerospace Actuation Applications," IEEE Trans. 
Magnetics, vol.48, no.2, pp.943-946, Feb. 2012.  

[3.105] J. S. Choi and J. Yoo, “Structural topology optimization of magnetic actuators using genetic algorithms and 
on/off sensitivity,” IEEE Trans.on Magn., vol. 45, no. 5, pp. 2276–2279, 2009. 

[3.106] Beniakar M., Tsampouris E., Patsios C. and Kladas A., “Evolutionary Optimization of Permanent Magnet 
Machine Design for Traction Applications”, 14th Biennial IEEE Conference on Electromagnetic Field 
Computation, CEFC 2010, Chicago IL, USA, 9-12 May. 

[3.107] A. Sarikhani and O. A. Mohammed, “Multiobjective design optimization of coupled PM synchronous 
motor-drive using physics-based modeling approach,” IEEE Trans. on Magn., vol. 47, no. 5, pp. 1266–
1269, 2011. 

[3.108] M. Horii, N. Takahashi, and J. Takehara, “3-D optimization of design variables in x-, y- and z-directions of 
transformer tank shield model,” IEEE Trans. on Magn., vol. 37, no. 5, pp. 3631–3634, 2001. 

[3.109] S. B. Kwon, S. J. Park, and J. H. Lee, “Optimum design criteria based on the rated Watt of a synchronous 
reluctance motor using a coupled FEM and SUMT,” IEEE Trans. on Magn., vol. 41, no. 10, pp. 3970–3972, 
2005. 

[3.110] [online] Available http://www.lua.org/manual/4.0/. 
[3.111] Y. Perriard, P. Ragot, M. Markovic, "Brushless DC Motor Optimization Process - Choice between Standard 

or Straight Tooth Shape," Industry Applications Conference, 2006.. IEEE Conference Record of the 2006 
41st IAS Annual Meeting, vol.4, no., pp.1898-1904, 8-12 Oct. 2006. 

[3.112] Design of Rotating Electrical Machines - Tapani Jokinen, Wiley, 2008, ISBN: 978-0-470-69516-6. 
[3.113] Q. Wen, D. Zarko, T.A. Lipo, “Permanent Magnet Machine Design Practice and Optimization,” Industry 

Applications Conference, 2006. IEEE Conference Record of the 2006 41st IAS Annual Meeting, vol.4, no., 
pp.1905-1911, 8-12 Oct. 2006. 

[3.114] Tsampouris E., Kakosimos P. and Kladas Α., “High Temperature Permanent Magnet Machine Actuators for 
Aerospace Applications”, 7th Japanese-Mediterranean Workshop on applied electromagnetic engineering 
for magnetic, superconducting and nano materials, JapMed 2011, July 6-8 2011, Budapest, Hungary. 

[3.115] Tsampouris E., Kakosimos P. and Kladas Α., “Estimation and Characterization of PM Motor Harmonic 
Losses for the Control of "more-green" Aerospace Actuators”, 1st MARINELIVE International Workshop on 
Propulsion Systems, January 11-12, 2012, Athens, Greece. 

[3.116] C. Patsios, A. Chaniotis, E. Tsampouris, and A. Kladas, “Particular electromagnetic field computation for 
permanent magnet generator wind turbine analysis,” IEEE Trans. on Magn., vol. 46, no. 8, pp. 2751–2754, 
2010. 

[3.117] P. Kakosimos, E. Tsampouris, A. Kladas and C. Gerada, “Aerospace Actuator Design: a Comparative 
analysis of Permanent Magnet and Induction Motor configurations,” ICEM 2012, Marseille, France, 
September 2012. 

[3.118] P. Kakosimos, E. Tsampouris, and A. Kladas, “Design Considerations in Actuators for Aerospace 
Applications,” CEFC 2012, Oita, Japan, 2012. 

[3.119] Panagiotis Kakosimos, Evangelos Tsampouris, Charalampos Patsios and Antonios Kladas, “A Comparative 
Study of PM and Induction Motor Actuators for On Board Applications,” 1st International MARINELIVE 
Conference on “All Electric Ship”, Athens, Greece, June ,2012. 



Σελίδα 96                                                                                                                                                                 Διδακτορική διατριβή 

Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος                                                                                                                                                            Σχολή ΗΜΜΥ - ΕΜΠ 
Διπλωματούχος ΗΜΜΥ - ΕΜΠ                                                                                    Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος 

4. ΣΥΝΕΙΣΦΟΡΑ ΣΤΙΣ ΤΕΧΝΙΚΕΣ ΕΛΕΓΧΟΥ ΑΠΩΛΕΙΩΝ 

ΑΣΥΓΧΡΟΝΩΝ ΚΙΝΗΤΗΡΩΝ ΓΙΑ ΕΦΑΡΜΟΓΕΣ 

ΗΛΕΚΤΡΟΚΙΝΗΣΗΣ 

4.1. ΕΙΣΑΓΩΓΗ 

Οι περιβαλλοντικές επιπτώσεις, η αυξανόμενη ζήτηση ενέργειας και οι περιορισμένοι ενεργειακοί 
πόροι έχουν σταθερά τροφοδοτήσει την επιστημονική έρευνα τεχνικών ελαχιστοποίησης απωλειών (“Loss 
Minimization Techniques (LMTs)”) τα τελευταία τουλάχιστον είκοσι χρόνια. Σήμερα πάνω από 50% της 
παγκοσμίως παραγόμενης ηλεκτρικής ενέργειας καταναλώνεται από κινητήρες, κυρίως ασύγχρονους 
[4.1]1, [4.2]2, που συνιστούν το 60% του βιομηχανικού φορτίου [4.3]3, συνεπώς η βελτίωση της απόδοσής 
τους συνδέεται με πολλαπλά οφέλη. 

Τα τελευταία χρόνια το ενδιαφέρον των ερευνητών έχει μετατοπιστεί στις εφαρμογές 
ηλεκτροκίνησης, όπου οι αυστηροί περιορισμοί στην ικανότητα απόθήκευσης ενέργειας, η συνεχής και 
έντονα μεταβατική λειτουργία του συστήματος κίνησης και η ενσωμάτωση νέων τεχνολογιών κινητήρων 
μονίμων μαγνητών ή ασύγχρονων υψηλής επίδοσης θέτουν νέες προδιαγραφές. Αντίστοιχο είναι και το 
ενδιαφέρον σε συστήματα κίνησης μεγαλύτερης ισχύος, όπως αυτά των πλοίων, όπου οι ηλεκτρικοί 
κινητήρες πρόωσης (“propulsion motors”) συνιστούν το 70%-90% του συνολικού ηλεκτρικού φορτίου 
του πλοίου [4.4]4, [4.5]5. Είναι εμφανές ότι κάθε βελτίωση επίδοσης, ακόμα και μικρής κλίμακας (της 
τάξης του 1%) μπορεί να οδηγήσει σε σημαντικότατη εξοικονόμηση ενέργειας σε παγκόσμιο επίπεδο. 

Οι διαθέσιμες τεχνικές ελαχιστοποίησης απωλειών βασίζονται σε τρεις διακριτές προσεγγίσεις και 
επιλέγονται βάσει της εφαρμογής και της αρχιτεκτονικής του συστήματος κίνησης. Κάθε εφαρμογή 
συνδέεται με την αντίστοιχη ταχύτητα σύγκλισης, την ευαισθησία παραμέτρων και το σφάλμα μόνιμης 
κατάστασης του ελέγχου βάσει προδιαγραφών. Ακόμα, η αρχιτεκτονική του συστήματος οδήγησης θέτει 
τις μεταβλητές κατάστασης που διατίθενται για τον έλεγχο. 

Οι κατηγορίες των τεχνικών ελέγχου απωλειών μέσω ελέγχου του ισοζυγίου ηλεκτρικής-
μαγνητικής φόρτισης του κινητήρα παρουσιάζονται στο [4.6]6. Εν γένει η εξής κατηγοριοποίηση είναι 
δεκτή: οι τεχνικές ελέγχου διακρίνονται αρχικά στις τεχνικές πραγματικού χρόνου και σε αυτές που 
βασίζονται σε προ-προγραμματισμό (“online” και “offline” τεχνικές αντίστοιχα). 

Οι τεχνικές μη πραγματικού χρόνου εν γένει επιτυγχάνουν βέλτιστη κατανάλωση ισχύος είτε 
ανασυνθέτοντας την κυκλωματική αναπαράσταση του κινητήρα ή αντλώντας πληροφορία από προ-
απόθηκευμένες δομές δεδομένων, όπως πίνακες αναζήτησης (“look-up tables”), κοινώς, πολλών εισόδων 
μίας εξόδου. Οι τεχνικές αυτές διακρίνονται κατόπιν στις εξής δύο υποκατηγορίες:  

o Στις δομικές μεθόδους (“structural methods”), οι οποίες χρησιμοποιούν κυκλωματικές 
αναπαραστάσεις βασισμένες σε ηλεκτρομαγνητική ανάλυση.  

                                                      
1 4.1. M. N. Uddin and S. W. Nam, “New online loss-minimization-based control of an induction motor drive,” IEEE Trans. Power Electron., vol. 
23, no. 2, pp. 926–933, Mar. 2008. 
2 4.2. S. M. Yang, “Loss-minimization control of vector-controlled induction motor drives,” J. Chin. Inst. Eng., vol. 26, no. 1, pp. 37–45, 2003. 
3 4.3. I. Kioskeridis and N. Margaris, “Loss minimization in induction motor adjustable-speed drives,” IEEE Trans. Ind. Electron., vol. 43, no. 1, 
pp. 226 -231, Feb. 1996. 
4 4.4. D. H. Clayton, S. D. Sudhoff, and G. F. Grater, “Electric ship drive and power system,” in Proc. Int. Power Modulator Symp., 2000, pp. 85–
88. 
5 4.5. P. Prempraneerach, J. Kirtley, C. Chryssostomidis, M. D. Triantafyllou, and G. E. Karniadakis, “Stochastic modeling of integrated power 
system coupled to hydrodynamics in the all-electric ship,” in Proc. Int. Symp. Power Electron. Elect. Drives Autom. Motion, 2008, pp. 563–568. 
6 4.6. A.M. Bazzi and P. T. Krein, “A survey of real-time power-loss minimizers for induction motors,” in Proc. IEEE Elect. Ship Technol. Symp., 
2009, pp. 98–106. 
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o Στις μεθόδους με ρύθμιση από το εργοστάσιο (“factory-set methods”), στις οποίες η 
βέλτιστη δράση ελέγχου προγραμματίζεται βάσει της αναμενόμενης απόκρισης του 
συστήματος, η οποία προκύπτει συνήθως μέσω πειραματικών δοκιμών. 

Ενώ η μηχανή βρίσκεται σε λειτουργία, καμία επιπλέον διορθωτική δράση δε λαμβάνεται από 
αυτούς τους ελεγκτές. 

Οι τεχνικές πραγματικού χρόνου, αντίθετα, χρησιμοποιούν κλειστό βρόχο ελέγχου και συνδυάζουν 
τις αναδράσεις με την πληροφορία του μοντέλου του συστήματος για την ανάληψη διορθωτικών δράσεων 
ελέγχου σε πραγματικό χρόνο με τελικό στόχο την ελαχιστοποίηση απωλειών. Αυτοί οι ελεγκτές 
χρησιμοποιούν συνήθως αναδράσεις μαγνητικής ροής, τάσεως, ρεύματος, ροπής και ταχύτητας για την 
υλοποίησή τους. Οι ελεγκτές πραγματικού χρόνου διακρίνονται στις εξής κατηγορίες: 

o Ελεγκτές βασισμένοι σε μοντέλο απωλειών (“model-based controllers”), των οποίων η 
λειτουργία εξαρτάται από τις παραμέτρους του μοντέλου του κινητήρα και από την 
αρχιτεκτονική των αντίστοιχων μοντέλων απωλειών. 

o Ελεγκτές βασισμένοι σε αλγορίθμους αναζήτησης (“search-based ή physics-based 
controllers”), οι οποίοι μέσω ανάδρασης εκτελούν αναζήτηση του σημείου βέλτιστης 
απόδοσης (“Maximum Efficiency Point (MEP) tracking”). 

o Υβριδικοί ελεγκτές (“hybrid controllers”), που συνδυάζουν τη χρήση μοντέλων απωλειών 
με τον έλεγχο βάσει αναζήτησης σε σχήματα ελέγχου κλειστού βρόχου. 

Στο Σχήμα 4.1 δίνεται το δομικό διάγραμμα τυπικού συστήματος οδήγησης, που ενσωματώνει 
ελεγκτή μαγνητικής ροής βασισμένο σε αναζήτηση πραγματικού χρόνου (“control-based real-time 
LMT”). Οι παραπάνω κατηγορίες απεικονίζονται γραφικά στο Σχήμα 4.2. [4.7]7. 

Βασικός 
αλγόριθμος ελέγχου

Ηλεκτρονικά
Ισχύος

Ελεγκτής 
ελαχιστοποίησης 

Απωλειών 
(Loss Model Controller 

(LMC))

Αισθητήρες /
Εκτιμητές

Κινητήρας

Κωδικοποιητής 
θέσης/ταχύτητας

Εντολές

 

Σχήμα 4.1. Σύστημα οδήγησης ηλεκτροκινητήρα με λειτουργία ελαχιστοποίησης απωλειών. 

Στο [4.8]8 οι μέθοδοι αυτοί διακρίνονται στις «μεθόδους που βασίζονται σε μοντέλο απωλειών 
κινητήρα» και στις «μεθόδους βασισμένες σε ελεγκτές αναζήτησης της ελάχιστης ισχύος απωλειών» 
ανάλογα με την ανωτέρω διάκριση σε model-based και physics-based ελεγκτές, χωρίς ωστόσο να γίνεται 
αναφορά σε υβρίδια που συνδυάζουν πληροφορίες ανάδρασης και παραμέτρων μοντέλου. Στο [4.9]9 οι 
τεχνικές ελέγχου απωλειών κατηγοριοποιούνται παρομοίως σε τεχνικές ελέγχου κατάστασης (“simple 
state control”), όπως π.χ. ο έλεγχος του συντελεστή ισχύος, σε τεχνικές ελέγχου βάσει μοντέλων (“model-
based control”) και σε τεχνικές ελέγχου αναζήτησης (“search control”). 

Σε αυτή την ενότητα οι τεχνικές ελέγχου απωλειών συγκρίνονται στη βάση της ταχύτητας 
σύγκλισης, της εξάρτησης από τις παραμέτρους του κινητήρα και της ακρίβειας.  

4.2. ΚΑΤΗΓΟΡΙΟΠΟΙΗΣΗ ΕΦΑΡΜΟΓΩΝ ΗΛΕΚΤΡOΚΙΝΗΤΗΡΩΝ 

Οι εφαρμογές ηλεκτροκινητήρων μπορεί να είναι είτε μόνιμης κατάστασης ή δυναμικής 
λειτουργίας και κατηγοριοποιούνται βάσει του ρυθμού μεταβολής της ροπής φορτίου, όπως αυτός 
εκφράζεται μέσω της μεταβλητότητας φορτίου (ρ) στην εξίσωση (4.1). 

                                                      
7 4.7. A.M. Bazzi and P.T. Krein, "Review of Methods for Real-Time Loss Minimization in Induction Machines," IEEE Trans. Ind. Appl., vol.46, 
no.6, pp.2319-2328, Nov.-Dec.2010. 
8 4.8. S. Ghozzi, K. Jelassi, and X. Roboam, “Energy optimization of induction motor drives,” in Proc. IEEE Int. Conf. Ind. Technol., 2004, pp. 
602–610. 
9 4.9. F. Abrahamsen, F. Blaabjerg, J. K. Pedersen, P. Z. Grabowski, and P. Thogersen, “On the energy optimized control of standard and high 
efficiency induction motors in CT and HVAC applications,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 34, no. 4, pp. 822–831, Jul./Aug. 1998. 
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Lk
t

 



                                                                                                                                       (4.1) 

όπου:  ΤL : ροπή φορτίου  

 t   : χρόνος  

 k  : σταθερά κλίμακας 

Σε μεγάλες τιμές του ρ η εφαρμογή χαρακτηρίζεται ως δυναμική διεργασία, στη δε περιοχή μικρών 
τιμών η εφαρμογή χαρακτηρίζεται από τη λειτουργία μόνιμης κατάστασης, όπως συμβαίνει στην 
περίπτωση αντλιών και ανεμιστήρων. Για παράδειγμα, μικρές διαφοροποιήσεις στη θερμοκρασία θα 
προκαλέσουν αντίστοιχες ταλαντώσεις γύρω από το σημείο λειτουργίας μόνιμης κατάστασης σε 
συστήματα αντλιών υψηλής τάσης (“High Voltage AC (HVAC) pumps”), που αντιστοιχίζονται σε μικρό ρ. 
Αν και στις περισσότερες των περιπτώσεων τέτοια συστήματα λειτουργούν σε σταθερό σημείο πλησίον 
της ονομαστικής φόρτισης, περιθώρια μείωσης των απωλειών υπάρχουν στην περίπτωση που οι κινητήρες 
υπερδιαστασιολογούνται έτσι ώστε να εκτελούν πολλαπλές λειτουργίες. Σε κάθε περίπτωση εφαρμογής 
περιορισμένης χρονομεταβλητότητας φορτίου, πρακτικά κάθε μη πραγματικού ή πραγματικού χρόνου 
τεχνική ελέγχου απωλειών μπορεί μέσω αργής ή γρήγορης σύγκλισης να αποδώσει ουσιαστικά 
ενεργειακά οφέλη.  

Τεχνικές Ελαχιστοποίησης
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(Loss Minimization  Techniques 
(LMCs))

Μη πραγματικού χρόνου
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Σχήμα 4.2. Κατηγορίες τεχνικών ελέγχου απωλειών ηλεκτροκινητήρων. 

Οι εφαρμογές δυναμικής λειτουργίας, με μεγάλες τιμές ρ, είναι τυπικές στα πεδία των μεταφορών 
και της ηλεκτρικής κίνησης. Μεγάλη ισχύς απορροφάται κατά τη διάρκεια σύντομων χρονικών 
διαστημάτων (“short power bursts”), συνεπώς ελεγκτές απωλειών με γρήγορη δυναμική απόκριση είναι 
απαραίτητοι για την εξασφάλιση επιπρόσθετου ενεργειακού οφέλους. Χαρακτηριστική περίπτωση 
εφαρμογών είναι τα ηλεκτρικά και τα υβριδικά οχήματα (“Electric Vehicles or Hybrid Electric Vehicles 
(EVs or HEVs)”), όπως επίσης και τα συστήματα ηλεκτρικής κίνησης πλοίων [4.10]10, τα τελευταία στη 
ζώνη ισχύος 13000-33000HP [4.11]11. Χαρακτηριστικές είναι επίσης οι εφαρμογές  σε στρατιωτικά 
συστήματα εκτόξευσης πυραύλων, όπως και σε αεροπορικά συστήματα ελέγχου πτερυγίων. Επιπλέον 
λόγοι καθιστούν κρίσιμης σημασίας την εφαρμογή αλγορίθμων ελέγχου των απωλειών στα συστήματα 
κίνησης, καθώς ειδικά στην περίπτωση των ηλεκτροκίνητων οχημάτων, οι περιορισμοί στην ικανότητα 
αποθήκευσης ενέργειας καθιστούν πρακτικής αξίας ακόμα και τις οριακές μειώσεις της κατανάλωσης. 
Επιπλέον ενεργειακά οφέλη μπορούν να αναδειχθούν στην περίπτωση των μεγαβατικών συστημάτων 
κίνησης (π.χ. ηλεκτρική προώθηση πλοίων), όπου παρά την αργή δυναμική λόγω των μεγάλων μαζών 
αδράνειας, μία γρήγορη μέθοδος θα μπορούσε να οδηγήσει σε επιπλέον μείωση απωλειών επιτυγχάνοντας 
βέλτιστη λειτουργία ακόμα και κατά τη διάρκεια της δυναμικής απόκρισης του μηχανικού μέρους. 

                                                      
10 4.10. J. M. Prousalidis, N. D. Hatziargyriou and B. C. Papadias, “On studying ship electric propulsion motor driving schemes,” in Proc. Int. 
Conf. Power Syst. Transients, 2001, pp. 87–92. 
11 4.11. T. J. McCoy, “Trends in ship electric propulsion,” in Proc. IEEE Power Eng. Soc. Transm. Distrib. Conf., 2002, vol. 1, pp. 343–346. 



Συνεισφορά στις τεχνικές ελέγχου απωλειών ασύγχρονων κινητήρων για εφαρμογές ηλεκτροκίνησης                                                       Σελίδα 99 

Σχολή ΗΜΜΥ - ΕΜΠ                                                                                                                                                                   Διδακτορική διατριβή 
Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος                                                              Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος - Δεκέμβριος 2012 

4.3. ΤΕΧΝΙΚΕΣ ΜΗ ΠΡΑΓΜΑΤΙΚΟΥ ΧΡΟΝΟΥ 

Η ανάλυση της ισχύος απωλειών είναι απαραίτητη για την επιβεβαίωση της ακρίβειας ελέγχου. 
Τέτοιες αναλύσεις συνήθως εξαρτώνται από τη δομή του κινητήρα, όπως και από την ποιότητα των 
κυματομορφών ρεύματος-τάσης τροφοδοσίας. Εν γένει οι απώλειες των κινητήρων επηρεάζονται από τα 
διακοπτικά σχήματα (“switching patterns”) των ηλεκτρονικών ισχύος, ενώ η πρόσφατη βιβλιογραφία 
συσχετίζει αυτά τα διακοπτικά σχήματα με το σχεδιασμό του κινητήρα, με στόχο αφενός την αύξηση της 
ακρίβειας ανάλυσης και εκτίμησης της ισχύος απωλειών και αφετέρου την ελαχιστοποίησή τους με χρήση 
offline τεχνικών (π.χ. “structural LMTs”). 

Το προφίλ απωλειών ασύγχρονου κινητήρα αναλύεται στο [4.12]12 με χρήση πεπερασμένων 
στοιχείων για την ανάλυση πολλών δυσδιάστατων τομών υπό τροφοδοσία τετραγωνικού παλμού και 
ημιτονοειδούς διαμόρφωσης πλάτους παλμών (“square wave και Sinusoidal Pulse-Width Modulation 
(SPWM) input”). Τα αποτελέσματα της δημοσίευσης συσχετίζουν το διακοπτικό σχήμα με τις απώλειες 
χαλκού και δινορευμάτων του κινητήρα. Αντίστοιχη προσέγγιση εφαρμόζεται στο [4.13]13 για την 
περίπτωση της διαμόρφωσης με χρήση διανυσμάτων κατάστασης (“Space Vector Pulse Width Modulation 
(SVPWM)”), όπως και για τα σχήματα διαμόρφωσης DPWM (“Discontinuous Pulse Width Modulation 
(DPWM)”). Η γεωμετρία του κινητήρα αξιοποιείται στο [4.14]14 για την ανάλυση των απωλειών στη 
θεμελιώδη και στη διακοπτική συχνότητα υπό SPWM διαμόρφωση. Τα αποτελέσματα των 
προσομοιώσεων συγκρίνονται με τα αντίστοιχα πειραματικά, στα οποία οι απώλειες στη διακοπτική 
συχνότητα του αντιστροφέα διακρίνονται στις συνιστώσες στάτη και δρομέα, χωρίς όμως να 
αναγνωρίζεται η προέλευσή τους (π.χ. απώλειες χαλκού, δινορευμάτων ή μαγνητικής υστέρησης). 
Επιπλέον, οι εργασίες [4.15]15, [4.16]16 χρησιμοποιούν αντίστοιχη αρμονική ανάλυση με τη [4.14]. 

Ωστόσο, η δυνατότητα άμεσων μετρήσεων ισχύος εισόδου-εξόδου επί των συστημάτων οδήγησης, 
χωρίς την πραγματοποίηση εκτεταμένων προσομοιώσεων με χρήση πεπερασμένων στοιχειών, αποτελεί 
την επιλογή των ερευνητών στο [4.17]17, όπου ο κλασικός έλεγχος σταθερού λόγου τάσης/συχνότητας 
(V/f=constant) χρησιμοποιείται για την πραγματοποίηση μετρήσεων επί δοκιμίου ασύγχρονης μηχανής 
υπό τρεις τιμές διακοπτικών συχνοτήτων. Η προσέγγιση αυτή επιτρέπει την ανάπτυξη μοντέλων 
συγκεντρωμένων παραμέτρων και την εκτίμηση της ενεργειακής απόδοσης όχι όμως και την ακριβή 
κατηγοριοποίηση των απωλειών. Αντίστοιχη πειραματική προσέγγιση προτείνεται στο [4.18]18, όπου η 
θεμελιώδης συχνότητα μεταβάλλεται και πάλι υπό SΡWM διαμόρφωση. Οι τάσεις και τα ρεύματα 
τροφοδοσίας, όπως και η ροπή-ταχύτητα του άξονα καταγράφονται για τον υπολογισμό του συντελεστή 
απόδοσης.  

Άλλες προσεγγίσεις για την ανάλυση και την ελαχιστοποίηση της ισχύος απωλειών μέσω χρήσης 
δομικών μη πραγματικού χρόνου τεχνικών (“structural offline LMTs”) δίδονται στα [4.19]19, [4.20]20. Στο 
[4.19] ο Fei χρησιμοποιεί δύο μεθόδους για τον προσδιορισμό μοντέλου ελαχιστοποίησης απωλειών. Η 
πρώτη βασίζεται σε αναζήτηση στο πεδίο καταστάσεων λειτουργίας με χρήση κατάλληλων οριακών 
συνθηκών, ενώ η δεύτερη βασίζεται στη μέθοδο Han-Powell. Παράλληλα, η αναζήτηση του βέλτιστου 
σχεδιασμού κινητήρα για μεταβλητές συνθήκες φόρτισης επιχειρείται στο [4.20] από τον Dordea, μέσω 
μεταβολής βασικών γεωμετρικών παραμέτρων, όπως οι διάμετροι στάτη και δρομέα και ακόλουθων 
προσομοιώσεων. Τέλος, η συγκριτική ανάλυση των μεθόδων οριακών στοιχειών (“boundary element”), 

                                                      
12 4.12. A. M. Knight, P. D.Malliband, C. Y. Leong, and R. A.McMahon, “Power losses in small inverter-fed induction motors,” in Proc. IEEE 
Int. Conf. Elect. Mach. Drives, 2005, pp. 601–607. 
13 4.13. Y. Wu, R. A. McMahon, Y. Zhan, and A. M. Knight, “Impact of  PWM schemes on induction motor losses,” in Conf. Rec. IEEE IAS 
Annu. Meeting, 2006, vol. 2, pp. 813–818. 
14 4.14. E. N. Hildebrand and H. Roehrdanz, “Losses in three-phase induction machines fed by PWM converter,” IEEE Trans. Energy Convers., 
vol. 16, no. 3, pp. 228–233, Sep. 2001. 
15 4.15. T. C. Green, C. A. Hernandez-Aramburo, and A. C. Smith, “Losses in grid and inverter supplied induction machine drives,” Proc. Inst. 
Elect. Eng., Elect. Power Appl., vol. 150, no. 6, pp. 712–724, Nov. 2003. 
16 4.16. C. A. Hernandez-Aramburo, T. C. Green, and C. I. McClay, “Integrated simulation of an inverter driven induction motor,” in Proc. Int. 
Conf. Power Electron. Variable Speed Drives, 2000, pp. 560–565. 
17 4.17. D. A. Casada, J. D. Kueck, H. Staunton, and M. C. Webb, “Efficiency testing of motors powered from pulse-width modulated adjustable 
speed drives,” IEEE Trans. Energy Convers., vol. 15, no. 3, pp. 240–244, Sep. 2000. 
18 4.18. C. Thammarat, S. Tadsuan, B. Suechoey, and S. Bunjongjit, “The result analysis of the power loss 3-phase induction motor with PWM 
inverter supply,” in Proc. Int. Power Eng. Conf., 2005, pp. 836–841. 
194.19. R. Fei, E. F. Fuchs, and H. Huang, “Comparison of two optimization techniques as applied to three-phase inductionmotor design,” IEEE 
Power  Eng. Rev., vol. 9, no. 12, pp. 41–42, Dec. 1989. 
20 4.20.T. Dordea, G. Madescu, I. Torac, and M. Mot, “On the calculus of converter fed induction machines,” in Proc. Int. Conf. Optim. Elect. 
Electron. Equipment, 1998, vol. 1, pp. AD1–AD6. 
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Schwarz-Christoffel και πεπερασμένων στοιχείων (“finite element”) στη βάση της ακρίβειας εκτίμησης 
απωλειών δίνεται στο [4.21]21. 

Στην παράγραφο 4.7.3.2. του παρόντος και σε συνέχεια των βιβλιογραφικών αναφορών [4.12]-
[4.18] περιγράφεται η προτεινόμενη ανάπτυξη μοντέλου συγκεντρωμένων παραμέτρων ηλεκτροκινητήρα 
για την εκτίμηση των απωλειών. Οι τιμές των παραμέτρων του έχουν προκύψει βάσει συνδυασμού 
δεδομένων πεδιακής ανάλυσης με χρήση πεπερασμένων στοιχείων [4.12], [4.13], όπως και δεδομένων 
πειραματικών δοκιμών, υπό μεταβλητή διακοπτική συχνότητα τροφοδοσίας [4.17], [4.18].     

4.4. ΤΕΧΝΙΚΕΣ ΠΡΑΓΜΑΤΙΚΟΥ ΧΡΟΝΟΥ 

4.4.1. Τεχνικές βασισμένες στη χρήση μοντέλων (Model-based techniques) 

Ποικίλες τεχνικές βασισμένες σε χρήση μοντέλων είναι διαθέσιμες στη βιβλιογραφία. 
Διαχωρίζονται βάσει του μοντέλου απωλειών, όπως και της μεθόδου ελέγχου που ενσωματώνουν, 
ωστόσο τις χαρακτηρίζει η κοινή εξάρτηση από τις παραμέτρους κινητήρα, που χρησιμοποιούν τα 
αντίστοιχα μοντέλα απωλειών. Οι αντίστοιχοι ελεγκτές ορίζονται ως εξής: 

 

«Ο ελεγκτής με χρήση μοντέλου απωλειών βασίζεται στις παραμέτρους του κινητήρα και σε μοντέλο 
απωλειών ή ισχύος εισόδου για τον έλεγχο ελαχιστοποίησης απωλειών. Δεν ενσωματώνει μέτρηση ισχύος ή 
εκτίμηση σε κλειστό βρόχο, ωστόσο ενδεχομένως χρησιμοποιεί άλλες αναδράσεις» [4.7] 

 

Η εξάρτηση από τις παραμέτρους της μηχανής οδηγεί σε παρεκκλίσεις από τη βέλτιστη κατάσταση 
λειτουργίας, όταν οι τιμές των παραμέτρων παρεκκλίνουν ή η μοντελοποίηση είναι ανεπαρκής. Ορισμένες 
τεχνικές ελέγχου απωλειών χρησιμοποιούν τις παραμέτρους του κινητήρα, όπως αυτές προκύπτουν από 
δοκιμές σε μη πραγματικό χρόνο, υποθέτοντας αμελητέα μεταβλητότητα [4.1], [4.3], [4.22]-[4.27]22. 
Άλλες χρησιμοποιούν πίνακες αναζήτησης που έχουν προκύψει επίσης σε μη πραγματικό χρόνο [4.28]23 ή 
εκτιμούν τις παραμέτρους του μοντέλου της μηχανής σε πραγματικό χρόνο και τις αξιοποιούν για τον 
έλεγχο των απωλειών [4.29]-[4.31]24. 

Ο Πίνακας 4.1(ε) συνοψίζει τα βασικότερα μοντέλα ισχύος απωλειών (Ploss) ασύγχρονων 
κινητήρων, το καθένα με την αντίστοιχη προς ελαχιστοποίηση μεταβλητή ελέγχου (x) για τις διάφορες 
τεχνικές ελαχιστοποίησης απωλειών, που βασίζονται στη χρήση μοντέλων. Ο πίνακας συνοψίζει 
διαφορετικές τεχνικές εκτίμησης απωλειών. Σε κάθε περίπτωση οι απώλειες ελαχιστοποιούνται μέσω του 
ελέγχου διαφορετικών παραμέτρων του συστήματος οδήγησης.  

Οι παράμετροι των συναρτήσεων ελαχιστοποίησης απωλειών ορίζονται όμοια με την περίπτωση 
του πλήρους δυναμικού μοντέλου του ασύγχρονου κινητήρα. Οι εξισώσεις του βασικού μοντέλου 
αναπαράστασης ασύγχρονου κινητήρα της βιβλιογραφίας δίνονται στον Πίνακα 4.1(δ) [2.58], [2.62], 
[2.63] γραμμένες στο σύγχρονα στρεφόμενο πλαίσιο αναφοράς δύο αξόνων. Αντίστοιχα με αυτές τις 
εξισώσεις, στα 4.1(α) και (β) δίνεται η κυκλωματική αναπαράσταση του κινητήρα στους κάθετους 

                                                      
21 4.21.T. O’Connell, “An investigation of boundary-based field analysis methods for electric machines: The Schwarz-Christoffel and boundary 
element methods,” Ph.D. dissertation, Univ. Illinois, Urbana, IL, 2008. 
22 4.22. G. O. Garcia, J. C. M. Luis, R. M. Stephan, and E. H. Watanabe, “An efficient controller for an adjustable speed induction motor drive,” 
IEEE Trans. Ind. Electron., vol. 41, no. 5, pp. 533–539, Oct. 1994. 
4.23. L. Kawecki and T. Niewlerowicz, “Bi-criterial optimization in induction motors speed control taking into consideration the electromagnetic 
transients,” in Proc. IEEE Int. Symp. Ind. Electron., 1996, vol. 2, pp. 935–939. 
4.24. J. Liu, L. Fei, S. Hu, and T. Q. Zheng, “Optimal efficiency control of linear induction motor for linear metro,” in Proc. IEEE Power Electron 
Spec. Conf., 2008, pp. 673–677. 
4.25. C. Mademlis, I. Kioskeridis, and T. Theodoulidis, “Optimization of single-phase induction motors—Part I: Maximum energy efficiency 
control,” IEEE Trans. Energy Convers., vol. 20, no. 1, pp. 187–195, Mar. 2005. 
4.26. A. Mannan, T. Murata, J. Tamura, and T. Tsuchiya, “Efficiency optimized speed control of field oriented induction motor including core 
loss,” in Proc. Power Convers. Conf., 2002, vol. 3, pp. 1316–1321. 
4.27. S. Seleme, A. doPrado, and A. Marques, “Sensorless speed control of induction motors with minimum loss,” in Proc. Int. Conf. Control 
Appl., 2002, vol. 1, pp. 114–119. 
23 4.28. M. H. Park and S. K. Sul, “Microprocessor-based optimal-efficiency drive of an induction motor,” IEEE Trans. Ind. Electron., vol. IE-31, 
no. 1, pp. 69–73, Feb. 1984. 
24 4.29. G. Mino-Aguilar, J. M. Moreno-Eguilaz, B. Pryymak, and J. Peracaula, “An induction motor drive including a self-tuning loss-model 
based  efficiency controller,” in Proc. IEEE Appl. Power Electron. Conf. Expo., 2008, pp. 1119–1125. 
4.30. T. Stefanski and S. Karys, “Loss minimisation control of induction motor drive for electrical vehicle,” in Proc. IEEE Int. Symp. Ind. 
Electron., 1996, vol. 2, pp. 952–957. 
4.31. S. Sujitjorn and K. L. Areerak, “Numerical approach to loss minimization in an induction motor,” in Proc. Applied Energy Conf., 2004, vol. 
79, pp. 87–96. 
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σύγχρονα στρεφόμενους άξονες, ενώ το ανυσματικό διάγραμμα ρευμάτων και πεπλεγμένων ροών δίνεται 
στο 4.1(γ), για τα πλαίσια αναφοράς δύο αξόνων στάτη, δρομέα όπως και για το σύγχρονα στρεφόμενο 
πλαίσιο αναφοράς. 
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Πίνακας 4.1.  Πλήρες δυναμικό μοντέλο ασύγχρονου κινητήρα και χαρακτηριστικά μοντέλα ισχύος 
απωλειών (συναρτήσεις)  για διαφορετικές μεταβλητές έλεγχου. (α), (β) Ισοδύναμα κυκλώματα δύο αξόνων 
στο σύγχρονα στρεφόμενο πλαίσιο αναφοράς. (γ) ανυσματικό διάγραμμα ρευμάτων και πεπλεγμένων ροών. (δ) 
εξισώσεις μοντέλου στο σύγχρονα στρεφόμενο πλαίσιο αναφοράς (ε) συναρτήσεις ισχύος απωλειών. 

όπου:   km, k1, k2,..., k5: σταθερές προσαρμογής, ο ορισμός των οποίων δίδεται στο [4.26] 

 ke, kh: συντελεστές απωλειών δινορευμάτων και υστερήσεως αντίστοιχα 

kstr, kfw: συντελεστές διαφευγουσών απωλειών και απωλειών τριβών-ανεμισμού 
αντίστοιχα  (“stray and friction, windage loss”) 
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 Ψ: πεπλεγμένη μαγνητική ροή 

 ω, θ : γωνιακή ταχύτητα και γωνία αντίστοιχα 

 i, V: ρεύματα και τάσεις τροφοδοσίας αντίστοιχα 

 R, L: ωμικές αντιστάσεις και αυτεπαγωγές κυκλωμάτων αντίστοιχα 

(οι δείκτες q, d, s, r, e δηλώνουν αντίστοιχα μεταβλητές εγκάρσιου άξονα (q-axis) και 
ευθέως άξονα (d-axis), στο πλαίσιο αναφοράς στάτη, δρομέα και στο σύγχρονα 
στρεφόμενο πλαίσιο αναφοράς) 

(ο δείκτης m (magnetization) δηλώνει ποσότητες του κλάδου μαγνήτισης, ενώ ο 
δείκτης sl (slip) δηλώνει ποσότητες που σχετίζονται με την ολίσθηση του κινητήρα) 

 Pp: αριθμός πόλων 

Στο [4.1] γίνεται χρήση ενός μοντέλου μόνιμης κατάστασης του κινητήρα για τον έλεγχο των 
απωλειών, μέσω ρύθμισης του ρεύματος μαγνήτισης υπό διανυσματικό έλεγχο του κινητήρα. Το εν λόγω 
μοντέλο ισχύος απωλειών συνεκτιμά τις απώλειες χαλκού και πυρήνα του κινητήρα, ωστόσο εξαρτάται 
από την αντίσταση στάτη (Rs). Έλεγχος προσανατολισμού πεδίου (“Field Oriented Control (FOC)”) 
χρησιμοποιείται επίσης στην [4.26], ενώ ο προτεινόμενος ελεγκτής απωλειών πραγματοποιεί ρύθμιση της 
συχνότητας ολισθήσεως του ασύγχρονου κινητήρα. Το αντίστοιχο μοντέλο απωλειών πραγματοποιεί 
επίσης συνεκτίμηση των απωλειών πυρήνα και χαλκού του κινητήρα, η ακρίβεια της οποίας εξαρτάται 
από τη ρύθμιση της τιμής των βασικών παραμέτρων αντίστασης στάτη (Rs), αντίστασης δρομέα (Rr), 
αυτεπαγωγής τυλίγματος στάτη (Ls), αυτεπαγωγής τυλίγματος δρομέα (Lr), αυτεπαγωγής μαγνήτισης (Lm) 
και αντίστασης απωλειών πυρήνα (Rc). Η μέθοδος αυτή χρησιμοποιεί ένα γραμμικοποιημένο μοντέλο 
κινητήρα για τον υπολογισμό της βέλτιστης δράσης ελέγχου. Τα αποτελέσματα των προσομοιώσεων, που 
παρουσιάζονται στο [4.26], αναδεικνύουν την ικανότητα του ελεγκτή να παρακολουθήσει το θεωρητικό 
βέλτιστο στην περίπτωση ασύγχρονου κινητήρα ισχύος 1.5-HP. Παρόμοιο μοντέλο μόνιμης κατάστασης 
και η ενσωμάτωση σε τεχνική ελέγχου των απωλειών προτείνεται από τον Seleme [4.27]. Το μοντέλο 
γραμμικοποιείται και η μεταβλητή ωsl ορίζεται ως μεταβλητή ελέγχου. Το σύστημα ελέγχου που 
προκύπτει εμφανίζει εξάρτηση από όλες τις παραμέτρους της μηχανής πλην της Ls. Τέλος, οι Κιοσκερίδης 
και Μάργαρης [4.3] πραγματοποιούν ρύθμιση της μαγνητικής ροής για τον έλεγχο των απωλειών, με την 
προτεινόμενη τεχνική να συγκρίνεται με τον κλασσικό έλεγχο σταθερού λόγου τάσης/συχνότητας. Τα 
αποτελέσματα σε δοκίμιο ασύγχρονου κινητήρα ισχύος 1 HP, αναδεικνύουν σημαντική μείωση της 
απαιτούμενης τάσης τροφοδοσίας, υπό χαμηλή φόρτιση στην περιοχή τάσεων τροφοδοσίας από 220V έως 
και 85V, μείωση που εξαρτάται από τις παραμέτρους Rs, Rr και Lm του κινητήρα. 

Στο [4.22] η μεταβλητή ελέγχου είναι το ρεύμα στάτη, με τον αντίστοιχο ελεγκτή να λειτουργεί υπό 
συνθήκες διανυσματικού ελέγχου. Και εδώ λαμβάνονται υπ' όψη οι απώλειες στάτη και δρομέα, ενώ 
επιπλέον της εξάρτισης από τις παραμέτρους, Rs, Rr και Lm του μοντέλου της μηχανής, προκύπτει 
εξάρτηση και από την τιμή της Rc, η οποία διαμοιράζεται σε στάτη και δρομέα. Η ανάλυση ευαισθησίας 
στο [4.22] δείχνει ότι μεταβολές της αντιστάσεως δρομέα (Rr) είναι ουσιαστικής σημασίας καθώς 
οδηγούν σε 2% σφάλμα μόνιμης κατάστασης. Η προτεινόμενη προσέγγιση στο [4.24] επίσης υιοθετεί το 
ρεύμα στάτη ως μεταβλητή ελέγχου και εξαρτάται από την αντίσταση στάτη (Rs), η οποία αναλύεται σε 
συνιστώσες ευθέως και εγκάρσιου άξονα. Η τεχνική αυτή εφαρμόζεται σε γραμμικό κινητήρα 
ονομαστικής δύναμης 500Ν [4.32]25 και επιτυγχάνει βελτίωση της επιδόσεως από 5% - 50% σε χαμηλές 
φορτίσεις. Το ρεύμα στάτη χρησιμοποιείται ως μεταβλητή ελέγχου των απωλειών και στην [4.25]. Αν και 
τα αποτελέσματα δείχνουν σημαντική μείωση της τάσεως και του ρεύματος τροφοδοσίας σε φορτίσεις 
χαμηλότερες της ονομαστικής, ο συντελεστής ισχύος μειώνεται σε χαμηλές φορτίσεις. Η ισχύς εισόδου 
συνολικά μειώνεται, και βελτίωση της επιδόσεως άνω του 50% επιτυγχάνεται σε χαμηλές φορτίσεις στην 
περίπτωση ασύγχρονου κινητήρα 1 HP. 

Σε πλήθος δημοσιεύσεων η ελαχιστοποίηση των απωλειών σχετίζεται με τον έλεγχο της μαγνητικής 
ροής δρομέα, όπως και στην [4.33]26. Η σχέση της ισχύος εισόδου με το επιπέδου μαγνητικής ροής 

                                                      
25 4.32. Kakosimos P., Tsampouris E., Kimoulakis N. and Kladas A., “Overview of the Alternative Topologies of Linear Generators in Wave 
Energy Conversion Systems”, 7th Japanese-Mediterranean Workshop on applied electromagnetic engineering for magnetic, superconducting 
and nano materials, JapMed 2011, July 6-8 2011, Budapest, Hungary. 

26 4.33. E. Poirier, M. Ghribi, and A. Kaddouri, “Loss minimization control of induction motor drives based on genetic algorithms,” in Proc. IEEE 
Int. Elect. Mach. Drives Conf., 2001, pp. 475–478. 
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δρομέα, που αντιστοιχεί σε κυρτή, παραβολική χαρακτηριστική εξάγεται αναλυτικά και στην [4.34]27 
επιβεβαιώνεται πειραματικά. Η προσέγγιση στο [4.23] βασίζεται στη θεωρία βέλτιστου ελέγχου, με 
χαρτογράφηση των αποκρίσεων του συστήματος. 

Μια διαφορετική προσέγγιση αποτελεί η χρήση πινάκων αναζήτησης για την ανάπτυξη ελεγκτών 
με χρήση μοντέλου απωλειών. Στο [4.28] για παράδειγμα, τα βέλτιστα σημεία λειτουργίας για πλήθος 
λειτουργικών καταστάσεων του συστήματος αποθηκεύονται σε πίνακες αναζήτησης, αφού πρώτα έχουν 
υπολογιστεί σε μη πραγματικό χρόνο. Συγκεκριμένα, εκτιμάται η φόρτιση και επιλέγεται η βέλτιστη 
συχνότητα ολισθήσεως υπό έλεγχο σταθερού λόγου V/f. Οι τεχνικές αυτές αναφέρονται και ως physics-
based τεχνικές, καθώς χρησιμοποιούν ανάδραση για τον έλεγχο της ολίσθησης, ωστόσο αυτός ο 
χαρακτηρισμός δεν είναι δόκιμος, μιας και η διαδικασία, όπως περιγράφεται, βασίζεται στη χρήση προ-
αποθηκευμένων χαρακτηριστικών, παρά σε διαταραχές και παρατήρηση μέσω κλειστού βρόχου ελέγχου. 
Χρήση πινάκων αναζήτησης γίνεται επίσης και στην [4.35]28, όπου ο βέλτιστος λόγος V/f επιλέγεται βάσει 
των παραμέτρων της μηχανής και των δυναμικών εξισώσεων του συστήματος κίνησης. 

Ο χρόνος σύγκλισης των παραπάνω τεχνικών είναι συνάρτηση της ισχύος του κινητήρα, της 
εφαρμογής και των μέσων υλοποίησης, και για κλίμακες ισχύος από 1 HP έως 200 HP μπορεί να είναι 
από 300ms έως και αρκετά δευτερόλεπτα [4.1], [4.22], [4.25], [4.27], [4.28] και [4.35]. H πειραματική 
επιβεβαίωση αυτών των τεχνικών έχει δε αναδείξει τη δυνατότητα αύξησης της απόδοσης του κινητήρα, 
ακόμα και πάνω από 50%, υπό ειδικές συνθήκες. 

Ταυτόχρονα με την ανάπτυξη των τεχνικών ελαχιστοποίησης απωλειών βάσει μοντέλου κινητήρα, 
τεχνικές εκτίμησης παραμέτρων πραγματικού χρόνου έχουν αναπτυχθεί και υλοποιηθεί, με στόχο την 
αύξηση της ακρίβειας των εκτιμήσεων και της προσαρμοστικότητας των αντίστοιχων μοντέλων. Στο 
[4.29] η μαγνητική ροή δρομέα χρησιμοποιείται για την ελαχιστοποίηση των απωλειών, και η τιμή της 
εξάγεται από το κλασσικό μοντέλο κινητήρα, του οποίου οι παράμετροι Rr και Lm εκτιμώνται σε 
πραγματικό χρόνο. Στο [4.31] γίνεται χρήση γενετικών αλγορίθμων για την εκτίμηση των παραμέτρων 
του μοντέλου μηχανής, με στόχο τον έλεγχο απωλειών μέσω ελέγχου της τιμής του λόγου V/f υπό 
βαθμωτό έλεγχο. Τα αποτελέσματα δείχνουν μια εντυπωσιακή μείωση των απωλειών, έως και 75% σε 
σχέση με την ονομαστική λειτουργία υπό χαμηλές φορτίσεις ασύγχρονου κινητήρα 1.5 HP. Στο [4.30] οι 
παράμετροι της δυναμικής απόκρισης του κινητήρα, όπως η αδράνεια του άξονα, η ροπή φορτίου, η 
θερμοκρασία, η συχνότητα και η τάση στάτη, αναγνωρίζονται και χρησιμοποιούνται για την προσέγγιση 
των μεταβολών στις ηλεκτρικές παραμέτρους του κινητήρα μέσω πολυωνυμικής προσαρμογής. Το ρεύμα 
στάτη χρησιμοποιείται ως μεταβλητή ελέγχου, υπό συνθήκες προσανατολισμού πεδίου, με αποτέλεσμα 
βελτιώσεις της τάξεως του 20% στην περίπτωση συστήματος οδήγησης ασύγχρονου κινητήρα 2.2 HP. 

Τέλος, προτείνονται τεχνικές ελέγχου απωλειών που ενσωματώνουν νευρωνικά δίκτυα για την 
εκτίμηση παραμέτρων. Στην [4.36]29 γίνεται χρήση μοντέλου απωλειών κινητήρα για την εκμάθηση του 
νευρωνικού δικτύου, ωστόσο σε άλλες περιπτώσεις τα νευρωνικά δίκτυα λειτουργούν αυτόνομα, χωρίς να 
εξαρτώνται από τέτοιες αναπαραστάσεις. Σε αυτή την περίπτωση οι τεχνικές εμπίπτουν μάλλον στην 
κατηγορία των υβριδικών μεθόδων, καθώς τα νευρωνικά δίκτυα πραγματοποιούν ανανέωση των τιμών 
των παραμέτρων των ελεγκτών, ενώ ταυτόχρονα λαμβάνουν αντισταθμιστικές δράσεις ελέγχου. 

Κοινά χαρακτηριστικά μεταξύ των τεχνικών ελαχιστοποίησης απωλειών πραγματικού χρόνου με 
χρήση μοντέλων είναι: 

o η εξάρτησής τους από τις παραμέτρους κινητήρα και τη διαστασιολόγησή του 

o η σύνδεση του εκάστοτε ελεγκτή με ένα μοντέλο απωλειών του κινητήρα από το οποίο 
εξάγονται οι απώλειες του συστήματος. 

Οι περισσότερες τεχνικές ελέγχου των απωλειών βάσει μοντέλου κινητήρα είναι κατάλληλες για 
εφαρμογές μόνιμης κατάστασης, όπου η λειτουργία του κινητήρα και κατ' επέκταση οι τιμές των 
παραμέτρων του μοντέλου απωλειών αλλάζουν περιορισμένα. Θα ήταν ωστόσο ιδιαίτερα χρήσιμες και 
στην περίπτωση δυναμικών εφαρμογών, όπου οι συνεχείς και ταχείς μεταβολές της φόρτισης του 
συστήματος απαιτούν άμεση απόκριση από τον ελεγκτή απωλειών, μέσω γρήγορων, διαδοχικών 

                                                      
27 4.34. A. M. Bazzi and P. T. Krein, “Input power minimization of an induction motor operating from an electronic drive under ripple correlation 
control,” in Proc. IEEE Power Electron. Spec. Conf., 2008, pp. 4675–4681. 
28 4.35. M. Cacciato, A. Consoli, G. Scarcella, G. Scelba, and A. Testa, “Efficiency optimization techniques via constant optimal slip control of 
induction motor drives,” in Proc. Int. Symp. Power Electron. Elect. Drives  Autom. Motion, 2006, pp. 33–38. 
29 4.36. J. Miao, L. Huade, and S. Chen, “Study on efficiency optimization control of induction motor drive system,” in Proc. Control Decis. 
Conf., 2008, pp. 3244–3247. 
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διορθώσεων επί της τιμής της εκάστοτε μεταβλητής ελέγχου. Η χαρακτηριστικότερη περίπτωση τέτοιας 
εφαρμογής είναι το ηλεκτροκίνητο και το υβριδικό όχημα. 

4.4.2. Τεχνικές βασισμένες σε αρχές φυσικής (Physics-Based Techniques) 

Οι τεχνικές ελέγχου απωλειών βάσει αρχών φυσικής δεν εξαρτώνται από τις παραμέτρους του 
μοντέλου του κινητήρα, μιας και σε αυτή την περίπτωση ο ελεγκτής οδηγεί την μεταβλητή ελέγχου με 
κριτήριο την ελαχιστοποίηση μιας συνάρτησης κόστους ισχύος απωλειών. Οι τεχνικές αυτές ορίζονται ως 
εξής: 

 

«Μια τεχνική ελέγχου απωλειών βασισμένη σε φυσικούς νόμους αξιοποιεί μαθηματικές αρχές ή αρχές 
ηλεκτρομηχανικών συστημάτων για να οδηγήσει τη μεταβλητή ελέγχου στην κατεύθυνση μείωσης των 
απωλειών, αυτόνομα και ανεξάρτητα από το επίπεδο ισχύος και τις παραμέτρους του κινητήρα» [4.7] 

 

Μια οικογένεια τεχνικών ελέγχου βάσει αρχών φυσικής διαταράσσουν μια μεταβλητή ελέγχου για 
να εκτιμήσουν την ελάχιστη απώλεια ισχύος ή την ελάχιστη ισχύ εισόδου. Αντίστοιχες τεχνικές 
διαταραχής και παρατήρησης (“Perturbation and Observation (P&O)”) χρησιμοποιούνται ευρύτατα σε 
πλήθος εφαρμογών βελτιστοποίησης, όπως στην αναζήτηση σημείου μέγιστης ισχύος (“Maximum Power 
Point Tracking (MPPT)”) φωτοβολταϊκών διατάξεων. Μια τέτοια διαδικασία υιοθετείται στο [4.37]30, 
όπου ο λόγος V/f διαταράσσεται μέχρι να επιτευχθεί ελάχιστη ισχύς απωλειών. Συγκεκριμένα, ο ελεγκτής 
ξεκινά από την ονομαστική λειτουργία (ονομαστική τάση και συχνότητα) μειώνοντας την τάση 
τροφοδοσίας και αυξάνοντας τη συχνότητα, έτσι ώστε να οδηγήσει τον κινητήρα σε συνθήκες μειωμένης 
μαγνητικής φόρτισης. Σε χαμηλές φορτίσεις επιτυγχάνεται 12% βελτίωση της αποδόσεως για ασύγχρονο 
κινητήρα 10 HP. 

Αντίστοιχη τεχνική P&O παρουσιάζεται στο [4.38]31, όπου η μεταβλητή ελέγχου είναι η ροή 
μαγνήτισης. Η βασική δομή του ελεγκτή P&O παρουσιάζεται στο Σχήμα 4.3. 

 

Σχήμα 4.3. Απλοποιημένο δομικό διάγραμμα του ελεγκτή διαταραχής και παρατήρησης (P&O). 

Αλγόριθμος P&O επίσης παρουσιάζεται στο [4.39]32, όπου ο ελεγκτής απωλειών διαταράσσει την 
τάση του διαύλου συνεχούς (“DC-link Voltage”) και τη συχνότητα τροφοδοσίας για τον έλεγχο της τάσης 
τροφοδοσίας και της ταχύτητας του κινητήρα αντίστοιχα. Το αποτέλεσμα είναι μεταβλητός λόγος V/f, ο 
οποίος επιτυγχάνει βέλτιστη ισχύ εισόδου του συστήματος. Τα αποτελέσματα στο ίδιο άρθρο δείχνουν 
βελτιώσεις της τάξης του 8% σε χαμηλή φόρτιση. Στο [4.40]33 η μαγνητική ροή δρομέα είναι η μεταβλητή 
ελέγχου και τροφοδοτεί την αντίστοιχη είσοδο αλγορίθμου διανυσματικού ελέγχου. Μια ακόμα P&O 
τεχνική απλής υλοποίησης παρουσιάζεται στο [4.41]34, μαζί με ακόμα δύο υβριδικές τεχνικές ελέγχου 
απωλειών. Η τεχνική βάσει αρχών φυσικής σε πρώτο βήμα μεταβάλλει τη συχνότητα τροφοδοσίας μέχρις 
ότου επιτευχθεί η επιθυμητή ταχύτητα και σε δεύτερο βήμα μεταβάλλει την τάση τροφοδοσίας για την 

                                                      
30 4.37. J. G. Cleland, V. E. McCormick, and M. W. Turner, “Design of an efficiency optimization controller for inverter-fed AC induction 
motors,” in Conf. Rec. IEEE IAS Annu. Meeting, 1995, vol. 1, pp. 16–21. 
31 4.38. I. Kioskeridis and N. Margaris, “Loss minimization in scalar-controlled induction motor drives with search controllers,” IEEE Trans. 
Power Electron., vol. 11, no. 2, pp. 213–220, Mar. 1996. 
32 4.39. P. Famouri and J. J. Cathey, “Loss minimization control of an induction motor drive,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 27, no. 1, pp. 32–37, 
Jan./Feb. 1991. 
33 4.40. D. S. Kirschen, D. W. Novotny, and T. A. Lipo, “On-line efficiency optimization of a variable frequency induction motor drive,” IEEE 
Trans. Ind. Appl., vol. IA-21, no. 3, pp. 610–616, May 1985. 
34 4.41. T. Ohnishi, H. Miyazaki, and H. Okitsu, “High efficiency drive of an induction motor by means of V/F ratio control,” in Proc. IEEE Ann 
Conf. Ind. Electron. Soc., 1988, vol. 3, pp. 780–785. 
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προσαρμογή των απωλειών του κινητήρα. Η ίδια διαδικασία επαναλαμβάνεται ύστερα από κάθε αλλαγή 
ταχύτητας λειτουργίας του κινητήρα. 

Οι ελεγκτές ασαφούς λογικής (“Fuzzy Logic Controllers (FLCs)”) επίσης χρησιμοποιούνται 
ευρύτατα για την υλοποίηση τεχνικών βασισμένων σε φυσικούς νόμους. Στο [4.42]35 χρησιμοποιούνται 
ελεγκτές ασαφούς λογικής για τη ρύθμιση του ρεύματος στάτη ευθέως άξονα (ids), το οποίο με τη σειρά 
του ρυθμίζει την ισχύ εισόδου (Pin). Οι συναρτήσεις συμμετοχής κατασκευάζονται βάσει της εκτίμησης 
παραγώγου ΔPin/Δids. Το αποτέλεσμα της εκτίμησης είναι που στη συνέχεια καθορίζει τη σχέση ανάμεσα 
στο μεταβαλλόμενο ids και το αποτέλεσμα που έχει στην Pin, οδηγώντας το ids στο σημείο ελάχιστης 
ισχύος. Αποτελέσματα προσομοιώσεων αναδεικνύουν τη δυνατότητα επίτευξης ενεργειακού οφέλους και 
κατά τη δυναμική λειτουργία του κινητήρα, καθώς η χρήση τεχνικής ελέγχου ασαφούς λογικής μείωσε 
την κατανάλωση ισχύος στο 50% κατά τη διάρκεια μεταβατικών, σε σχέση με την περίπτωση 
ονομαστικής τροφοδότησης. Ο χρόνος σύγκλισης αυτών των τεχνικών εν γένει ποικίλει καθώς αποτελεί 
συνάρτηση του επιπέδου ισχύος του κινητήρα, της εφαρμογής και των μέσων υλοποίησης, ωστόσο 
εντοπίζεται στο χρονικό παράθυρο των 2sec - 10min για μηχανές από 1.5 HP μέχρι και 200HP [4.3], 
[4.37], [4.39]-[4.42]. 

Επί των ανωτέρω τεχνικών αναζήτησης, πλήθος βελτιώσεων, μέσω τροποποιήσεων και 
συνδυασμών τους μπορεί να αναζητηθεί στην πρόσφατη βιβλιογραφία. Ως παράδειγμα δίδεται το [4.43]36, 
όπου ένας συνδυασμός ελεγκτή ασαφούς λογικής και νευρωνικού δικτύου μεταβάλλει το πλάτος της 
τάσεως τροφοδοσίας για τη μείωση των απωλειών του κινητήρα. Οι συναρτήσεις συμμετοχής του ελεγκτή 
ασαφούς λογικής ανανεώνονται σε πραγματικό χρόνο από το νευρωνικό δίκτυο, του οποίου η εκπαίδευση 
γίνεται σε μη πραγματικό χρόνο μέσω μετρήσεων επί του κινητήρα σε διάφορα επίπεδα ισχύος. Σε αυτή 
τη δημοσίευση ο ελεγκτής επιτυγχάνει εξαιρετικό χρόνο απόκρισης, μόλις 0.5sec, ο οποίος βέβαια 
μετρήθηκε σε ασύγχρονο κινητήρα κλασματικής ισχύος (0.25 HP) και σε μεγάλο βαθμό οφείλεται στη 
μικρή σταθερά χρόνου του μηχανικού μέρους. 

4.4.3. Υβριδικές τεχνικές (Hybrid Techniques) 

Η θεώρηση των υβριδικών τεχνικών, οι οποίες ενσωματώνουν στοιχεία, τόσο των τεχνικών που 
έχουν ως βάση μοντέλα απωλειών όσο και των τεχνικών που βασίζονται σε φυσικούς νόμους είναι 
ιδιαίτερης σημασίας. 

 

 

«Ως υβριδικές τεχνικές ορίζονται αυτές που απαιτούν ένα μοντέλο απωλειών του κινητήρα ή του 
συνολικού συστήματος για την εκτίμηση των απωλειών και χρησιμοποιούν μαθηματικές αρχές ή αρχές 
ηλεκτρομηχανικών συστημάτων για να πετύχουν τη βελτιστοποίηση» [4.7] 

 

Πλήθος τεχνικών χαρακτηρίζονται ως τεχνικές βάσει μοντέλων ή φυσικής, ωστόσο χρησιμοποιούν 
στην πραγματικότητα υβριδικές διαμορφώσεις [4.44]37. Στο [4.6], η τεχνική Ripple Correlation Control 
(RCC) [4.34], [4.45], [4.46]38 χρησιμοποιείται για την ανάπτυξη ελεγκτή βάσει φυσικών νόμων. Ωστόσο, 
ο ελεγκτής RCC απαιτεί εκτίμηση της μαγνητικής ροής, που είναι εξαρτώμενη από τις παραμέτρους του 
κινητήρα. Η προσέγγιση αυτή χρησιμοποιεί την πληροφορία της κυμάτωσης των κυματομορφών λόγω 
της λειτουργίας των ηλεκτρονικών ισχύος για την εύρεση του ζητούμενου ακρότατου ισχύος εισόδου. 
Συγκεκριμένα, ο ελεγκτής RCC είναι σε θέση να ελαχιστοποιήσει την Pin αξιοποιώντας τις μετρήσεις 
στιγμιαίας ισχύος και μαγνητικής ροής, καθώς όπως αποδεικνύεται η αύξηση της συχνότητας των 
κυματώσεων συμβαίνει σε περιοχές πλησίον του βέλτιστου. Παρ' ότι η συγκεκριμένη μέθοδος έχει 
επιβεβαιωθεί θεωρητικά, η πειραματική της εφαρμογή σε κινητήρες οχημάτων βρίσκεται ακόμα υπό 
μελέτη, καθώς οι κυματώσεις που παρουσιάζονται λόγω της λειτουργίας των ηλεκτρονικών ισχύος σε 

                                                      
35 4.42. L. Ramesh, S. P. Chowdhury, S. Chowdhury, A. K. Saha, and Y. H. Song, “Efficiency optimization of induction motor using a fuzzy logic 
based optimum flux search controller,” in Proc. Int. Conf. PowerElectron. Drives Energy Syst., 2006, pp. 1–6. 
36 4.43. A. H. B. M. Yatim and W. M. Utomo, “Neuro-fuzzy on-line optimal energy control for variable speed compressor motor drive system,” in 
Proc. Int. Conf. Power Electron. Drives Syst., 2005, vol. 1, pp. 776–780. 
37 4.44. D. S. Kirschen, D. W. Novotny, and W. Suwanwisoot, “Minimizing induction motor losses by excitation control in variable frequency 
drives,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. IA-20, no. 5, pp. 1244–1250, Sep. 1984. 
38 4.45. D. L. Logue and P. T. Krein, “Machine efficiency optimization using ripple correlation control,” in Proc. IEEE Appl. Power Electron. 
Conf. Expo., 2001, pp. 642–648. 
4.46. J. Wells, P. L. Chapman, and P. T. Krein, “Applications of ripple correlation control of electric machinery,” in Proc. IEEE Int. Elect. Mach. 
Drives Conf., 2003, pp. 1498–1503. 
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αυτά τα συστήματα μόνο υπό συνθήκες έχουν τις κατάλληλες ιδιότητες. Ωστόσο, η μέθοδος αυτή 
αναφέρεται ως χαρακτηριστικό παράδειγμα υβριδικής υλοποίησης στην πρόσφατη βιβλιογραφία. 

Μεγάλος είναι και ο αριθμός των υβριδικών μεθόδων που χρησιμοποιούν μεθόδους διαταραχής και 
παρατήρησης (“Perturbation & Observation Methods”). Στο [4.44] το μοντέλο του κινητήρα 
χρησιμοποιείται για την εκτίμηση της ισχύος εισόδου, η οποία σε κάθε κύκλο συγκρίνεται με την 
προηγούμενη τιμή της και καθορίζεται η δράση ελέγχου, μέσω ρύθμισης της ωsl. Αντίστοιχη μέθοδος 
P&O περιγράφεται στο [4.47]39, όπου η μαγνητική ροή δρομέα ρυθμίζεται σε πραγματικό χρόνο, ενώ 
ταυτόχρονα εκτιμάται η αντίσταση δρομέα. Η εκτίμηση αυτή χρησιμοποιείται σε έναν αλγόριθμο 
αναζήτησης που συγκλίνει σε λιγότερο από 1sec. Οι δύο υβριδικές τεχνικές, που παρουσιάζονται στο 
[4.41] εκτιμούν τη βέλτιστη συχνότητα στάτη χρησιμοποιώντας βέλτιστες τιμές ολίσθησης και την εντολή 
ταχύτητας και επιτυγχάνουν ρύθμιση απωλειών μέσω ρύθμισης του επιπέδου τάσεως τροφοδοσίας. Τέλος, 
μια υβριδική τεχνική, δομημένη σε δύο στάδια λειτουργίας - ελέγχου παρουσιάζεται στο [4.2], όπου ένας 
ελεγκτής ασαφούς λογικής ξεκινά την αναζήτησή του γύρω από το σημείο, που το μοντέλο απωλειών του 
έχει καθορίσει. Συγκεκριμένα, το σύστημα οδηγείται σε υποβέλτιστη συνθήκη και ο ελεγκτής Fuzzy 
χρησιμοποιεί ανάδραση ταχύτητας για τη βελτιστοποίηση του συντελεστή ισχύος του κινητήρα. 

4.5. ΣΥΓΚΡΙΣΗ ΤΕΧΝΙΚΩΝ ΕΛΕΓΧΟΥ ΑΠΩΛΕΙΩΝ 

Οι περισσότερες τεχνικές βάσει αρχών φυσικής εμφανίζουν πιο αργή σύγκλιση σε σχέση με τις 
τεχνικές βάσει μοντέλων, μιας και οι περισσότερες εξ αυτών χρειάζονται σε κάθε κύκλο ελέγχου χρόνο 
για την εκτίμηση της ισχύος απωλειών ή της ισχύος εισόδου του κινητήρα σε μόνιμη κατάσταση, έτσι 
ώστε βάσει ανάδρασης να προκύψει η νέα τιμή της μεταβλητής ελέγχου. Οι μέθοδοι διαταραχής και 
παρατήρησης (“Perturbation & Observation (P&O)”) αντιμετωπίζουν προβλήματα ταλαντώσεων γύρω 
από το βέλτιστο στη μόνιμη κατάσταση λειτουργίας. Η πιο συνήθης προσέγγιση για την αντιμετώπιση 
αυτού του προβλήματος είναι η δυναμική μεταβολή του εύρους των διαταραχών, έτσι ώστε αυτό να 
μειώνεται όσο το σύστημα προσεγγίζει τη βέλτιστη συνθήκη λειτουργίας. Ωστόσο, οι ελεγκτές βάσει 
αρχών φυσικής επιτυγχάνουν ανεξαρτησία από τις τιμές των παραμέτρων του συστήματος οδήγησης, ή 
από τη μεταβολή τους, ενώ συνήθως χαρακτηρίζονται από την εύκολή τους υλοποίηση. 

Οι τεχνικές ελέγχου βάσει μοντέλου απωλειών, αντιθέτως, συγκλίνουν στο βέλτιστο εμφανίζοντας 
σφάλμα μόνιμης κατάστασης βάσει δεδομένων ανοχών σφάλματος, που χαρακτηρίζουν τη λειτουργία 
τους, χωρίς όμως να εμφανίζουν ταλαντώσεις στην απόκρισή τους, οι οποίες εν γένει μπορεί να έχουν 
επίπτωση και στη δυναμική του συνολικού συστήματος. Το βασικό μειονέκτημά τους είναι η άμεση 
εξάρτηση από παραμέτρους, η οποία θέτει επιπλέον απαιτήσεις εκτίμησης και ανανέωσης των τιμών 
αυτών των παραμέτρων σε πραγματικό χρόνο, με στόχο τη διατήρηση σταθερού σφάλματος μόνιμης 
κατάστασης υπό συνθήκες μεταβλητότητας των ηλεκτρικών μηχανικών και θερμικών παραμέτρων του 
κινητήρα. 

Τέλος, οι υβριδικές τεχνικές, αποτελώντας ένα συμβιβασμό ανάμεσα στις μεθόδους εκτίμησης 
βάσει μοντέλων και βάσει φυσικών αρχών, χρησιμοποιούν λιγότερες παραμέτρους κινητήρα από τις 
πρώτες και συγκλίνουν γρηγορότερα στο σημείο βέλτιστης λειτουργίας από τις δεύτερες. Το μειονέκτημα 
των υβριδικών τεχνικών είναι η πολυπλοκότητα της υλοποίησής τους, που θέτει πολλαπλάσιες απαιτήσεις 
υλικού και υπολογιστικών πόρων. Ωστόσο, η ανάπτυξη και διαρκής ενσωμάτωση νέων ψηφιακών 
επεξεργαστών σήματος (“Digital Signal Processors (DSPs)”) στα συστήματα οδήγησης αυξάνει διαρκώς 
την ικανότητα διαχείρισης πολύπλοκων διεργασιών σε πραγματικό χρόνο. 

Στον Πίνακα 4.2 συνοψίζονται οι χρόνοι σύγκλισης και οι βελτιώσεις που επιτυγχάνουν στην 
κατανάλωση ενέργειας οι βασικότερες από τις διαθέσιμες στη βιβλιογραφία τεχνικές ελέγχου απωλειών.  

Η σύνοψη των επιμέρους χαρακτηριστικών των τεχνικών ελέγχου απωλειών πραγματικού χρόνου 
δίδεται τέλος στον Πίνακα 4.3 [4.7]. 

Παρά το έντονο επιστημονικό ενδιαφέρον γύρω από το γνωστικό αντικείμενο, δεν έχει προκύψει 
μια ενοποιημένη μέθοδος παρουσίασης αποτελεσμάτων και αξιολόγησης τεχνικών που να είναι 
προσπελάσιμη στη βιβλιογραφία. Ενώ κοινώς χρησιμοποιούνται οι όροι «μείωση ισχύος απωλειών» 
(“power-loss reduction”) και «εξοικονόμηση ενέργειας» (“energy savings”), στην βιβλιογραφία 

                                                      
39 4.47. G. S. Kim, I. J. Ha, and M. S. Ko, “Control of induction motors for both high dynamic performance and high power efficiency,” IEEE 
Trans. Ind. Electron., vol. 39, no. 4, pp. 323–333, Aug. 1992. 
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περιλαμβάνονται επίσης αναφορές σε όρους όπως «βελτίωση απόδοσης» (“efficiency improvement”), 
«μείωση τάσεως στάτη» (“stator voltage reduction”), «ρύθμιση μαγνητικής ροής» (“magnetic flux 
conditioning”), «έλεγχος ισχύος απωλειών» (“power loss control”) κ.α. 

Ωστόσο, παραμένει σαφές μέσω της συγκριτικής απεικόνισης του Πίνακα 4.3, το ότι οι τεχνικές 
βάσει φυσικών αρχών είναι πιο αργές από τις τεχνικές βάσει μοντέλου απωλειών. Εξαίρεση αποτελούν 
εφαρμογές κλασματικής ισχύος, όπου ακριβώς λόγω των μικρών μηχανικών σταθερών χρόνου, οι χρόνοι 
σύγκλισης των τεχνικών προκύπτουν συγκρίσιμοι. 

Οι τεχνικές βάσει μοντέλων και αρχών φυσικής αποδίδουν συγκρίσιμα αποτελέσματα, όσον αφορά 
τη βελτίωση στην κατανάλωση των συστημάτων που εμπλέκουν, με τους υβριδικούς ελεγκτές να 
προσφέρουν επιπλέον οριακές βελτιώσεις. 

Με αυτή την ενότητα ολοκληρώνεται η παρουσίαση και σύγκριση τεχνικών ελαχιστοποίησης 
απωλειών (“Loss Minimization Techniques (LMTs)”). Οι προτεινόμενες στη βιβλιογραφία τεχνικές 
πραγματικού χρόνου διακρίνονται τουλάχιστον σε τρεις κατηγορίες: 

o Τεχνικές ελέγχου βασισμένες σε μοντέλο απωλειών (“model-based”) 

o Τεχνικές βασισμένες σε αλγορίθμους αναζήτησης (“search-based or physics-based”) 

o Υβριδικές τεχνικές (“hybrid”) 

Αναφορά 
Χρόνος 

Αποκατάστασης 
(sec) 

Βελτίωση 
Ισχύς 

δοκιμίου 
(HP) 

Τύπος 
(Ελεγκτής 
βάσει…) 

[4.1] 2.5 70% μείωση της Ploss  1/3  μοντέλου 

[4.3] 5 
Μείωση της τάσεως τροφοδοσίας από 220V 

στα 85V 
1 μοντέλου 

[4.24] 0.5 Βελτίωση απόδοσης 50% 1 μοντέλου 
[4.29] Δεν καθορίζεται Βελτίωση απόδοσης 20% 2.2 μοντέλου 
[4.30] Δεν καθορίζεται 75% μείωση της Ploss 1.5 μοντέλου 
[4.34] 0.5 – 5 Βελτίωση απόδοσης 12% 1.5 μοντέλου 

[4.36] 5 min Βελτίωση απόδοσης 12% 10 
αρχών 
φυσικής 

[4..38] Δεν καθορίζεται Βελτίωση απόδοσης 12% 10 
αρχών 
φυσικής 

[4.39] 7 Μείωση ισχύος εισόδου κατά 3.6% 7.5 
αρχών 
φυσικής 

[4.41] 7 50% μείωση της Ploss 1.5 
αρχών 
φυσικής 

[4.42] 0.5 Βελτίωση απόδοσης 27% 0.25 
αρχών 
φυσικής 

[4.6], [4.33], 
[4.44],[4.45] 

0.5 61% μείωση της Ploss 1.5 Υβριδικός 
 

Πίνακας 4.2. Επιδόσεις των τεχνικών ελαχιστοποίησης απωλειών της βιβλιογραφίας. 

Οι προτεινόμενες τεχνικές ελέγχου διακρίνονται στη βάση της ταχύτητας σύγκλισης, του βαθμού 
εξάρτησης από τις παραμέτρους και του σφάλματος μόνιμης κατάστασης. Στις παραπάνω τεχνικές 
πραγματικού χρόνου προστίθενται τεχνικές μη πραγματικού χρόνου υλοποίησης (“offline techniques”), 
όπως και αναλύθηκαν.  

Έμφαση δόθηκε στην παρουσίαση των ελεγκτών πραγματικού χρόνου με εφαρμογή στο ηλεκτρικό 
αυτοκίνητο, μέσω αναφορών σε πειραματικά αποτελέσματα και προσομοιώσεις που πρόσφατα έχουν 
δημοσιευθεί. Το ηλεκτροκίνητο ή υβριδικό όχημα αποτελεί κατεξοχήν δυναμική εφαρμογή. Γι' αυτό το 
λόγο απαιτούνται εξαιρετικά γρήγοροι και εύρωστοι ελεγκτές απωλειών κινητήρα. Άλλωστε, ακόμα και 
οριακές βελτιώσεις επί της καταναλώσεως, συνδέονται άμεσα με τη μείωση του μεγέθους της συστοιχίας 
μπαταριών του οχήματος (“battery pack”), δικαιολογώντας την ανάγκη ανάπτυξης τέτοιων ελεγκτών. 

Ακόμα έγινε αναφορά στην ευαισθησία των ελεγκτών σε μεταβολές παραμέτρων. 

Εν κατακλείδι προέκυψε η δυνατότητα ανάπτυξης εξειδικευμένων ελεγκτών βάσει προδιαγραφών 
συγκεκριμένης εφαρμογής και αναδείχθηκε η έμφυτη ικανότητα των υβριδικών ελεγκτών πολλών 
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σταδίων να επιτυγχάνουν το βέλτιστο συνδυασμό δυναμικής απόκρισης και απόκρισης μόνιμης 
κατάστασης περιορίζοντας παράλληλα την εξάρτηση του ελεγκτή από παραμέτρους. 

Τεχνική 
Ευαισθησία 
Παραμέτρων 

Ταχεία 
Σύγκλιση 

Σύγκλιση στο 
βέλτιστο 

Παράδειγμα 

Βάσει μοντέλου απωλειών Υψηλή           Ναι Όχι εγγυημένη ( ) 0lossP x
x

   

Βάσει αρχών φυσικής Καμία           - -  Όχι εγγυημένη Όχι FLC, P&O 
Υβριδική Ενδιάμεση        Ναι Ναι RCC 

 

Πίνακας 4.3. Σύγκριση των τεχνικών ελέγχου απωλειών πραγματικού χρόνου. Συγκεντρωτική 
αποτίμηση χαρακτηριστικών. 

4.6. ΕΛΕΓΧΟΣ ΑΠΩΛΕΙΩΝ ΣΕ ΕΦΑΡΜΟΓΕΣ 
ΗΛΕΚΤΡΟΚΙΝΗΣΗΣ ΑΣΥΓΧΡΟΝΩΝ ΚΙΝΗΤΗΡΩΝ 

4.6.1. Κατηγοριοποίηση απωλειών και των τεχνικών ελέγχου τους 

Οι απώλειες των ασύγχρονων μηχανών συνίστανται σε απώλειες χαλκού στάτη δρομέα, απώλειες 
πυρήνα στάτη δρομέα, μηχανικές και διαφεύγουσες απώλειες. Εξ αυτών οι απώλειες πυρήνα και χαλκού 
αποτελούν συνάρτηση της μαγνητικής και ηλεκτρικής φόρτισης του κινητήρα αντίστοιχα και γι' αυτό 

είναι ελέγξιμες. Οι διαφεύγουσες απώλειες 
εξαρτώνται κυρίως από κατασκευαστικές 
παραμέτρους, όπως είναι ο τύπος στάτη, ο τύπος 
αυλάκων δρομέα κ.ά. και από το αρμονικό 
περιεχόμενο της τάσης τροφοδοσίας. Συνήθως, για 
δεδομένο κινητήρα και φόρτιση, το άθροισμα των 
διαφευγουσών και των μηχανικών απωλειών δεν 
ξεπερνά το 30% των συνολικών απωλειών και 
μπορεί να θεωρηθεί σταθερό. Συνεπώς, προκύπτει το 
κίνητρο για ελαχιστοποίηση των συνολικών 
απωλειών, μέσω της αναζήτησης ενός βέλτιστου 
συνδυασμού των μεταβλητών συνιστωσών απωλειών 
πυρήνα και χαλκού. 

Σχήμα 4.4. Ηλεκτρικές απώλειες ασύγχρονου κινητήρα – ελέγξιμες συνιστώσες απωλειών πυρήνα και 
χαλκού. Μεταβολή με τη μαγνητική φόρτιση. 

Εν γένει, οι μέχρι τώρα προσπάθειες μείωσης των απωλειών ασύγχρονων κινητήρων έχουν 
κατευθυνθεί στις εξής τρεις κατευθύνσεις: 

o Βελτίωση σχεδίασης κινητήρα και ηλεκτρονικών ισχύος 

o Καλύτερη διαχείριση ροής ισχύος ομάδων κινητήρων, για την επίτευξη συνολικού 
ενεργειακού οφέλους [4.48]40 

o Βελτίωση τεχνικών ελέγχου [4.49]41 

Από τις παραπάνω γενικές κατευθύνσεις, η πρώτη έχει καθολική ισχύ στο σύνολο των εφαρμογών 
των ασύγχρονων κινητήρων. Ωστόσο, η κατεύθυνση της από κοινού βελτίωσης της λειτουργίας 
ασύγχρονων κινητήρων απευθύνεται πρωτίστως σε βιομηχανικές εφαρμογές μεγάλης ισχύος (μικρή 
μεταβλητότητα φορτίου ρ), ενώ η κατεύθυνση της βελτίωσης των τεχνικών ελέγχου απευθύνεται σε 
δυναμικές διεργασίες, που απαιτούν υψηλή απόδοση σε μεγάλο εύρος περιοχών λειτουργίας, τόσο κατά 
τη μεταβατική τους απόκριση όσο και κατά την απόκριση μόνιμης κατάστασης (μεγάλη μεταβλητότητα 
φορτίου ρ). 

                                                      
40 4.48. Tsampouris E., Kakosimos P.,  Patsios C. and Kladas A., “Power quality considerations for microgrids integrating pairs of mechanically 
coupled electrical machines driven by power converters”, 7th Japanese-Mediterranean Workshop on applied electromagnetic engineering for 
magnetic, superconducting and nano materials, JapMed 2011, July 6-8 2011, Budapest, Hungary. 
41 4.49. Tsampouris E., Patsios C, Chaniotis A. and Kladas A., “Coupled Field and Circuit Model Analysis of Permanent Magnet Synchronous 
Machine for Direct Torque Control Optimization”, Material Science Forum, vol. 670, pp. 265-272, 2010. 
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4.6.2. Μεγιστοποίηση της αποδόσεως μέσω βελτιωμένων τεχνικών ελέγχου 

Το σύνολο των τεχνικών που προτείνονται στη βιβλιογραφία στοχεύουν στον έλεγχο των απωλειών 
μέσω εξισορρόπησης της ηλεκτρικής και μαγνητικής φόρτισης του ασύγχρονου κινητήρα. Όπως 
αναλύθηκε στην προηγούμενη ενότητα, στην περίπτωση του έλεγχου απωλειών ασύγχρονων κινητήρων 
προκύπτει επίσης ο εξής διαχωρισμός: Αφενός προτείνονται οι τεχνικές, που βάσει μοντέλου απωλειών 
ανασυνθέτουν κατάλληλη αντικειμενική συνάρτηση, την οποία στη συνέχεια βελτιστοποιούν με κριτήριο 
τη μέγιστη απόδοση κινητήρα. Αφετέρου ορίζονται οι μέθοδοι που βασίζονται σε κάποια τεχνική 
αναζήτησης για την εύρεση του σημείου μέγιστης απόδοσης. Οι πρώτες βασίζονται σε σχήμα ανοιχτού 
βρόχου ελέγχου, καθώς η εκτίμηση των απωλειών ή της ισχύος εισόδου του συστήματος πρώσο-
τροφοδοτείται ως είσοδος στο σύστημα, που ρυθμίζει την εκάστοτε μεταβλητή ελέγχου. Οι ελεγκτές 
αυτοί στη βιβλιογραφία αναφέρονται συνήθως ως «ελεγκτές μοντέλου απωλειών» (“Loss Model 
Controllers (LMCs)”). Αντίθετα, οι ελεγκτές βάσει αναζήτησης αξιοποιούν αναδράσεις του συστήματος 
και μέσω ελεγκτών ασαφούς λογικής, διαταραχής και παρατήρησης (P&O) κ.ά. αναζητούν τη βέλτιστη 
συνθήκη μαγνητικής-ηλεκτρικής φόρτισης. Αυτοί αναφέρονται συνήθως ως «Ελεγκτές αναζήτησης» 
(“Search Controllers (SCs)”). 

Το βασικό πλεονέκτημα των ελεγκτών μοντέλου απωλειών είναι η ταχύτητα σύγκλισης, ωστόσο η 
ακρίβειά τους είναι άμεσα εξαρτώμενη από την ορθότητα μοντελοποίησης των απωλειών του 
συστήματος. [4.50]-[4.52], [4.57], [4.59], [4.61]-[4.63], [4.65]. 

Αντίθετα, οι ελεγκτές αναζήτησης προσφέρουν βελτιστοποίηση της αποδόσεως, που δεν εξαρτάται 
από τις παραμέτρους του συστήματος, παρά μόνο βασίζεται στην ακρίβεια μετρήσεως των αναδράσεων, 
[4.53]-[4.56], [4.58], [4.60], [4.64], [4.66]42. 

Η σύγκριση ανάμεσα στις δύο οικογένειες τεχνικών, αναδεικνύει ότι οι ελεγκτές αναζήτησης είναι 
κατά κανόνα πιο αργοί από τους ελεγκτές βάσει μοντέλου απωλειών, οι δε ελεγκτές μοντέλου απωλειών 
λειτουργούν βάσει της αναπαράστασης και όχι του πραγματικού συστήματος. Η επίδοση των ελεγκτών 
μοντέλου απωλειών υποβαθμίζεται όταν αλλάζουν οι παράμετροι του κινητήρα, ενώ η εκτίμηση αυτών σε 
πραγματικό χρόνο κάνει την υλοποίησή τους εξαιρετικά πολύπλοκη, ακόμα και στην περίπτωση που η 
μοντελοποίηση των απωλειών γίνεται προσεγγιστικά. 

Συμπερασματικά, είναι εμφανές το ότι μια αποκλειστική, κατηγορηματική λύση στον έλεγχο 
απωλειών των ασύγχρονων κινητήρων δεν υπάρχει, και δεν αναμένεται να προκύψει. Όπως ήδη έχει 

                                                      
42 4.50. T. M. Rowan and T. A. Lipo, “A quantitative analysis of induction motor performance improvement by SCR voltage control,” IEEE 
Trans. Ind. Applicat., vol. 19, pp. 545–553, July/Aug. 1983. 
4.51. A. Kusko and D. Galler, “Control means for minimization of losses in ac and dc motor drives,” IEEE Trans. Ind. Applicat., vol. 19, pp. 561–
570, July/Aug. 1983. 
4.52. D. S. Kirschen, D. W. Novotny, and W. Suwanwisoot, “Minimizing induction motor losses by excitation control in variable frequency 
drives,” IEEE Trans. Ind. Applicat., vol. 20, pp. 1244–1250, Sept./Oct. 1984. 
4.53. D. S. Kirschen, D. W. Novotny, and T. A. Lipo, “On-line efficiency optimization of a variable frequency induction motor drive,” IEEE 
Trans. Ind. Applicat., vol. 21, pp. 610–615, May/June 1985. 
4.54. S. K. Sul and M. H. Park, “A novel technique for optimal efficiency control of a current-source inverter-fed induction motor,” IEEE Trans. 
Power Electron., vol. 3, pp. 192–199, Apr. 1988. 
4.55. P. Famouri and J. J. Cathey, “Loss minimization control of an induction motor drive,” IEEE Trans. Ind. Applicat., vol. 27, pp. 32–37, 
Jan./Feb. 1991. 
4.56. J. C. Moreira, T. A. Lipo, and V. Blasko, “Simple efficiency maximize for an adjustable frequency induction motor drive,” IEEE Trans. Ind. 
Applicat., vol. 27, pp. 940–946, Sept./Oct. 1991. 
4.57. R. D. Lorenz and S. M. Yang, “Efficiency-optimized flux trajectories for closed-cycle operation of field-orientation induction machine 
drives,” IEEE Trans. Ind. Applicat., vol. 28, pp. 574–580, May/June 1992. 
4.58. G. K. Kim, I. J. Ha, and M. S. Ko, “Control of induction motors for both high dynamic performance and high power efficiency,” IEEE 
Trans. Ind. Electron., vol. 39, pp. 323–333, Aug. 1992. 
4.59. G. O. Garcia, J. C. M. Luis, R. M. Stephan, and E. H. Watanabe, “An efficient controller for an adjustable speed induction motor drive,” 
IEEE Trans. Ind. Electron., vol. 41, pp. 533–539, Oct. 1994. 
4.60. G. C. D. Sousa, B. K. Bose, and J. G. Cleland, “A fuzzy logic based on-line efficiency optimization control of an indirect vector-controlled 
induction motor drive,” IEEE Trans. Ind. Electron., vol. 42, pp. 192–198, Apr. 1995. 
4.61. I. Kioskeridis and N. Margaris, “Loss minimization in induction motor adjustable speed drives,” IEEE Trans. Ind. Electron., vol. 43, pp. 
226–231, Feb. 1996. 
4.62. F. Abrahamsen, F. Blaabjerg, J. K. Pedersen, P. Z. Grabowski, and P.Thogersen, “On the energy optimized control of standard and high-
efficiency induction motors in CT and HVAC applications,” IEEE Trans.Ind. Applicat., vol. 34, pp. 822–831, July/Aug. 1998. 
4.63. F. Fernandez-Bernal, A. Garcia-Cerrada, and R. Faure, “Model-based loss minimization for DC and AC vector-controlled motors including 
core saturation,” IEEE Trans. Ind. Applicat., vol. 36, pp. 755–763, May/June 2000. 
4.64. C. -M. Ta and Y. Hori, “Convergence improvement of efficiency-optimized control of induction motor drives,” IEEE Trans. Ind. Applicat., 
vol. 37, pp. 1746–1753, Nov./Dec. 2001. 
4.65. F. Abrahamsen, F. Blaabjerg, J. K. Pedersen, and P. B. Thogersen, “Efficiency optimized control of medium-size induction motor drives,” 
IEEE Trans. Ind. Applicat., vol. 37, pp. 1761–1767, Nov./Dec. 2001. 
4.66. B. K. Bose, Modern Power Electronics and AC Drives. Delhi, India: Pearson Education, 2003. 
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αναφερθεί, οι ελεγκτές μοντέλου απωλειών υπολογίζουν τη βέλτιστη λειτουργία του συστήματος 
αναλυτικά, ενώ οι ελεγκτές αναζήτησης χρησιμοποιούν τις αναδράσεις του συστήματος για την 
αναζήτησή της. Βάσει των παραπάνω, είναι εμφανές ότι η υλοποίηση ενός γρήγορου ελεγκτή αναζήτησης 
θα ήταν εν γένει προτιμότερη για την περίπτωση των συστημάτων ηλεκτρικής κίνησης, απ' ότι η 
ανάπτυξη ελεγκτών μοντέλων απωλειών βασισμένων σε βελτιωμένα μοντέλα προσομοίωσης ή σε 
πολύπλοκη εκτίμηση των παραμέτρων του κινητήρα σε πραγματικό χρόνο. 

Αναγνωρίζοντας την πρακτική αξία και το επιστημονικό ενδιαφέρον ανάπτυξης αυτών των 
ελεγκτών, δύο απλές και χρήσιμες τεχνικές ελέγχου, που αναγνωρίζονται ευρέως ως τεχνικές αναφοράς, 
περιγράφονται εδώ επιγραμματικά. Η πρώτη μέθοδος βασίζεται καθαρά στη χρήση τεχνικής αναζήτησης, 
ενώ η δεύτερη ενσωματώνει μια υβριδική τεχνική, συνδυάζοντας τις αρχιτεκτονικές των ελεγκτών βάσει 
μοντέλων και των ελεγκτών αναζήτησης. Και οι δύο τεχνικές αναφοράς βασίζονται στη ρύθμιση του 
ισοζυγίου απωλειών πυρήνα-χαλκού μέσω ρύθμισης της μαγνητικής και ηλεκτρικής φόρτισης του 
κινητήρα, μιας και αυτές αποτελούν πάνω από το 70% των συνολικών απωλειών του κινητήρα και είναι 
ελέγξιμες. Στην περίπτωση συστημάτων οδήγησης που ενσωματώνουν περιβάλλον διανυσματικού 
ελέγχου, αυτό μπορεί να υλοποιηθεί εύκολα μέσω ελέγχου της μαγνητικής φόρτισης με έλεγχο της 
μαγνητικής ροής στάτη, δρομέα ή μαγνήτισης του κινητήρα σύμφωνα με την εκάστοτε υλοποίηση. Στη 
συγκεκριμένη περίπτωση, η ρύθμιση γίνεται μέσω ρύθμισης του ρεύματος μαγνήτισης, στο σύγχρονα 
στρεφόμενο πλαίσιο, για τη ρύθμιση της μαγνητικής ροής δρομέα του κινητήρα. Και στις δύο 
περιπτώσεις, οι ελεγκτές τοποθετούνται εξωτερικά του κυρίως βρόχου διανυσματικού ελέγχου, ως 
ελεγκτές χαμηλής προτεραιότητας. 

4.6.2.1. Τεχνική αναζήτησης με μεταβολή παραμέτρων βάσει χαρακτηριστικής με μορφή 
«ράμπας» ("Ramp Search Technique") 

Η μέθοδος αυτή αποτελεί τροποποίηση της μεθόδου Kirschen [4.53]. Ο Kirschen και στη συνέχεια 
οι Κιοσκερίδης και Μάλγαρης [4.61], εφήρμοσαν την αποδοτική μέθοδο μείωσης της μαγνητικής ροής με 
σταθερό, αρκούντως μικρό βήμα. Το πλάτος του βήματος μείωσης της μαγνητικής ροής περιορίστηκε, 
έτσι ώστε αφενός να αυξηθεί η ακρίβεια σύγκλισης και αφετέρου να αποφευχθούν ταλαντώσεις ροπής-
ταχύτητας του κινητήρα, που συμβαίνουν τη στιγμή του βήματος ροής. Ωστόσο, το δεύτερο πρόβλημα 
μπορεί επίσης να περιοριστεί σημαντικά με τη χρήση βαθυπερατού φίλτρου μεταξύ της εξόδου του 
ελεγκτή απωλειών και της κυρίως μονάδας διανυσματικού ελέγχου, έτσι ώστε οι μεταβολές της 
μαγνητικής φόρτισης να επιβάλλονται στον κινητήρα με ομαλό τρόπο και τα μηχανικά μεγέθη να μην 
επηρεάζονται. Εναλλακτικά, προτείνονται τροποποιήσεις του βασικού σχήματος διανυσματικού ελέγχου 
για την αντιστάθμιση αυτών των ταλαντώσεων, οι οποίες αυξάνουν περισσότερο την πολυπλοκότητα 
[4.58]. 

Στην τεχνική αναζήτησης με μεταβολή παραμέτρων βάσει χαρακτηριστικής με μορφή «ράμπας», 
απαιτείται σταδιακή μείωση της μεταβλητής ελέγχου, ακολουθώντας χαρακτηριστική μορφής «ράμπας». 
Σε κάθε βήμα η ισχύς εισόδου του κινητήρα μετράται και συγκρίνεται με την προηγούμενη τιμή της. 
Μόλις διαγνωστεί αύξηση της ισχύος, ο ελεγκτής επιστρέφει και σταθεροποιείται στην προηγούμενη 
κατάσταση, μέχρι να διαγνωστεί σημαντική αλλαγή στην κατάσταση λειτουργίας του κινητήρα, οπότε 
ένας νέος κύκλος μείωσης μαγνητικής ροής εκκινεί. Στην πράξη, η συγκεκριμένη τεχνική, όπως και όλες 
οι τεχνικές παράλληλης λογικής υλοποίησης, υποφέρει από προβλήματα σύγκλισης, μιας και πάντα οι 
μετρήσεις ισχύος στην πράξη περιλαμβάνουν θόρυβο και κυματώσεις εν μέρει λόγω και της ταυτόχρονης 
λειτουργίας των διατάξεων ηλεκτρονικών ισχύος. Έτσι, υπάρχει πάντα η πιθανότητα πρόωρου 
τερματισμού της διαδικασίας αναζήτησης, μιας και διαδοχικά δείγματα ισχύος ενδέχεται να μη διαφέρουν 
αρκετά λόγω των σφαλμάτων που υπεισέρχονται στις μετρήσεις. Για την αποφυγή τέτοιων σφαλμάτων 
είναι απαραίτητη η εκτέλεση του ελέγχου με αρκούντως χαμηλή συχνότητα δειγματοληψίας, σε διακριτά 
βήματα που θα επιτρέπουν της αξιόπιστη μέτρηση και επεξεργασία (ενίσχυση, φιλτράρισμα, 
κανονικοποίηση) του σήματος ισχύος στην είσοδο του διαύλου συνεχούς ή στην είσοδο του κινητήρα για 
την τροφοδότηση του αλγορίθμου αναζήτησης. Ωστόσο, μια μεταβολή του ρεύματος μαγνήτισης στο 
διακριτό χρόνο δεν είναι επιθυμητή για τη διατήρηση της καλής δυναμικής απόκρισης των μηχανικών 
μεγεθών. Αυτός είναι ο λόγος που στην πράξη η θεωρητική αναζήτηση με βάση τη χαρακτηριστική 
μορφής «ράμπας» μετατρέπεται σε τροφοδότηση βηματικά μειούμενης χαρακτηριστικής μέσω 
βαθυπερατού φίλτρου (“step fed through filter”).  

Η μέθοδος ξεκινά με το ονομαστικό ρεύμα ευθέως άξονα (Idsref) και απαιτεί μόνο τον καθορισμό 
της τιμής βήματος και της συχνότητας του κύκλου ελέγχου για να λειτουργήσει. Συνήθως, η συχνότητα 
του κύκλου ελέγχου (που καθορίζει και το χρόνο δειγματοληψίας του σήματος ισχύος) επιλέγεται να είναι 
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η μισή της συχνότητας αποκοπής του βαθυπερατού φίλτρου (αντίστοιχα το χρονικό βήμα ελέγχου 
επιλέγεται διπλάσιο του χρόνου αποκατάστασης του φίλτρου). Τυπική συνάρτηση μεταφοράς τέτοιου 
φίλτρου, όπως αναφέρεται και στο [4.67]43 δίνεται εδώ: 

2
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                                                                                                                   (4.2) 

Ο χρόνος αποκατάστασης του φίλτρου (στο [4.67] ορίζεται ως ο χρόνος που απαιτείται για να 
φθάσει η τιμή εξόδου του φίλτρου το 95% της τιμής αναφοράς) είναι 0.15sec, που οδηγεί σε ελάχιστο 
βήμα δειγματοληψίας 300msec, τυπικό για αυτή την κατηγορία εφαρμογών ελέγχου και για κλίμακες 
ισχύος της τάξεως των δεκάδων KW. Ο παραπάνω «κανόνας παλάμης» (“rule of thumb”), όπως 
χαρακτηριστικά αναφέρεται στο [4.67], έχει αποδείξει επανειλημμένως την καταλληλότητά του σε κάθε 
περίπτωση προσομοίωσης ή πειραματικής δοκιμής, και στη βάση του ακολουθείται στο σύνολο των 
δημοσιευμένων εργασιών. 

Πλήθος εργασιών προτείνουν τροποποιήσεις ή βελτιώσεις πάνω σε αυτό το πλαίσιο αναφοράς, το 
οποίο παραμένει κοινό στο σύνολο πρακτικά των εργασιών, που βασίζονται σε τεχνικές αναζήτησης 
(υποκατηγορία των τεχνικών βάσει αρχών - φυσικής, όπως αναλύθηκε στην ενότητα 4.4.2). Παρότι τα 
μέσα σε κάθε περίπτωση διαφέρουν, ο στόχος αυτών των τροποποιήσεων-βελτιώσεων είναι κοινός και 
έγκειται εμφανώς στην εξής αρχή: «Η δυναμική μεταβολή του βήματος μείωσης της μαγνητικής ροής σε 
πραγματικό χρόνο, μπορεί να οδηγήσει σε ταυτόχρονη βελτίωση της ταχύτητας σύγκλισης και της ακρίβειας 
του ελέγχου». Συγκεκριμένα, η επίτευξη μεγάλων βημάτων στους πρώτους λίγους κύκλους ελέγχου και η 
γρήγορη μείωση του πλάτους τους κινείται προς αυτή την κατεύθυνση και αποτελεί το αντικείμενο 
ποικίλων δημοσιεύσεων. Εδώ αναφέρεται η χαρακτηριστική δημοσίευση των Sousa και Bose, που 
αποτελεί σταθερή αναφορά για το σύνολο των ερευνητών στο αντίστοιχο γνωστικό αντικείμενο, και η 
οποία ήταν από τις πρώτες εργασίας που πρότεινε την ενσωμάτωση ελεγκτών ασαφούς λογικής, στο 
πλαίσιο που εδώ αναλύθηκε, για τη ρύθμιση των βημάτων μείωσης τη μαγνητικής ροής σε πραγματικό 
χρόνο [4.60], [4.66]. 

4.6.2.2. Τεχνική ελαχιστοποίησης των απωλειών βάσει υβριδικής μεθόδου. 

Παρά την ποικιλομορφία των προτεινόμενων προσεγγίσεων, τα χαρακτηριστικά του επιθυμητού 
ελεγκτή απωλειών είναι κοινά αποδεκτά και περιγράφονται απλά ως εξής: «αναζητείται τεχνική ελέγχου με 
γρήγορη δυναμική απόκριση που να προσφέρει πάντα το πραγματικό βέλτιστο» (“we look for an Efficiency 
Optimization Controller (EOC) with fastest response always offering the true optimal” [4.52]). Αυτό 
μπορεί να προσεγγιστεί και στην περίπτωση των ασύγχρονων κινητήρων μέσω τεχνικών υβριδικής 
σχεδίασης.  

Εδώ παρουσιάζεται, αντίστοιχα με την περίπτωση των ελεγκτών, βάσει αναζήτησης ο υβριδικός 
έλεγχος αναφοράς, ο οποίος βασίζεται στην εξής αρχή: καθώς οι ελεγκτές αναζήτησης δε γνωρίζουν εκ 
των προτέρων τη θέση ή την περιοχή του βέλτιστου απαιτούν συγκεκριμένο χρόνο αναζήτησης. Ο χρόνος 
αυτός μπορεί να περιοριστεί σημαντικά μέσω της χρήσεως μοντέλου απωλειών για την αρχικοποίηση της 
αναζήτησης από σημείο της περιοχής του βέλτιστου. Όπως παρουσιάζεται στα άρθρα [4.59] και [4.68]44 η 
χρήση ακόμα και προσεγγιστικών μοντέλων απωλειών βάσει κυκλωματικών αναπαραστάσεων μπορεί να 
επιταχύνει ουσιαστικά την απόκριση των ελεγκτών αναζήτησης. Τυπική είναι η κυκλωματική 
αναπαράσταση του Σχήματος 4.5, όπου βάσει του κλασικού ισοδυνάμου κυκλώματος του ασύγχρονου 
κινητήρα, προκύπτει η ευρέως γνωστή συνθήκη βελτιστοποίησης: 

 
   2 2
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                                                                                           (4.3) 

Όπου:  Rs : αντίσταση στάτη 

 Rr : αντίσταση δρομέα 

 Rc : αντίσταση απωλειών πυρήνα 

                                                      
43 4.67. C. Chakraborty and Y. Hori, "Fast efficiency optimization techniques for the indirect vector-controlled induction motor drives," IEEE 
Trans. Ind. Appl., vol.39, no.4, pp. 1070- 1076, July – Aug. 2003. 
44 4.68. Tsampouris E. and Kladas A., “Efficiency optimization considerations for standard induction motor fed by PWM inverter”, Proc. of the 
8th International Symposium on Advanced Electromechanical Motion Systems, Electromotion 09, Lille, France,1-3 July 2009. 
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 Ld : αυτεπαγωγή μαγνήτισης d άξονα 

 ωr : ηλεκτρική ταχύτητα δρομέα 

 Iqs : ρεύμα στάτη εγκάρσιου άξονα 

Idsref : ρεύμα στάτη ευθέως άξονα σε συνθήκες βέλτιστου ισοζυγίου ηλεκτρικής-
μαγνητικής φόρτισης 

 
                                                   d-axis                                                                                                           q-axis 

Σχήμα 4.5. Προσεγγιστικό ισοδύναμο κύκλωμα μόνιμης κατάστασης του ασύγχρονου κινητήρα. 

Στην παρούσα υποενότητα πραγματοποιήθηκε αναφορά στις δύο χαρακτηριστικότερες τεχνικές 
αναφοράς, που προτείνονται στη βιβλιογραφία για τον έλεγχο απωλειών σύγχρονων κινητήρων, που 
οδηγούνται με διανυσματικό έλεγχο (συνήθως συναντάται σχήμα άμεσου διανυσματικού ελέγχου), όπου 
ένας εξωτερικός βρόχος ελέγχου προστίθεται ως διαδικασία χαμηλής προτεραιότητας (διαδικασία 
παρασκηνίου ή υποβάθρου) σε σχέση με τον κυρίως βρόχο ελέγχου.  

Η μαγνητική ροή ελέγχεται μέσω του ρεύματος ευθέως άξονα (ο έλεγχος γίνεται συνήθως στο 
σύγχρονο πλαίσιο αναφοράς, όπου οι ποσότητες εμφανίζονται ως συνεχή μεγέθη) βάσει της μεταβολής 
της ισχύος του συστήματος, η οποία μετράται είτε στο δίαυλο συνεχούς ή στους ακροδέκτες εισόδου του 
κινητήρα. Μεταξύ των δύο αυτών τεχνικών, η τεχνική αναζήτησης με μεταβολή παραμέτρων βάσει 
χαρακτηριστικής με μορφή «ράμπας» βασίζεται καθαρά σε αρχές φυσικής, καθώς εκτελεί αναζήτηση με 
τον πλέον απλό τρόπο. Η δεύτερη μέθοδος συνδυάζει τα χαρακτηριστικά των τεχνικών αναζήτησης και 
των τεχνικών βάσει μοντέλων απωλειών, καθώς χαρακτηρίζεται τόσο από τη βελτιωμένη ταχύτητα 
σύγκλισης όσο και από τη δυνατότητα προσαρμογής στις εκάστοτε συνθήκες φόρτισης του συστήματος. 
Η απόκριση και των δύο συστημάτων βελτιώνεται σημαντικά με τη χρήση βαθυπερατών φίλτρων στην 
είσοδο του διανυσματικού ελεγκτή, όπως έχει επιβεβαιωθεί τόσο πειραματικά όσο και μέσω 
προσομοιώσεων στη βιβλιογραφία.  

Οι τεχνικές αυτές αποτελούν σταθερό υπόδειγμα για την ανάπτυξη νέων βελτιώσεων στον έλεγχο 
απωλειών συστημάτων κίνησης με έντονη και συνεχή δυναμική απόκριση, όπου το επιστημονικό 
ενδιαφέρον συναντά τη βιομηχανική έρευνα και ανάπτυξη προϊόντων, όπως χαρακτηριστικά το 
ηλεκτροκίνητο όχημα.  

4.7. ΣΥΝΕΙΣΦΟΡΑ ΣΤΗ ΣΧΕΔΙΑΣΗ ΤΕΧΝΙΚΩΝ ΕΛΕΓΧΟΥ 
ΜΕΙΩΣΗΣ ΑΠΩΛΕΙΩΝ ΓΙΑ ΤΗΝ ΕΦΑΡΜΟΓΗ ΤΟΥ 
ΗΛΕΚΤΡΟΚΙΝΗΤΟΥ ΟΧΗΜΑΤΟΣ 

Η δυναμική του ελέγχου μαγνητικής ροής σχετίζεται με τη συνολική δυναμική συμπεριφορά των 
συστημάτων κίνησης. Στην περίπτωση μάλιστα της εφαρμογής του ηλεκτρικού οχήματος, όπου 
συνυπάρχουν αυστηροί περιορισμοί αποθήκευσης ενέργειας και συνεχής, έντονα δυναμική λειτουργία, η 
προσπάθεια βελτίωσης των αντιστοίχων τεχνικών ελέγχου απόκτα ιδιαίτερη σημασία. 

Στα πλαίσια της διδακτορικής εργασίας αναπτύχθηκε τεχνική ελέγχου απωλειών, μέσω ελέγχου της 
μαγνητικής ροής, βασισμένη σε αρχιτεκτονική αναζήτησης τριών σταδίων, η οποία κατά το δεύτερο 
στάδιο ενσωματώνει καινοτομικό υβριδικό ελεγκτή, βασισμένο σε παραβολική προσέγγιση 
χαρακτηριστικής απόδοσης για τη διαμόρφωση των εισόδων του ελεγκτή αναζήτησης, μέσω προηγμένου 
μοντέλου απωλειών ασύγχρονου κινητήρα. 

Η λειτουργία του προτεινόμενου ελεγκτή μαγνητικής ροής έχει προσομοιωθεί τόσο υπό βηματικές 
μεταβολές των λειτουργικών χαρακτηριστικών του κινητήρα όσο και υπό ρεαλιστικές καμπύλες φορτίου 
(κύκλους οδήγησης του ηλεκτροκίνητου οχήματος βάση πρωτοτύπων). Τα αποτελέσματα των 
προσομοιώσεων έχουν επιβεβαιωθεί πειραματικά σε αντίστοιχο υπό κλίμακα μοντέλο ηλεκτροκίνητου 
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οχήματος, το οποίο όπως αναλύθηκε στο Κεφάλαιο 2, αναπτύχθηκε ώστε να υλοποιεί διανυσματικό 
έλεγχο ακριβείας του ασύγχρονου κινητήρα, υπό εξομοιωμένη τροφοδοσία συστοιχίας μπαταριών και 
εξομοιωμένες μεταβολές του μηχανικού φορτίου. 

Ο ρυθμιστής που αναπτύχθηκε επιτυγχάνει βελτιωμένη μεταβατική απόκριση και ακρίβεια ελέγχου 
σε σύγκριση με τους αντίστοιχους ελεγκτές δύο σταδίων, όπως παρουσιάζεται στη συνέχεια. 

4.7.1. Εισαγωγή 

Η βελτιστοποίηση των συστημάτων οδήγησης κινητήρων, μέσω βελτίωσης των διαδικασιών 
ελέγχου αποτελεί την πιο πρόσφατη απόκριση στις διαρκώς αυξανόμενες απαιτήσεις της βιομηχανίας για 
πιο οικονομικά και ασφαλή ηλεκτροκίνητα και υβριδικά οχήματα [4.69]-[4.72]45. Ταυτόχρονα η πρόοδος 
της τεχνολογίας σχεδίασης και κατασκευής σύγχρονων κινητήρων μονίμων μαγνητών [4.73]-[4.75]46, 
απαιτεί μια αναθεωρημένη προσέγγιση επί των τεχνικών ελέγχου απωλειών, η οποία θα μπορούσε να έχει 
επιτυχή εφαρμογή στη βελτίωση της αποδόσεως τόσο ασύγχρονων κινητήρων, όσο και κινητήρων 
μονίμων μαγνητών [4.76]-[4.80]47.  

Καθώς η βιομηχανία επιχειρεί να ισορροπήσει ανάμεσα στα πλεονεκτήματα της υψηλότερης 
επίδοσης των σύγχρονων κινητήρων μονίμων μαγνητών, έναντι της ανώτερης ελεγξιμότητας των 
ασύγχρονων κινητήρων, οι ερευνητές παρουσιάζουν νέες εργασίες που συνεχώς διαταράσσουν αυτό το 
ισοζύγιο, [4.69]-[4.71], [4.76]-[4.83]48. 

Στη βάση αυτού του πλαισίου, η πρόσφατη βιβλιογραφία στο γνωστικό αντικείμενο του ελέγχου 
απωλειών πραγματικού χρόνου μέσω ελέγχου μαγνητικής ροής, διερευνά επισταμένως θέματα 
διαχείρισης ελέγχου σε επίπεδο συστήματος, για την ανάπτυξη βελτιωμένων ελεγκτών [4.84]-[4.91]49. Οι 

                                                      
45 4.69. Z. Qu, M. Ranta, M. Hinkkanen and J. Luomi, "Loss-Minimizing Flux Level Control of Induction Motor Drives," IEEE Trans. Ind. Appl., 
vol.48, no.3, pp.952-961, May-June 2012. 
4.70. M.N. Uddin and R.S. Rebeiro, "Online Efficiency Optimization of a Fuzzy-Logic-Controller-Based IPMSM Drive," IEEE Trans. Ind. Appl., 
vol.47, no.2, pp.1043-1050, March-April 2011. 
4.71. J. Rivera Dominguez, C. Mora-Soto, S. Ortega-Cisneros, J.J Raygoza Panduro and A.G. Loukianov, "Copper and Core Loss Minimization 
for Induction Motors Using High-Order Sliding-Mode Control," IEEE Trans. Ind. Electron., vol.59, no.7, pp.2877-2889, July 2012. 
4.72. H.U. Rehman and X. Longya, "Alternative Energy Vehicles Drive System: Control, Flux and Torque Estimation, and Efficiency 
Optimization," IEEE Trans. .Vehicular Technology, vol.60, no.8, pp.3625-3634, Oct. 2011. 
46 4.73. A.M. ElRefaie, "Fractional-Slot Concentrated-Windings Synchronous Permanent Magnet Machines: Opportunities and Challenges," IEEE 
Trans. Ind. Electron., vol.57, no.1, pp. 107-121, Jan. 2010. 
4.74. B. Soo-whang, K. Byung-taek and K. Byung-il, "Practical Optimum Design Based on Magnetic Balance and Copper Loss Minimization for 
a Single-Phase Line Start PM Motor," IEEE Trans. Magnetics, vol.47, no.10, pp.3008-3011, Oct. 2011. 
4.75. E.M. Tsampouris, M.E. Beniakar, and A.G. Kladas, "Geometry Optimization of PMSMs Comparing Full and Fractional Pitch Winding 
Configurations for Aerospace Actuation Applications," IEEE Trans. Magnetics, vol.48, no.2, pp.943-946, Feb. 2012. 
47 4.76. C. Cavallaro, A.O. DiTommaso, R. Miceli, A. Raciti, G.R. Galluzzo and M. Trapanese, "Efficiency Enhancement of Permanent-Magnet 
Synchronous Motor Drives by Online Loss Minimization Approaches," IEEE Trans. Ind. Electron., vol.52, no.4, pp. 1153- 1160, Aug. 2005. 
4.77. M.N. Uddin and M.A. Rahman, "High-Speed Control of IPMSM Drives Using Improved Fuzzy Logic Algorithms," IEEE Trans. Ind. 
Electron., vol.54, no.1, pp.190-199, Feb. 2007. 
4.78. M. N. Uddin, T. S. Radwan, and M. A. Rahman, “Fuzzy logic based position control of a PMSM servo drive,” J. Control Intell. Syst., vol. 
35, no. 4, pp. 293–299, Nov. 2007. 
4.79. M. Hajian, J. Soltani, G.A. Markadeh and S. Hosseinnia, "Adaptive Nonlinear Direct Torque Control of Sensorless IM Drives With 
Efficiency Optimization," IEEE Trans. Ind. Electron., vol.57, no.3, pp.975-985, March 2010. 
4.80. S. Morimoto, Y. Tong, Y. Takeda and T. Hirasa, "Loss minimization control of permanent magnet synchronous motor drives," IEEE Trans. 
Ind. Electron., vol.41, no.5, pp.511-517, Oct 1994. 
48 4.81. C. Mademlis, I. Kioskeridis and T. Theodoulidis, "Optimization of single-phase induction Motors-part I: maximum energy efficiency 
control," IEEE Trans. Energy Convers., vol.20, no.1, pp. 187- 195, March 2005. 
4.82. C. Mademlis, T. Theodoulidis, and I. Kioskeridis, "Optimization of single-phase induction motors-part II: magnetic and torque performance 
under optimal control," IEEE Trans. Energy Convers., vol.20, no.1, pp. 196- 203, March 2005. 
4.83. T. Thiringer, J. Luomi, "Comparison of reduced-order dynamic models of induction machines," IEEE Trans. Power Systems, vol.16, no.1, 
pp.119-126, Feb 2001. 
49 4.84. Gan Dong and O. Ojo, "Efficiency Optimizing Control of Induction Motor Using Natural Variables," IEEE Trans. Ind. Electron., vol.53, 
no.6, pp.1791-1798, Dec. 2006. 
4.85. B. Zahedi and S. Vaez-Zadeh, "Efficiency Optimization Control of Single-Phase Induction Motor Drives," IEEE Trans. Power Electron., 
vol.24, no.4, pp.1062-1070, April 2009. 
4.86. E.S. Sergaki, G.S. Stavrakakis, "Online search based fuzzy optimum efficiency operation in steady and transient states for DC and AC vector 
controlled motors," 18th International Conference on Electrical Machines, 2008. ICEM 2008., Sept. 2008. 
4.87. L.B. Ristic and B.I. Jeftenic, "Implementation of Fuzzy Control to Improve Energy Efficiency of Variable Speed Bulk Material 
Transportation," IEEE Trans. Ind. Electron., vol.59, no.7, pp.2959-2969, July 2012. 
4.88. M.N. Uddin and S.W. Nam, "Development of a Nonlinear and Model-Based Online Loss Minimization Control of an IM Drive," IEEE 
Trans. Energy Convers., vol.23, no.4, pp.1015-1024, Dec. 2008. 
4.89. E.F. Rodriguez  and J.A. Santisteban, "An Improved Control System for a Split Winding Bearingless Induction Motor," IEEE Trans. Ind. 
Electron., vol.58, no.8, pp.3401-3408, Aug. 2011. 
4.90. F. Abrahamsen, F. Blaabjerg, J. Pedersen, P. Grabowski, and P. Thogersen, “On the energy optimized control of standard and high-
efficiency induction motors in CT and HVAC applications,” IEEE Trans. Ind. Appl., vol. 34, no. 4, pp. 822–831, Jul./Aug. 1998. 
4.91. D. de Almeida Souza, W.C.P. de Aragao Filho and G.C.D. Sousa, "Adaptive Fuzzy Controller for Efficiency Optimization of Induction 
Motors," IEEE Trans. Ind. Electron., vol.54, no.4, pp.2157-2164, Aug. 2007. 
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προκύπτοντες ρυθμιστές μαγνητικής ροής κατατάσσονται βάσει της τεχνικής ελέγχου στους ελεγκτές 
βάσει μοντέλου απωλειών (“Loss Model Controllers (LMCs)”) και στους ελεγκτές αναζήτησης (“Search 
Controllers (SCs)”) [4.92]-[4.96]50. Οι πλέον πρόσφατες διαμορφώσεις αυτών δε των ελεγκτών 
συγκρίνονται στη συνδυαστική βάση της ακρίβειας ελέγχου και της ταχύτητας σύγκλισης [4.81], [4.82]. 
Βάσει των αποτελεσμάτων τέτοιων συγκρίσεων, οι ερευνητές έχουν προτείνει τη χρήση διαδικασιών 
αναζήτησης πολλών βημάτων, με στόχο τη βέλτιστη ενσωμάτωση των δύο αυτών κατηγοριών ελεγκτών 
σε κοινή αρχιτεκτονική ελέγχου [4.60], [4.86], [4.92]-[4.96]. Σε πρώτο βήμα, οι διαδικασίες αυτές 
επιταχύνουν τη διαδικασία αναζήτησης εφαρμόζοντας εκτίμηση του σημείου εκκίνησης μέσω 
κατάλληλου μοντέλου απωλειών κινητήρα [4.76], [4.88], [4.90]. Σε επόμενο στάδιο και καθώς η 
αναζήτηση εισέρχεται σε συνεχώς μικρότερες περιοχές του βέλτιστου, η ταχύτητα αναζήτησης μειώνεται 
σταδιακά, έτσι ώστε οι αντίστοιχοι ελεγκτές αναζήτησης να μπορούν να συγκλίνουν με ακρίβεια σε μια 
αρκετά περιορισμένη περιοχή του πεδίου επίλυσης [4.79], [4.97]51. Ωστόσο, αυτές οι ακολουθίες 
λειτουργιών αναζήτησης, αποτυγχάνουν να συνδυάσουν χαρακτηριστικά των ελεγκτών μοντέλου 
απωλειών και των ελεγκτών αναζήτησης σε μια πραγματικά υβριδική αρχιτεκτονική ελέγχου ενός και 
μόνο βήματος (μιας και μόνο λειτουργίας (“single operating mode”)). Καθώς η μοντελοποίηση του 
κινητήρα είναι κομβικής σημασίας, ακόμα και για τις πλέον εξεζητημένες υλοποιήσεις ελεγκτών 
μαγνητικής ροής, τόσο υπό την έννοια της ακρίβειας εκτίμησης, όσο και υπό την έννοια της δυναμικής 
τους λειτουργίας [4.83], [4.99]52, η ανάπτυξη ενός τέτοιου ελεγκτή θα μπορούσε να προσφέρει 
συγκεκριμένα πλεονεκτήματα [4.60], [4.66], [4.92]-[4.96]. 

Στα πλαίσια της διδακτορικής εργασίας, ένας ρυθμιστής μαγνητικής ροής πολλών σταδίων, βάσει 
υβριδικής αρχιτεκτονικής σχεδιασμού αναπτύσσεται, προσομοιώνεται και επιβεβαιώνεται πειραματικά σε 
ένα σύστημα οδήγησης ηλεκτροκίνητου οχήματος με ασύγχρονο κινητήρα. Το προτεινόμενο σύστημα 
ελέγχου ενσωματώνει τρείς καταστάσεις - στάδια λειτουργίας (“modes of operation”), οι οποίες 
χρησιμοποιούνται για να επιταχύνουν τη σύγκλιση, χωρίς μείωση της ακρίβειας του ελέγχου. Πιο 
συγκεκριμένα εισάγονται οι εξής λειτουργίες: 

o Λειτουργία βάσει μοντέλου απωλειών (LMC mode) 

o Υβριδική λειτουργία (Hybrid mode) 

o Λειτουργία αναζήτησης (SC mode) 

Οι τρείς αυτές λειτουργικές καταστάσεις του ρυθμιστή μαγνητικής ροής συνδυάζονται στη βάση 
μιας ακολουθιακής («αλυσιδωτής») διαδικασίας, η οποία σχεδιάζεται με στόχο το σταδιακό περιορισμό 
της περιοχής αναζήτησης, καθώς η μαγνητική ροή συγκλίνει στο σημείο μέγιστης απόδοσης (“Maximum 
Efficiency Point (MEP)”).  

Το σημείο καινοτομίας της προτεινόμενης μεθοδολογίας εντοπίζεται στη συνεισφορά της υβριδικής 
λειτουργίας ελέγχου, η οποία σχεδιάζεται με στόχο την επίτευξη βελτιωμένων χρόνων σύγκλισης στο 
σημείο μέγιστης ισχύος, παράμετρος ιδιαίτερα σημαντική για την περίπτωση των ηλεκτροκίνητων 
οχημάτων, όπου απαιτείται συνεχής δυναμική λειτουργία, υπό σαφείς περιορισμούς και υψηλό κόστος 
αποθήκευσης ενέργειας. 

Η ενότητα αυτή οργανώνεται ως εξής: Στην παράγραφο 4.7.2 αναλύεται η διαμόρφωση του 
συνολικού συστήματος κίνησης και περιγράφονται οι τρεις διακριτές λειτουργίες του ρυθμιστή 
μαγνητικής ροής ενώ στην παράγραφο 4.7.3 δίδεται η λεπτομερής σχεδίαση και ανάλυση λειτουργίας του 
υβριδικού ελεγκτή. Αποτελέσματα προσομοιώσεων που συγκρίνουν τη λειτουργία του προτεινόμενου 

                                                      
50 4.92. B. K. Bose, “Expert system, fuzzy logic, and neural network applications in power electronics and motion control,” Proc. IEEE, vol. 82, 
no. 8, pp. 1303–1323, Aug. 1994. 
4.93. A.M. Bazzi and P.T. Krein, "Review of Methods for Real-Time Loss Minimization in Induction Machines," IEEE Trans. Ind. Appl., vol.46, 
no.6, pp.2319-2328, Nov.-Dec. 2010. 
4.94. C. Chakraborty and Y. Hori, "Fast efficiency optimization techniques for the indirect vector-controlled induction motor drives," IEEE Trans. 
Ind. Appl., vol.39, no.4, pp. 1070- 1076, July-Aug. 2003. 
4.95. E. Agamloh and A. Nagorny, "An overview of efficiency and loss characterization of fractional horsepower motors," IEEE Trans. Ind. 
Electron., In press. 
4.96. B.K. Bose, "Power Electronics and Motor Drives Recent Progress and Perspective," IEEE Trans. Ind. Electron., vol.56, no.2, pp.581-588, 
Feb. 2009. 
51 4.97. M.N. Uddin and Sang Woo Nam, "New Online Loss-Minimization-Based Control of an Induction Motor Drive," IEEE Trans. Power 
Electron., vol.23, no.2, pp.926-933, March 2008. 
52 4.98. S. Lim and K. Nam, “Loss-minimizing control scheme for induction motors,” Proc. Inst. Elect. Eng., vol. 151, no. 4, pp. 385–397, Jul. 
2004. 
4.99. E. Tsampouris and A. Kladas, "Efficiency optimization considerations for standard induction motor fed by PWM inverter", Proc. of the 8th 
International Symposium on Advanced Electromechanical Motion Systems, Electromotion 09, Lille, France,1-3 July 2009. 
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ρυθμιστή με τους αντίστοιχους ρυθμιστές LMC-SC (δύο σταδίων) παρουσιάζονται στην παράγραφο 4.7.4 
και ακολουθεί η πειραματική τους επιβεβαίωση στην παράγραφο 4.7.5 .Τέλος, στην 4.7.6 δίδεται η 
σύνοψη του κεφαλαίου με έμφαση στα σημεία καινοτομίας, τα οποία αναδεικνύουν την καταλληλότητα 
της τεχνικής για τη συγκεκριμένη κλάση εφαρμογών ελέγχου. 

4.7.2. Δομή και λειτουργία του προτεινόμενου συστήματος ελέγχου. 

Το δομικό διάγραμμα του συνολικού συστήματος κίνησης, στο οποίο ενσωματώνεται ο 
προτεινόμενος αλγόριθμος ελέγχου μαγνητικής ροής δίνεται στο παρακάτω Σχήμα. 

 

Σχήμα 4.6. Δομικό διάγραμμα του συστήματος κίνησης. 

Το σύστημα ελέγχου απωλειών έχει τοποθετηθεί ως ελεγκτής εξωτερικού βρόχου και χαμηλότερης 
προτεραιότητας σε σχέση με το βασικό σύστημα άμεσου διανυσματικού ελέγχου. Το τελευταίο 
επιλέχθηκε ως βασικός ελεγκτής ροής - ροπής του κινητήρα λόγω της πρακτικά άριστης και θεωρητικά 
βέλτιστης δυναμικής απόκρισης και της έμφυτης ικανότητας αποσύζευξης των συνιστωσών ρεύματος, 
παραγωγής ροπής και εγκατάστασης ροής κινητήρα που επιτυγχάνει. Ο ρυθμιστής μαγνητικής ροής 
συναποτελείται από τους τρεις προαναφερθέντες ελεγκτές (ενεργοποιούνται κατά την αντίστοιχη 
λειτουργία του ρυθμιστή) σε συνδυασμό με τις δομικές μονάδες «ανίχνευσης έντονα δυναμικής 
λειτουργίας» και «διαχείρισης ελεγκτών ασαφούς λογικής» (“heavy transients detection” and “Fuzzy Logic 
Controllers (FLCs) handling” modules αντίστοιχα), οι οποίες βάσει μετρήσεων επί των λειτουργικών 
παραμέτρων του συστήματος, ενεργοποιούν την κατάλληλη λειτουργία του ρυθμιστή μαγνητικής ροής. 

Ενώ ο βασικός διανυσματικός ελεγκτής επιβάλλει τις εντολές ταχύτητας και ροής υπό τις εκάστοτε 
συνθήκες φορτίου, ο ρυθμιστής μαγνητικής ροής αναζητά τη βέλτιστη συνθήκη λειτουργίας εκτελώντας 
την εξής ακολουθία ενεργειών: 

4.7.2.1. Λειτουργία του ρυθμιστή βάσει μοντέλου απωλειών (LMC mode of magnetic flux 
regulator operation) 

Κατά την εκκίνηση του κινητήρα, επιβάλλεται ονομαστική μαγνητική ροή, έτσι ώστε να είναι 
διαθέσιμη η μέγιστη ροπή, απαραίτητη για την εκκίνηση των οχημάτων σε όλες τις εφαρμογές ηλεκτρικής 
κίνησης. Κατά την διάρκεια έντονης μεταβατικής λειτουργίας, που συνοδεύεται από στιγμιαίες αυξήσεις 
στην κατανάλωση ισχύος, ο ρυθμιστής ροής ενεργοποιεί τον ελεγκτή μοντέλου απωλειών, με στόχο την 
επίτευξη άμεσης βελτίωσης της επιδόσεως του κινητήρα και ταυτοχρόνως την άμεση ενίσχυση της 
μαγνητικής φόρτισης, έτσι ώστε ο κινητήρας να παραμείνει ευσταθής (Κατάσταση λειτουργίας 1 
(“Operating Mode 1 (OM1)”)). 

O προτεινόμενος ελεγκτής μοντέλου απωλειών χρησιμοποιεί έναν προ-προγραμματισμένο πίνακα 
αναζήτησης δύο διαστάσεων, όπου έχει αποθηκευθεί το προφίλ αναφοράς μαγνητικής ροής (Σχήμα 
4.7(β)). Τα δεδομένα του πίνακα αναζήτησης εξομοιώνουν τη μεταβολή της βέλτιστης μαγνητικής ροής 
συναρτήσει της ροπής φορτίου και της ταχύτητας λειτουργίας του κινητήρα (συναρτήσει των συνθηκών 
φόρτισης) και έχουν προκύψει μέσω προσαρμογής επιφάνειας 4ης τάξης στα δεδομένα του 
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προσεγγιστικού μοντέλου απωλειών του Σχήματος 4.7(α), το οποίο έχει αναπτυχθεί στην [4.99] και 
βασίζεται σε αντίστοιχα μοντέλα της βιβλιογραφίας, όπως αυτά αναφέρονται και στο [4.93]. Το μοντέλο 
αυτό έχει καθαρά προσεγγιστικό χαρακτήρα, γεγονός που αναδεικνύεται και από το έντονα κβαντισμένο 
προφίλ της μαγνητικής ροής δρομέα (Ψr

opt), το οποίο εξυπηρετεί τη δυνατότητα περιγραφής του με χρήση 
των παρακάτω εξισώσεων: 

( , ) * (0.2 0.3* ) 0 0.5
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                                                                         (4.4) 

Όπου Κ είναι συντελεστής διόρθωσης της εντολής ροής, ο οποίος προβλέπεται για ταχύτητες 
λειτουργίας μικρότερες της ονομαστικής. Η μαθηματική του έκφραση δίνεται στην εξίσωση (4.5). 
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(α)                                                                         (β) 
Σχήμα 4.7. Προ-προγραμματισμένα προφίλ μαγνητικής ροής. (α) Προσεγγιστικό μοντέλο. (β) 

Προσαρμοσμένο μοντέλο 4ης τάξης (Χρησιμοποιείται από τον ελεγκτή LMC). 

Κατά την κλίση του ελεγκτή, η τιμή από τον προσαρμοσμένο πίνακα αναζήτησης (Σχήμα 4.7(β)) 
προστίθεται στη σταθερή τιμή βάσης (Ψr

offset) και η εντολή μαγνητικής ροής (Ψr
opt) οδηγείται στο 

διανυσματικό ελεγκτή. Καθώς η μείωση της μαγνητικής ροής του ασύγχρονου κινητήρα μπορεί να 
υποβαθμίσει σημαντικά τη δυναμική λειτουργία αλλά και την ευστάθεια των ασύγχρονων κινητήρων υπό 
συνθήκες ασύμμετρης μαγνητικής-ηλεκτρικής φόρτισης, ο προτεινόμενος ελεγκτής βάσει μοντέλου 
απωλειών έχει προγραμματιστεί να επιδρά επί της μαγνητικής ροής συντηρητικά, με τρόπο που εμπλέκει 
μικρές διακυμάνσεις στην επίδοση του κινητήρα [4.82], [4.99]. 

Αφού ο κινητήρας εξέλθει της περιοχής έντονης μεταβατικής λειτουργίας, τα σφάλματα των 
ελεγκτών ροπής και ταχύτητας περιορίζονται σε μικρές τιμές γύρω από το μηδέν και η κατανάλωση 
ισχύος μειώνεται ενεργοποιώντας την λειτουργία υβριδικού ελέγχου (Κατάσταση λειτουργίας 2 
(“Operating Mode 2 (OM2)”)).  

4.7.2.2. Υβριδική λειτουργία του ρυθμιστή (Hybrid mode of magnetic flux regulator 
operation) 

Κατά τη διάρκεια της υβριδικής λειτουργίας λαμβάνει χώρα ταχεία μείωση της μαγνητικής ροής, 
όπως αναλύεται λεπτομερώς στην επόμενη παράγραφο. Ύστερα από λίγους κύκλους ελέγχου, η 
αναζήτηση περιορίζεται σε μια μικρή περιοχή του βέλτιστου και το βήμα των διορθώσεων του ελεγκτή 
φθάνει το όριο, μετά από το οποίο τα αποτελέσματα της δράσης ελέγχου γίνονται συγκρίσιμα της 
ακρίβειας του ελεγκτή. Εκείνη τη στιγμή ενεργοποιείται η λειτουργία αναζήτησης από τη μονάδα 
«διαχείρισης ελεγκτών ασαφούς λογικής» (“FLCs handling module”), έτσι ώστε να πραγματοποιηθεί 



Συνεισφορά στις τεχνικές ελέγχου απωλειών ασύγχρονων κινητήρων για εφαρμογές ηλεκτροκίνησης                                                       Σελίδα 117 

Σχολή ΗΜΜΥ - ΕΜΠ                                                                                                                                                                   Διδακτορική διατριβή 
Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος                                                              Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος - Δεκέμβριος 2012 

ακριβής ρύθμιση-διόρθωση της εντολής μαγνητικής ροής  (Κατάσταση λειτουργίας 3 (“Operating Mode 3 
(OM3)”)). 

4.7.2.3. Λειτουργία αναζήτησης του ελεγκτή (SC mode of magnetic flux regulator 
operation) 

Σε αυτή τη λειτουργική κατάσταση, χρησιμοποιείται ελεγκτής ασαφούς λογικής για την 
πραγματοποίηση διορθωτικής ρύθμισης της εντολής μαγνητικής ροής, αποκλειστικά βάσει της 
ελαχιστοποίησης του σήματος ισχύος εισόδου του κινητήρα, ανεξάρτητα από τις παραμέτρους του. Η 
λειτουργία αυτή του ελεγκτή έχει σχεδιαστεί με στόχο την αντιστάθμιση των σφαλμάτων 
μοντελοποίησης, όπως και την αντιμετώπιση της απορύθμισης των τιμών των παραμέτρων κινητήρα, που 
μπορεί να συμβεί κατά τη διάρκεια της λειτουργίας ταχείας βελτιστοποίησης (ΟΜ2). Η προτεινόμενη 
λειτουργία αναζήτησης είναι «φιλική προς το χρήστη» (“user friendly”), καθώς προκαλεί πρακτικά 
αμελητέες ταλαντώσεις ταχύτητας - ροπής κινητήρα και συνεπαγόμενη ακουστική όχληση, ωστόσο 
διαχειρίζεται επιτυχώς τις περιορισμένες ταλαντώσεις ροπής και ταχύτητας του συστήματος κατά τη 
μόνιμη κατάσταση λειτουργίας του [4.82], [4. 91]. Επιπλέον, η μεταβολή των παραμέτρων κινητήρα λόγω 
των αργών θερμικών και μηχανικών φαινομένων, αντισταθμίζεται κατά τη διάρκεια της λειτουργίας 
αυτής [4.93]-[4.95], έτσι ώστε η απόδοση του κινητήρα να διατηρείται σταθερή. Μόλις προκύψει 
μεταβατική κατάσταση λειτουργίας, ο ρυθμιστής ροής επανέρχεται στη λειτουργία LMC (OM1) και ένας 
νέος κύκλος αναζήτησης εκκινεί, όπως φαίνεται στο διάγραμμα ροής του Σχήματος 4.8. 

 

Σχήμα 4.8. Διάγραμμα ροής σήματος του προτεινόμενου αλγορίθμου. Λειτουργία ενός κύκλου ελέγχου. 

4.7.3. Σχεδίαση προτεινόμενου υβριδικού ελεγκτή 

Παρά το μεγάλο αριθμό δημοσιεύσεων που πραγματεύονται τη σχεδίαση ελεγκτών βάσει μοντέλων 
απωλειών (LMCs) και βάσει αναζήτησης (SCs), η ανάπτυξη υβριδικών τεχνικών καλύπτεται σε 
περιορισμένο αριθμό άρθρων. Στα [4.86], [4.93] και [4.94] οι συγγραφείς προτείνουν την ανάπτυξη 
ελεγκτών πολλών σταδίων, στους οποίους μοντέλα απωλειών χρησιμοποιούνται για την αρχικοποίηση 
των ελεγκτών αναζήτησης. Παράλληλη προσέγγιση ακολουθείται στα [4.69]-[4.71], [4.84] και [4.88], 
όπου το μοντέλο απωλειών του κινητήρα αξιοποιείται για την παραμετροποίηση ελεγκτών που 
εξειδικεύονται βάσει της εφαρμογής τους.  

Αυτοί οι σχεδιασμοί επιτρέπουν σαφείς βελτιώσεις σε σχέση με τους ελεγκτές μη πραγματικού 
χρόνου (που βασίζονται στη χρήση μοντέλων) και τους ελεγκτές πραγματικού χρόνου (έλεγχος βάσει 
αναζήτησης, με χρήση ράμπας αναζήτησης [4.94], ελεγκτών ασαφούς λογικής [4.70], ελεγκτών με 
τεχνική ολίσθησης επί επιφανείας [4.71], κ.ά.), όπως προκύπτει στις [4.93]-[4.95]. Ωστόσο, κανένας εξ 
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αυτών των ελεγκτών δε δημιουργεί μια πραγματικού χρόνου διάδραση μεταξύ των δύο κατηγοριών 
ελεγκτών. Στην παρούσα διδακτορική εργασία, μια καινοτομική αρχή σχεδιασμού υβριδικών ελεγκτών 
προτείνεται βάσει της αρχής: «Η δυναμική απόκριση των ελεγκτών ασαφούς λογικής μπορεί να επηρεαστεί 
σημαντικά από τη δυναμική των εισόδων του» [4.86], [4.92], [4.100]53. 

Στην περίπτωση του ελέγχου μαγνητικής ροής, η ισχύς εισόδου του κινητήρα συμβατικά μετράται, 
προ-επεξεργάζεται και στη συνέχεια πρόσω-τροφοδοτείται ως βασική είσοδος σε έναν ελεγκτή ασαφούς 
λογικής τύπου PI, όπως φαίνεται στο Σχήμα 4.9(α) [4.92], [4.97]. Η μετρημένη μεταβολή της ισχύος 
εισόδου του ασύγχρονου κινητήρα δοκιμής με τη μαγνητική ροή, για διάφορες ροπές φορτίου και 
ταχύτητες λειτουργίας φαίνεται στα Σχήματα 4.9(β) και 4.9(γ) αντίστοιχα. 

 
(α) 

                   
                                                           (β)                                                                        (γ) 

Σχήμα 4.9. Κλασική δομή ελεγκτή αναζήτησης βάσει ελέγχου ασαφούς λογικής.  

(α) Δομικό διάγραμμα του ελεγκτή. 

(β)-(γ) Μετρημένη ισχύς εισόδου κινητήρα δοκιμής για διαφορετικά επίπεδα (β) ροπής φορτίου (γ) 
ταχύτητας του κινητήρα δομικής. 

Όπως είναι παρατηρήσιμο, η μεταβολή της ισχύος εισόδου με τη μαγνητική ροή είναι εν γένει 
συνάρτηση της ροπής και της ταχύτητας. Ως αποτέλεσμα, ο προσεγγιστικός υπολογισμός των 
παραγόντων κλίμακας, που χρησιμοποιούνται κατά το στάδιο επεξεργασίας των εισόδων ελεγκτή 
ασαφούς λογικής, είναι μη ασφαλής για τη λειτουργία του συστήματος, ο δε βέλτιστος υπολογισμός τους 
μπορεί να είναι πολύπλοκος [4.100].  

 

 

 

 

 

 

                                                      
53

 4.100. F. Betin, A. Sivert, A. Yazidi and G.-A. Capolino, "Determination of Scaling Factors for Fuzzy Logic Control Using the Sliding-Mode 
Approach: Application to Control of a DC Machine Drive," IEEE Trans. Ind. Electron., vol.54, no.1, pp.296-309, Feb. 2007. 

Based on conventional IM, 
d-q equivalent circuit
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4.7.3.1. Προτεινόμενη τεχνική παραβολικής εκτίμησης της βέλτιστης επίδοσης ασύγχρονου 
κινητήρα για την ανασύνθεση των εισόδων του ελεγκτή σε πραγματικό χρόνο. 

Η χρήση μοντέλου απωλειών προτείνεται για την άμεση πρόσω-τροφοδότηση του ελεγκτή ασαφούς 
λογικής με προδιαμορφωμένη είσοδο. 

Στην κ-επανάληψη η είσοδος του ελεγκτή ασαφούς λογικής είναι: 
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Η εκτιμώμενη μέγιστη επίδοση (“projected maximum efficiency”), που αναμένεται να επιτευχθεί 
από τον κινητήρα, μπορεί να γραφεί με χρήση παραβολικής εκτίμησης (“parabolic prediction”) ως εξής: 

     ˆmax 0
ˆ ˆmin 1,  , όπουk

r

r

k
dnr

d

n k n 




    
  

                                                                                      (4.8) 

    

     

1 2

0
01 02

0 2 0 1

1 2
10 12 20 21

ˆ ˆ( )

ˆ ˆ( ) ( )

k k
r r r rk k

r r k k
r r

k k k k
r r r r r r r rk k

r rk k k k
r r r r

n n

n n

   
   

 

       
  

   

                                                     (4.9) 

και ,  , 0,1,2.k k k
rij ri rj i j                                                                                                 (4.10) 

Η εξίσωση (4.9) έχει προταθεί πρόσφατα στο [4.101]54 για εφαρμογή αναζήτησης σημείων 
μέγιστης ισχύος (“Maximum Power Point Tracking control (MPPT)”). Όπως συμπεραίνεται στο 
συγκεκριμένο άρθρο, τα λειτουργικά σημεία (Ψr0

k, n̂ (Ψr0
k)), (Ψr1

k, n̂ (Ψr1
k)) και (Ψr2

k, n̂ (Ψr2
k)) πρέπει να 

βρίσκονται τόσο στο ανερχόμενο όσο και στο κατερχόμενο μέτωπο της χαρακτηριστικής του συστήματος 
για έναν αξιόπιστο υπολογισμό. 

Αυτή η συνθήκη δεν μπορεί να ικανοποιηθεί στην υπό ανάπτυξη εφαρμογή, καθώς ο κινητήρας θα 
χρειαζόταν να λειτουργήσει σε μη ασφαλείς περιοχές για την ανάκτηση του δείγματος - δειγμάτων στο 
ανερχόμενο μέτωπο. Για αυτό το λόγο υποθέτοντας την ύπαρξη ενός εικονικού, λειτουργικού βελτίστου 
στη μηδενική ροή (εξίσωση (4.11)), τροποποίηση της τεχνικής παραβολικής εκτίμησης προτείνεται στην 
εξίσωση (4.12). 
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όπου, 2 1
k k

r r ropt                                                                                                                 (4.13) 

Η εξίσωση (4.12) προσφέρει ένα χρήσιμο τρόπο αναπαράστασης του  ˆk
rn   πλησίον της 

περιοχής του μεγίστου, καθώς προϋποθέτει αποκλειστικά τη γνώση δύο λειτουργικών σημείων στο 
κατερχόμενο μέτωπο της χαρακτηριστικής επίδοσης του κινητήρα (εξίσωση (4.13)). Η επιλογή και 
ανανέωση των σημείων (Ψr1

k, n̂ (Ψr1
k)) και (Ψr2

k, n̂ (Ψr2
k)) εκτελείται βάσει αλγορίθμου, όπως περιγράφεται 

στο διάγραμμα ροής του Σχήματος 4.10. Πρόκειται για αλγόριθμο ανανέωσης των σημείων που 
εισάγονται στην εξίσωση παραβολικής εκτίμησης, του οποίου η σημασία είναι ιδιαίτερη καθώς αναγκάζει 
τη συνάρτηση του  maxn̂ k  να ικανοποιεί τις (4.14) και (4.15), οι οποίες είναι αναγκαίες για την 

εξασφάλιση της ευστάθειας του συστήματος ελέγχου.  

 maxˆ
0

dn k

dk
                                                                                                                                  (4.14) 

   maxˆ ˆ 0n k n k                                                                                                                           (4.15) 

                                                      
54 4.101. F.S. Pai, R.M. Chao, S.H. Ko and T.S. Lee, "Performance Evaluation of Parabolic Prediction to Maximum Power Point Tracking for PV 
Array," IEEE Trans. Sustainable. Energy, vol.2, no.1, pp.60-68, Jan. 2011. 
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Σχήμα 4.10. Αλγόριθμος ανανέωσης σημείων      1 1 2 2ˆ ˆ, , ,k k k k
r r r rn n    . 

Οι προκύπτουσες εκτιμήσεις της μέγιστης απόδοσης (  maxn̂ k ) αξιοποιούνται στον υπολογισμό των 

τιμών της συνάρτησης 1( )U k . Η τελευταία παράγει κανονικοποιημένη είσοδο για τον ελεγκτή ασαφούς 
λογικής, η τιμή της οποίας μειώνεται καθώς το σύστημα συγκλίνει στο σημείο μέγιστης απόδοσης. 
Πληροφορία τόσο από τις προηγούμενες όσο και από τις μελλοντικές εκτιμώμενες καταστάσεις του 
συστήματος αξιοποιείται, με στόχο την επιτάχυνση των διορθώσεων επί της μαγνητικής ροής βάσει των 
ελεγκτών ασαφούς λογικής. Πιο συγκεκριμένα, η τελευταία διαθέσιμη μεταβολή του εκτιμώμενου 
βαθμού απόδοσης του συστήματος και η μέγιστη προβλεπόμενη μεταβολή της απόδοσης στον επόμενο 
κύκλο ελέγχου συνδυάζονται στην προτεινόμενη φόρμουλα. Ο συντελεστής βαρύτητας (G) επίσης 
εισάγεται, έτσι ώστε να είναι δυνατή η σταθμισμένη εκτίμηση και αξιοποίηση αυτών των όρων. Η 
επιλογή της τιμής του μπορεί να βασιστεί σε πειραματικές δοκιμές και προσομοίωση κατά τη διάρκεια της 
τελικής σχεδίασης και επιτρέπει πρακτική ρύθμιση της απόκρισης του ελεγκτή ανεξάρτητα από τη 
σχεδίαση του ελεγκτή ασαφούς λογικής. 

Βάσει του προφίλ μετρημένης απόδοσης του ασύγχρονου κινητήρα δοκιμής (Σχήματα 4.11(β) και 
4.11(γ)) ο γραφικός υπολογισμός της maxn̂  παρουσιάζεται στο Σχήμα 4.11(δ). Προκύπτουσες τιμές 
εισόδου (U1) του ελεγκτή ασαφούς λογικής καταγράφονται στο Σχήμα 4.11(ε) για μία τυχαία μειούμενη 
ακολουθία τιμών μαγνητικής ροής υπό συνθήκες χαμηλής φόρτισης, συγκεκριμένα ροπής φορτίου 5% και 
20% της ονομαστικής αντίστοιχα. Όπως είναι παρατηρήσιμο, οι είσοδοι του ελεγκτή ασαφούς λογικής 
διατηρούν την ομοιομορφία και την κανονικοποίησή τους άσχετα από το επίπεδο ισχύος του ασύγχρονου 
κινητήρα ή την αρχική τιμή της μαγνητικής ροής. Το χαρακτηριστικό αυτό μπορεί να αξιοποιηθεί κατά το 
σχεδιασμό του ελεγκτή ασαφούς λογικής για τη βελτιστοποίηση της δυναμικής του συστήματος [4.87], 
[4.60], [4.98] - [4.100], εφόσον μία επαρκώς ακριβής ενεργειακή αναπαράσταση του ισοζυγίου απωλειών 
του ασύγχρονου κινητήρα μπορεί να είναι διαθέσιμη. 

4.7.3.2. Βελτιωμένη μοντελοποίηση απωλειών ασύγχρονου κινητήρα για εφαρμογές ελέγχου 
πραγματικού χρόνου βάσει κυκλωματικής αναπαράστασης: ανάπτυξη και 
πειραματική επιβεβαίωση. 

Τα συμβατικά μοντέλα απωλειών ασύγχρονου κινητήρα, τα οποία βασίζονται στη χρήση εγκάρσιου 
κλάδου αντίστασης στο ισοδύναμο κύκλωμα αποτυγχάνουν να παράσχουν χρήσιμη εκτίμηση της ισχύος 
απωλειών για εφαρμογές ελέγχου [4.102]-[4.106]55. Αυτό οφείλεται κυρίως στις επιπλέον απώλειες 

                                                      
55 4.102. A. Boglietti, A. Cavagnino and M. Lazzari, "Computational Algorithms for Induction-Motor Equivalent Circuit Parameter 
Determination—Part I: Resistances and Leakage Reactances," IEEE Trans. Ind. Electron., vol.58, no.9, pp.3723-3733, Sept. 2011. 
4.103. A. Boglietti, A. Cavagnino and M. Lazzari, "Computational Algorithms for Induction Motor Equivalent Circuit Parameter Determination—
Part II: Skin Effect and Magnetizing Characteristics," IEEE Trans. Ind. Electron., vol.58, no.9, pp.3734-3740, Sept. 2011. 
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δινορευμάτων, που υπερτίθενται στις απώλειες μαγνητικής υστέρησης και χαλκού, ιδιαιτέρως όταν ο 
κινητήρας λειτουργεί υπό τροφοδοσία ηλεκτρονικών ισχύος μεταβλητού εύρους παλμών (“PWM Power 
electronics supply”).  
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Σχήμα 4.11. Προτεινόμενη υβριδική λειτουργία ελέγχου.  
(α) Δομικό διάγραμμα ελέγχου.  
(β)-(γ) Βαθμός απόδοσης του ασύγχρονου κινητήρα δοκιμής για διαφορετικά επίπεδα (β) ροπής 

φορτίου (γ) ταχύτητας.  
(δ) Γραφικός υπολογισμός της maxn̂ .  

(ε) Προσομοιωμένες τιμές maxˆ ˆ,n n και U1 για τυχαία μειούμενες τιμές της μαγνητικής ροής. 

                                                                                                                                                                            

4.104. Z. Gmyrek, A. Boglietti and A. Cavagnino, "Estimation of Iron Losses in Induction Motors: Calculation Method, Results, and Analysis," 
IEEE Trans. Ind. Electron., vol.57, no.1, pp.161-171, Jan. 2010.  
4.105. K. Komeza, and M. Dems, "Finite-Element and Analytical Calculations of No-Load Core Losses in Energy-Saving Induction Motors," 
IEEE Trans. Ind. Electron., vol.59, no.7, pp.2934-2946, July 2012. 
4.106. L. Aarniovuori, L.I.E. Laurila, M. Niemela, and J.J. Pyrhonen, "Measurements and Simulations of DTC Voltage Source Converter and 
Induction Motor Losses," IEEE Trans. Ind. Electron., vol.59, no.5, pp.2277-2287, May 2012. 

Based on configurable 
IM loss model 
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Καθώς τα δινορεύματα μετατρέπονται στον επικρατούντα μηχανισμό απωλειών στη ζώνη 
διακοπτικών συχνοτήτων του αντιστροφέα [4.105]-[4.108]56, μία βελτιωμένη κυκλωματική 
αναπαράσταση απαιτείται για την ανάπτυξη του υβριδικού ελεγκτή [4.69], [4.83]. 

Η προτεινόμενη μέθοδος μοντελοποίησης βασίζει το σχεδιασμό της στην αναδιατύπωση της 
αναλυτικής λύσης, που περιγράφει την κατανομή δινορευμάτων στο στοιχειώδες μονοδιάστατο πρόβλημα 
γεωμετρίας μαγνητικής λαμαρίνας, της οποίας οι διαστάσεις μήκους και πλάτους είναι πολύ μεγαλύτερες 
από το πάχος της (“One-dimensional single lamination sheet, elementary problem case”) (Σχήμα 4.12(α)). 

                             
                                              (α)                                                                                        (β) 

Σχήμα 4.12. Μοντέλο δινορευμάτων. (α) Φύλλο μαγνητικής λαμαρίνας. (β) Τύλιγμα. 

Υποθέτοντας φύλλο λαμαρίνας με άπειρο πλάτος, με το μαγνητικό πεδίο στον z άξονα και τα 
δινορεύματα να ρέουν στη διεύθυνση πλάτους του φύλλου, η εξίσωση του πεδίου και οι οριακές της 
συνθήκες μπορούν να γραφούν ως εξής: 
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όπου a j                                                                                                                          (4.17) 

και ( ) ( )z z oH b H b H                                                                                                                (4.18) 

Οι λύσεις του μαγνητικού - ηλεκτρικού πεδίου εν συνεχεία προκύπτουν ως εξής: 
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Συνεπώς στην επιφάνεια του φύλλου (y=b) η συνιστώσα του ηλεκτρικού πεδίου Εx γίνεται: 

1
( ) tanh( )x oE b aH ab


                                                                                                                (4.21) 

Θεωρήστε τώρα ένα τύλιγμα με n διαδοχικά φύλλα μαγνητικής λαμαρίνας και διαστάσεις που 
φαίνονται στο Σχήμα 4.12(β). Υποθέτοντας την ίδια κατανομή του πεδίου σε όλα τα φύλλα του σιδήρου η 
σύνθετη αντίσταση εισόδου του τυλίγματος μπορεί να γραφεί ως συνάρτηση της συχνότητας 
τροφοδοσίας: 
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                                                                     (4.22) 

Το προκύπτον ανάπτυγμα μπορεί να υλοποιηθεί με ένα R-L δίκτυο σκάλας (“R-L ladder network”), 
όπως αυτό που παρουσιάζεται στο Σχήμα 4.13. Το κύκλωμα αυτό αποτελεί τροποποίηση των 

                                                      
56 4.107. D. Chatterjee, "A Novel Magnetizing-Curve Identification and Computer Storage Technique for Induction Machines Suitable for Online 
Application," IEEE Trans. Ind. Electron., vol.58, no.12, pp.5336-5343, Dec. 2011. 
4.108. Patsios C., Tsampouris E., Beniakar M., Rovolis P. and Kladas A., “Dynamic Finite Element Hysteresis Model for Iron Loss Calculation in 
Non-Oriented Grain Iron Laminations Under PWM Excitation”, IEEE Transactions on Magnetics, vol. 47, issue 5, 2011, pp. 1130-1133. 
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παράλληλων - σειράς μοντέλων Foster, όπως αυτά αναφέρονται σε διαφορετικές περιπτώσεις εφαρμογών 
στα άρθρα [4.109], [4.110]57. Για μία τέτοια απλή γεωμετρία πυρήνα οι τιμές των παραμέτρων R-L του 
κυκλώματος μπορούν να εκφραστούν μέσω αναδρομικών σχέσεων [4.110], [4.111]58. Παρότι η ανάπτυξη 
μίας αναλυτικής λύσης για τον πυρήνα του ασύγχρονου κινητήρα είναι, αν όχι μη υλοποιήσιμη, δίχως 
πρακτική σημασία, η ποιοτική ερμηνεία του αποτελέσματος ισχύει και μπορεί να αξιοποιηθεί.  

 
Σχήμα 4.13. Τροποποιημένο ανάπτυγμα Foster για τη μοντελοποίηση της συνιστώσας απωλειών 

δινορευμάτων σε στοιχειώδη μαγνητικό πυρήνα. 

Οι κλάδοι R-L της προτεινόμενης κυκλωματικής αναπαράστασης του μαγνητικού πυρήνα για τη 
ζώνη διακοπτικών συχνοτήτων του αντιστροφέα μπορούν να θεωρηθούν ως επιλεκτικά φίλτρα 
συχνοτήτων, τα οποία επιτρέπουν υπολογισμό συνιστωσών απωλειών λόγω δινορευμάτων στις 
αντίστοιχες συχνότητες. Καθώς η τάξη του μοντέλου (κυκλώματος) αυξάνεται, ο μαγνητικός πυρήνας του 
ασύγχρονου κινητήρα διαδοχικά διχοτομείται και αναπαριστάνεται από όλο και λεπτότερα φύλλα 
μαγνητικής λαμαρίνας με πρακτικά ομοιόμορφη κατανομή μαγνητικής ροής. Το τελευταίο αυξάνει τόσο 
την ακρίβεια εκτίμησης όσο και το υπολογιστικό κόστος. Για την ανάπτυξη κατάλληλου μοντέλου 
απωλειών για τον υπό ανάπτυξη ελεγκτή πραγματικού χρόνου η τάξη του μοντέλου έχει κρατηθεί όσο το 
δυνατόν χαμηλότερη. Το προτεινόμενο μοντέλο απωλειών του κινητήρα προκύπτει 8ης τάξεως και έχει 
αναπτυχθεί στο στατό πλαίσιο αναφοράς δύο αξόνων. Συγκεκριμένα, στην κλασική αναπαράσταση δύο 
αξόνων έχει προστεθεί ένας επιπλέον τροποποιημένος κλάδος Foster, ο οποίος προβλέπεται για την 
εκτίμηση των απωλειών του κινητήρα στη διακοπτική συχνότητα του αντιστροφέα (Σχήμα 4.14(α)). 
Επιπλέον, μεταβλητή τιμή αυτεπαγωγής πυρήνα έχει θεωρηθεί για τη συνδυασμένη θεώρηση των 
φαινομένων μαγνητικού κορεσμού και απωλειών πυρήνα [4.112]59.  

 
(α) 

          
                                                      (β)                                                                                                (γ) 

Σχήμα 4.14. Προτεινόμενο μοντέλο απωλειών ασύγχρονου κινητήρα. (α) ισοδύναμο κύκλωμα στο στατό 
πλαίσιο αναφοράς δύο αξόνων. (β) διάγραμμα ροής σήματος του αλγορίθμου υπολογισμού των παραμέτρων 
του μοντέλου. (γ) Κατανομή πυκνότητας μαγνητικής ροής σε δυσδιάστατη τομή του ασύγχρονου κινητήρα 
δοκιμής. 

                                                      
57 4.109. H. Xiao, L. Shaohua, S. Stanton and L. Wenyu, "A Foster Network Thermal Model for HEV/EV Battery Modeling," IEEE Trans. Ind. 
Appl., vol.47, no.4, pp.1692-1699, July-Aug. 2011. 
4.110. J. Proussalidis, N. Hatziargyriou and A. Kladas, "Iron lamination efficient representation in power transformers," Journal of Materials 
Processing Technology, Volume 108, Issue 2, 4 January 2001, Pages 217-220. 
58 4.111. Rovolis P., Kimoulakis N., Tsampouris E. and Kladas A., “Advanced modelling of iron lamination losses considering core geometry and 
supply waveshape”, SMM 20, 18-22 September 2011, Kos Island, Greece. 
59 4.112. Tsampouris E., Beniakar M. and Kladas Α., “A simple loss minimization scheme taking into account inductance saturation for standard 
induction motor”, Pan-Hellenic conference of electrical engineering students, Thessaloniki, Greece, 10-11 April 2009. 
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Ο υπολογισμός των παραμέτρων του μοντέλου απωλειών του ασύγχρονου κινητήρα βασίζεται στην 
ανάλυση πειραματικών μετρήσεων αλλά και στην εξαγωγή αποτελεσμάτων μέσω ανάλυσης 
πεπερασμένων στοιχείων. Η ακρίβεια της μοντελοποίησης έχει επιβεβαιωθεί πειραματικά. Συγκεκριμένα, 
η χαρακτηριστική μαγνητικού κορεσμού (χαρακτηριστική Lm=f(Ie

dm), όπου Ie
dm : ρεύμα μαγνήτισης στο 

σύγχρονα στρεφόμενο πλαίσιο αναφοράς) έχει υπολογιστεί μέσω τρισδιάστατης ανάλυσης πεπερασμένων 
στοιχείων, ενώ οι τιμές των Rm, R1 και L1 καθορίζονται εφαρμόζοντας κατάλληλη μέθοδο προσαρμογής 
παραμέτρων. Οι μετρημένες απώλειες του ασύγχρονου κινητήρα υπό λειτουργία κενού φορτίου, στην 
ονομαστική ταχύτητα και υπό PWM τροφοδοσία ισχύος 400V-1KHz αξιοποιούνται για αυτό το σκοπό. Η 
προτεινόμενη μέθοδος προσαρμογής των παραμέτρων εξηγείται στο Σχήμα 4.14(β). 

Με την εφαρμογή της μεθόδου αυτής στην περίπτωση του κινητήρα δοκιμής προκύπτει το σύνολο 
τιμών παραμέτρων του Πίνακα 4.4. Οι μετρήσεις πραγματοποιήθηκαν με χρήση της προτεινόμενης 
πειραματικής διάταξης ελέγχου και μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων (κεφάλαιο 2 – ενότητα 2.3). 

Ονομαστικά  
Μεγέθη 

Pnom [Hp] 2  
Vnom [V] 400  
fnom  [Hz]   /   poles 50   /   4 

Rs  /  Rr     [Ω] 5         /    6.2  
Lls  /  Llr     [mH] 18.4    /    18.4  
Rm  /  R1    [Ω] 1200   /    3600 

Lm= f(Im)  [H] 
Lm=1.88e-3*I3-1.82e-2*I2-6.57e-
4*I+0.388 

L1              [H] L1=Lm(0)=0.388 
 

Πίνακας 4.4. Μοντέλο απωλειών κινητήρα δοκιμής. 

Τιμές παραμέτρων / Γραφική αποτύπωση της Lm=f(Ie
dm). 

Για την επιβεβαίωση της επίδοσης του μοντέλου οι απώλειες του κινητήρα δοκιμής μετριούνται και 
αναλύονται για διάφορα επίπεδα τάσης τροφοδοσίας και διακοπτικής συχνότητας.  

Στο Σχήμα 4.15 απεικονίζονται οι μετρημένες και προσομοιωμένες απώλειες πυρήνα σε κοινό 
άξονα ισχύος συναρτήσει της ενεργού τιμής της φασικής τάσης τροφοδοσίας υπό SPWM τροφοδοσία 
διακοπτικής συχνότητας 1KHz και λειτουργία κενού φορτίου του κινητήρα στην ονομαστική ταχύτητα. 
Όπως τονίζεται στην σκιαγραφημένη περιοχή του διαγράμματος, το προτεινόμενο μοντέλο προσφέρει 
έναν πρακτικό τρόπο αναπαράστασης των απωλειών του κινητήρα στις υψηλές αρμονικές συχνότητες του 
αντιστροφέα. Η αναπαράσταση των επιπλέον αυτών απωλειών οδηγεί σε ουσιαστική βελτίωση της 
ακρίβειας εκτιμήσεως σε σχέση με την κλασική κυκλωματική αναπαράσταση.  

                    

Σχήμα 4.15. Μετρημένες και προσομοιωμένες απώλειες πυρήνα του ασύγχρονου κινητήρα, υπό PWM 
τροφοδοσία διακοπτικής συχνότητας 1KHz και λειτουργία κενού φορτίου του κινητήρα.  

Οι συνολικές βελτιώσεις της ακρίβειας εκτίμησης συνοψίζονται στον Πίνακα 4.5 για διαφορετικές 
ρυθμίσεις ενεργού τιμής και διακοπτικής συχνότητας της SPWM τροφοδοσίας. 

Εν γένει επιβεβαιώνεται η αποδεκτή συμφωνία μεταξύ μετρημένων και προσομοιωμένων τιμών, 
που αναδεικνύει την έμφυτη προσαρμοστικότητα του μοντέλου, λόγω της χρήσης της τροποποιημένης 
κατά Foster κυκλωματικής αναπαράστασης για τη μοντελοποίηση των απωλειών σε αρμονικές 
συχνότητες. Βελτίωση κατά 32.4% της μέσης ακρίβειας εκτίμησης των απωλειών επιτυγχάνεται με τη 
χρήση του προτεινόμενου μοντέλου σε σχέση με το κλασικό ισοδύναμο κύκλωμα του ασύγχρονου 
κινητήρα. 

Ισχύς απωλειών σε 
αρμονικές συχνότητες 

χαρακτηριστική Lm=f(Ie
dm) 
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S. Freq. 
 

[KHz] 

Phase 
RMS V 

[V] 

Measured 
total loss 

[W] 

Classic dynamic model Proposed dynamic model 

Total loss [W] / Error (%) 
Total loss [W] / 

Error (%) 
Loss [W] on 

Rm R1 
1 190 80.9 53.9 / 33 80.7 /0.3 53.9 26.8 
1 230 125 80.4 / 36 116 / 7.2 80.4 35.6 
5 190 82.3 50.5 / 39 78.9 / 4.1 50.4 27.5 
5 230 127 71.1 / 44 115 / 9.7 71 44 

10 190 83.5 50.6 / 39 80.2 / 3.9 50.6 29.6 
10 230 128.9 72.5 / 44 116 / 10 72.5 43.5 

Πίνακας 4.5. Πειραματική επιβεβαίωση του προτεινόμενου μοντέλου απωλειών. Μετρημένες και 
προσομοιωμένες απώλειες πυρήνα. 

4.7.3.3. Σχεδίαση ελεγκτή ασαφούς λογικής  

Κατά τη διάρκεια των λειτουργικών καταστάσεων 2 και 3 (OM2 και ΟΜ3), που αντιστοιχούν σε 
κλίση του υβριδικού ελεγκτή και ελεγκτή αναζήτησης αντίστοιχα, ένας κοινός ελεγκτής ασαφούς λογικής 
τύπου ΡΙ χρησιμοποιείται για τον έλεγχο της μαγνητικής ροής δρομέα μέσω του διανυσματικού ελεγκτή. 
Τιμές της συνάρτησης εισόδου U1 ή κανονικοποιημένα σήματα ισχύος ενεργοποιούνται από τη «μονάδα 
διαχείρισης ελεγκτών ασαφούς λογικής» (“FLCs handling module”) και τροφοδοτούνται στην είσοδο του 
τελευταίου κατά τη διάρκεια της κάθε λειτουργικής κατάστασης αντίστοιχα (Σχήματα 4.9(α) και 4.11(α)). 

Ο σχεδιασμός των ασαφών συνόλων του ελεγκτή έχει προταθεί και χρησιμοποιηθεί ευρύτατα σε 
πλήθος σχετικών άρθρων και υιοθετείται επίσης για την ανάπτυξη του προτεινόμενου ελεγκτή, έτσι ώστε 
να δοθεί έμφαση στην αποτελεσματικότητα της βασικής αρχής του σχεδιασμού. Σύμφωνα με αυτή η 
διαχείριση των εισόδων ενός τέτοιου ελεγκτή, και όχι απαραίτητα ο επαναπρογραμματισμός των 
συναρτήσεων συμμετοχής των ασαφών μεταβλητών ή της μεθόδου υπολογισμού της εξόδου 
(“defuzzification”), μπορεί να οδηγήσει σε ουσιαστικές βελτιώσεις της δυναμικής απόκρισης και της 
ακρίβειας ελέγχου. 

Οι προτεινόμενες συναρτήσεις συμμετοχής του ελεγκτή απεικονίζονται στο Σχήμα 4.16 και στον 
Πίνακα 4.6 απεικονίζονται οι ασαφείς κανόνες. 

 

 

 Σχήμα 4.16. Συναρτήσεις συμμετοχής του ελεγκτή ασαφούς λογικής 

1st Input NB NM NS Z PS PM PB 

2nd Input 
N PB PM PS Z NS NM NB 
P NB NM NS Z PS PM PB 

 

Πίνακας 4.6. Ασαφής πίνακας του ελεγκτή ασαφούς λογικής 
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Η προτεινόμενη υβριδική αρχιτεκτονική ελέγχου εξαλείφει την ανάγκη υπολογισμού σταθερών 
κλίμακας για την κανονικοποίηση των σημάτων ισχύος εισόδου ασαφούς λογικής. Αντ’ αυτού η δυναμική 
του συμπεριφορά μπορεί να ελεγχθεί και να ρυθμιστεί μέσω ανάπτυξης κατάλληλων συναρτήσεων 
κανονικοποίησης, οι οποίες ενσωματώνουν πληροφορία από την προηγούμενη και την αναμενόμενη 
μελλοντική λειτουργία του συστήματος. Εφόσον μία αρκετά ακριβής πρόβλεψη της ισχύος απωλειών του 
ασύγχρονου κινητήρα μπορεί να είναι διαθέσιμη, ο ρυθμιστής ροής μπορεί να λειτουργήσει αναζητώντας 
το πραγματικό σημείο μεγιστοποίησης της απόδοσης του κινητήρα και μπορεί να ρυθμιστεί ανεξάρτητα 
από τη σχεδίαση του ελεγκτή ασαφούς λογικής.  

4.7.4. Παρουσίαση αποτελεσμάτων προσομοίωσης και σχολιασμός 

Αρχικά προσομοιώνεται η βηματική απόκριση του υβριδικού ελεγκτή (Σχήμα 4.11(α)). Έπειτα η 
λειτουργία του ρυθμιστή πολλών σταδίων προσομοιώνεται υπό τον κύκλο οδήγησης EULP60. Στην 
περίπτωση της βηματικής χαρακτηριστικής, η απόκριση του υβριδικού ελεγκτή συγκρίνεται με τις 
αποκρίσεις δύο ελεγκτών αναζήτησης (Σχήμα 4.9(α)), των οποίων οι σταθερές κλίμακας έχουν ρυθμιστεί 
βάσει ισοζυγίου δυναμικής απόκρισης και ακρίβειας. Κατά την προσομοίωση του κύκλου EULP ο 
προτεινόμενος ρυθμιστής τριών σταδίων συγκρίνεται αντίστοιχα με τους ρυθμιστές δύο σταδίων. 
Πρόκειται για τους ρυθμιστές που έχουν προκύψει βάσει των παραπάνω ελεγκτών αναζήτησης (δεύτερο 
στάδιο λειτουργίας), των οποίων η λειτουργία αρχικοποιείται μέσω κλίσης του ελεγκτή LMC, ακριβώς 
όπως και στην περίπτωση του ρυθμιστή τριών σταδίων (πρώτο στάδιο λειτουργίας).  

Η ρύθμιση των δύο ελεγκτών αναζήτησης αναφοράς έγινε βάσει αντίστοιχων κριτηρίων δυναμικής 
απόκρισης και ακρίβειας ελέγχου. Συγκεκριμένα, ο SC_1 (“Search Controller 1”) έχει ρυθμιστεί βάσει 
κριτηρίου ελάχιστου χρόνου απόκρισης, ενώ ο SC_2 (“Search Controller 2”) έχει ρυθμιστεί βάσει 
κριτηρίου ελάχιστου σφάλματος μόνιμης κατάστασης. Η ρύθμιση και για τους δύο ελεγκτές έγινε για την 
περίπτωση 100%-10% βηματικής μείωσης της ροπής φορτίου και για ταχύτητα 50% της ονομαστικής. Η 
μεταβολή αυτή αντιστοιχεί σε οριακά έντονη συνθήκη μεταβατικής λειτουργίας και προσφέρεται για την 
αξιολόγηση της απόκρισης ελέγχου της μαγνητικής ροής. Καθώς ο υπολογισμός των παραγόντων 
κλίμακας (“scaling factors”) καθορίζει την απόκριση των ελεγκτών αναζήτησης που βασίζονται σε έλεγχο 
ασαφούς λογικής, οι προτεινόμενες συγκρίσεις επιτρέπουν ισότιμη αξιολόγηση των υπό μελέτη τεχνικών 
σε πολυκριτηριακή βάση.  

Όλοι οι ρυθμιστές χρησιμοποιούν τον ίδιο ελεγκτή ασαφούς λογικής, ο οποίος σχεδιάζεται στην 
υποενότητα 4.7.3.3. Η δειγματοληψία των ρευμάτων εισόδου του ασύγχρονου κινητήρα συγχρονίζεται με 
τον κύκλο του κυρίως διανυσματικού ελέγχου, ο οποίος τρέχει στα 20KHz. Η ταχύτητα του κινητήρα 
δειγματολειπτείται κάθε 1msec και οι ρουτίνες ρύθμισης της μαγνητικής ροής έχουν κύκλο εκτέλεσης 
200msec. Αυτή η συχνότητα εκτέλεσης των 5Hz προκύπτει λόγω των περιορισμών που θέτει η ηλεκτρική 
σταθερά χρόνου δρομέα του συστήματος, όπως και λόγω επιπρόσθετων τεχνικών περιορισμών, που 
σχετίζονται με δειγματοληψία των σημάτων ισχύος στη μόνιμη κατάσταση.  

4.7.4.1. Βηματική απόκριση 

Η υβριδική λειτουργία ελέγχου (ΟΜ2) του προτεινόμενου ρυθμιστή υλοποιείται και 
προσομοιώνεται για βήματα ροπής διαφόρων πλατών. Η απόκριση του προτεινόμενου ελεγκτή εν 
συνεχεία συγκρίνεται με τις αποκρίσεις των ελεγκτών SC_1 και SC_2 για χαρακτηριστική μεγάλη (100%-
10%) και μικρή (40%-20%) μεταβολή της ροπής υπό 50% ταχύτητα λειτουργίας. 

Οι αποκρίσεις των ελεγκτών απεικονίζονται στο Σχήμα 4.17(γ), ενώ οι προκύπτουσες μεταβολές 
του συντελεστή απόδοσης του ασύγχρονου κινητήρα δίνονται στο Σχήμα 4.17(β) για το μεγάλο βήμα 
ροπής του Σχήματος 4.17(α).  

 

 

                                                      
60 Κεφάλαιο 2 - παράγραφος 2.3.4.2. 
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        (α)                                                                                       (β) 

 
        (γ) 

Σχήμα 4.17. 100% - 10% βηματική απόκριση. (α) Ροπή φορτίου. (β) Μεταβολή δεικτών απόδοσης 
κινητήρα. (γ) Αποκρίσεις ελεγκτών.  

Η μεταβολή του σήματος εισόδου στον ελεγκτή ασαφούς λογικής, όπως επίσης και η μεταβολή της 
πραγματικής απόδοσης, όπως και της μέγιστης εκτιμώμενης απόδοσης του συστήματος, με την τελευταία 
να αντιστοιχεί στη λειτουργία του υβριδικού ελεγκτή, δίνονται στα Σχήματα 4.18(α) και 4.18(β) 
αντίστοιχα. Επιπλέον, οι κυματομορφές ηλεκτρομαγνητικής ροπής και ταχύτητας του κινητήρα φαίνονται 
στα Σχήματα 4.19(α) – 4.19(γ) για τις τρεις υπό θεώρηση διαμορφώσεις ελεγκτών.  

 
        (α) 

 
       (β) 

Σχήμα 4.18. Απόκριση των ελεγκτών ασαφούς λογικής υπό 100% - 10% βήμα ροπής φορτίου. (α) 1η 
είσοδος των ελεγκτών. (β) Πραγματική και μέγιστη προβλεπόμενη απόδοση κινητήρα (ισχύει για την 
περίπτωση του υβριδικού ελεγκτή). 

SC_2 

Hybrid 

SC_2 

SC_1 

SC_2 

SC_1 
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(α)                                                                                (β) 

 
(γ) 

Σχήμα 4.19. Αποκρίσεις ροπής και ταχύτητας του ασύγχρονου κινητήρα υπό 100% - 10% μεταβολή 
ροπής φορτίου.  

(α) Υβριδικός ελεγκτής. (β) SC_1 ελεγκτής. (γ) SC_2 ελεγκτής. 

Όπως παρατηρείται στα Σχήματα 4.17(β) και 4.17(γ), ο υβριδικός ελεγκτής επιτυγχάνει τόσο πιο 
ακριβή όσο και πιο γρήγορη ρύθμιση της μαγνητικής ροής, όταν συγκρίνεται με τους δύο ελεγκτές 
αναζήτησης. Οι χρόνοι αποκατάστασης της μαγνητικής ροής και του βαθμού απόδοσης μειώνονται 
σημαντικά σε σχέση με τον SC_2. Ταυτοχρόνως, ο κινητήρας επιτυγχάνει ταυτόσημα επίπεδα απόδοσης 
στη μόνιμη κατάσταση υπό την υβριδική και την SC_2 λειτουργία. Σε σύγκριση με τον ελεγκτή SC_1, ο 
υβριδικός ελεγκτής επιτυγχάνει 1% υψηλότερη απόδοση στη μόνιμη κατάσταση υπό παρόμοιο χρόνο 
απόκρισης. Επιπλέον, ο προτεινόμενος ελεγκτής παρουσιάζει μηδενική υπερύψωση, σε αντίθεση με το 
14.5% της υπερύψωσης του ελεγκτή SC_1.  

 
(α)                                                                                             (β) 

 
         (γ) 

Σχήμα 4.20. 40% - 20%  βηματική απόκριση. 

(α) Ροπή φορτίου. (β) Μεταβολή δεικτών απόδοσης κινητήρα. (γ) Αποκρίσεις ελεγκτών.  

SC_2 

Hybrid 

SC_2 
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          (α) 

 
         (β) 

Σχήμα 4.21. Απόκριση των ελεγκτών ασαφούς λογικής υπό 40% - 20% βήμα ροπής φορτίου. (α) 1η 
είσοδος των ελεγκτών. (β) Πραγματική και μέγιστη προβλεπόμενη απόδοση κινητήρα (ισχύει για την 
περίπτωση του υβριδικού ελεγκτή) 

Η υπερύψωση της απόκρισης (response overshoot) αποτελεί παράγοντα κλειδί για τη σχεδίαση των 
ελεγκτών μαγνητικής ροής, καθώς η ευστάθεια του συστήματος οδήγησης μπορεί να υποβαθμιστεί 
σημαντικά στην περίπτωση απότομων μειώσεων της μαγνητικής ροής κάτω από τη βέλτιστη τιμή. Η 
ενσωμάτωση της τεχνικής παραβολικής εκτίμησης στη σχεδίαση ελεγκτών μαγνητικής ροής ασαφούς 
λογικής επιτρέπει την αντιμετώπιση αυτού του θέματος. Η τεχνική αυτή χρησιμοποιήθηκε για την 
τροφοδοσία του ελεγκτή ασαφούς λογικής με σταθμισμένο σήμα εισόδου (Σχήμα 4.11(α)) βάσει της 
προϊστορίας και της πρόβλεψης μελλοντικής λειτουργίας του συστήματος.  

Η καταλληλότητα της τεχνικής παραβολικής εκτίμησης αναδεικνύεται στο Σχήμα 4.18(β), όπου 
απεικονίζεται η ικανοποιητική σύγκλιση της μέγιστης εκτιμώμενης απόδοσης στην πραγματική τιμή 
απόδοσης του κινητήρα. Στη μόνιμη κατάσταση λειτουργίας, 1.4sec μετά το βήμα ροπής, το σφάλμα 
εκτίμησης πέφτει στο 4.5%. Στην περίπτωση του συνολικού ρυθμιστή τριών σταδίων, η τρίτη κατάσταση 
λειτουργίας αναζήτησης (SC mode) ενεργοποιείται έτσι ώστε να εκτελεστούν ακριβείς διορθώσεις της 
απόδοσης του κινητήρα.  

Αναφορικά με τις κυματώσεις ροπής και ταχύτητας του ασύγχρονου κινητήρα ο προτεινόμενος 
ελεγκτής φαίνεται να επιτυγχάνει ένα συμβιβασμό μεταξύ της διάρκειας και της έντασης της διαταραχής, 
όπως υποδεικνύουν οι αντίστοιχες χαρακτηριστικές του Σχήματος 4.19. 

Οι αποκρίσεις του συστήματος για το μικρό βήμα μείωσης ροπής (40% - 20%) δίνονται στα 
Σχήματα 4.20 - 4.22, αντίστοιχα με τα Σχήματα 4.17 - 4.19. Σε αντίθεση με τα μεγάλα βήματα ροπής, τα 
οποία είναι χαρακτηριστικά της εκκίνησης του οχήματος, περιορισμένης κλίμακας βηματικές μεταβολές 
συμβαίνουν ύστερα από διαστήματα μικρής επιτάχυνσης του οχήματος. Το βήμα ροπής 40% - 20% έχει 
επιλεγεί καθώς προκαλεί οριακά την ενεργοποίηση της υβριδικής λειτουργίας ελέγχου (OM2) του 
ρυθμιστή. Συνεπώς, αναπαριστά οριακή διαταραχή της εισόδου του. 

Hybrid SC_2 
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                                       (α)                                                                                 (β) 

 
(γ) 

Σχήμα 4.22. Αποκρίσεις ροπής και ταχύτητας του ασύγχρονου κινητήρα υπό 100% - 10% μεταβολή 
ροπής φορτίου. (α) Υβριδικός ελεγκτής. (β) SC_1 ελεγκτής. (γ) SC_2 ελεγκτής. 

Όπως φαίνεται στο Σχήμα 4.20, ο υβριδικός και ο SC_1 ελεγκτής, επιτυγχάνουν παρόμοιες 
αποκρίσεις, με όρους δυναμικής λειτουργίας και λειτουργίας μόνιμης κατάστασης, ενώ ο ελεγκτής SC_2 
παρουσιάζει μειωμένη ακρίβεια σύγκλισης. Αυτό προκύπτει λόγω της χρήσης μικρών συντελεστών 
κλίμακας, οι οποίοι αποτυγχάνουν να αρχικοποιήσουν με σωστό τρόπο τον ελεγκτή ασαφούς λογικής 
στην περίπτωση μικρών μεταβολών (Σχήμα 4.21(α)). Επιπλέον, η χρονική μεταβολή της μέγιστης 
εκτιμώμενης και της πραγματικής απόδοσης του ασύγχρονου κινητήρα, που φαίνονται στο Σχήμα 4.21(β) 
παρουσιάζουν κατάλληλα χαρακτηριστικά σύγκλισης. Ακόμα και στην περίπτωση περιορισμένων 
μεταβολών της ροπής φορτίου η μονάδα εκτίμησης μέγιστης απόδοσης πετυχαίνει αξιόπιστο υπολογισμό 
με 7.1% σφάλμα μόνιμης κατάστασης. Τέλος, η όχληση στο φορτίο παραμένει πρακτικά σταθερή χωρίς 
να επηρεάζεται, θετικά ή αρνητικά, από τη λειτουργία του υβριδικού ελεγκτή (Σχήμα 4.22). 

Τα αποτελέσματα που προέκυψαν υπό βηματική απόκριση του συστήματος, αναδεικνύουν τις 
βελτιωμένες δυνατότητες ελέγχου βάσει ελεγκτών ασαφούς λογικής, όταν αυτοί συνδυάζονται με τεχνικές 
εκτίμησης μέγιστης απόδοσης (ελαχίστων απωλειών) παρόμοιες της προτεινόμενης. Ο υβριδικός 
ελεγκτής, που αναπτύχθηκε προσφέρει βελτιωμένη μη γραμμικότητα και είναι πιο εύκολα ρυθμίσιμος. Τα 
χαρακτηριστικά του μπορούν να χρησιμοποιηθούν για τη βελτίωση της δυναμικής απόκρισης του 
ελέγχου, χωρίς επιπρόσθετους συμβιβασμούς στα θέματα της ευστάθειας και της ακρίβειας.  

4.7.4.2. Απόκριση σε ρεαλιστικό κύκλο οδήγησης 

Σε επόμενο βήμα ανάλυσης ο ρυθμιστής τριών σταδίων προσομοιώνεται υπό το ρεαλιστικό κύκλο 
οδήγησης EULP. Επιπλέον η προτεινόμενη αρχιτεκτονική τριών σταδίων τίθεται σε σύγκριση έναντι της 
προσέγγισης LMC-SC δύο στα δύο, τόσο για την περίπτωση της ειδικής διαμόρφωσης SC_1 όσο και 
SC_2. 

Στο Σχήμα 4.23(α) εκτίθενται οι προσομοιωμένες χαρακτηριστικές απόκρισης ροπής και ταχύτητας 
κινητήρα υπό τη λειτουργία του προτεινόμενου ρυθμιστή τριών σταδίων. Οι αποκρίσεις ροής των τριών 
υπό μελέτη ρυθμιστών απεικονίζονται επίσης στο ίδιο σχήμα. Η απόδοση του κινητήρα και η ενεργειακή 
του κατανάλωση δίνονται στο Σχήμα 4.23(β). Τέλος, το Σχήμα 4.23(γ) δίνει με γραφικό τρόπο την 
ακολουθία καταστάσεων λειτουργίας του ρυθμιστή κατά τη διάρκεια του κύκλου οδήγησης, όπως αυτή 
προέκυψε από τη λειτουργία των μονάδων «ανίχνευσης έντονα δυναμικής λειτουργίας» και «διαχείρισης 
ελεγκτών ασαφούς λογικής» (“heavy transients detection” and “Fuzzy Logic Controllers (FLCs) 
handling” modules). 

Στη χρονική κλίμακα των 240sec (διάρκεια κύκλου οδήγησης) οι ρυθμιστές παρουσιάζουν 
παρόμοιες αποκρίσεις. Ωστόσο, οι βελτιωμένοι χρόνοι απόκρισης του ρυθμιστή τριών σταδίων είναι 
παρατηρήσιμοι  στο Σχήμα 4.23(α) κατά τη διάρκεια των συνολικά επτά κλήσεων στον υβριδικό ελεγκτή, 
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που παρήχθησαν συνολικά κατά τη διάρκεια του κύκλου EULP (Σχήμα 4.23(γ)). Επιπλέον, βελτίωση της 
ακρίβειας ελέγχου γίνεται ορατή κατά τη λειτουργία μόνιμης κατάστασης του συστήματος, μέσω των 
μεταβολών του συντελεστή απόδοσης κινητήρα (Σχήμα 4.23(β)). 

Βάσει αυτών των χαρακτηριστικών ο ρυθμιστής τριών σταδίων πέτυχε μείωση 3.8% της συνολικής 
ενεργειακής κατανάλωσης του συστήματος (Σχήμα 4.23(β)), η οποία ισοδυναμεί σε εξοικονόμηση 
0.275KWh ενέργειας για το πραγματικό σύστημα (2.4Wh εξοικονόμηση για το υπό κλίμακα μοντέλο) 
κατά τη διάρκεια του κύκλου EULP. Αυτή η βελτίωση επιτρέπει επιπλέον αύξηση 1.2% της ακτίνας 
ταξιδιού του ηλεκτρικού οχήματος αναφοράς, η οποία υπολογίζεται για την τυπική συστοιχία μπαταριών 
των 23KWh σε σχέση με τον ελεγκτή LMC-SC δύο σταδίων. Το ενεργειακό αυτό όφελος προκύπτει σε 
συνδυασμό με βελτιωμένη ελεγξιμότητα και ευστάθεια του οχήματος  και δεν απαιτεί την εγκατάσταση 
επιπλέον υλικού. 

 

 
(α) 

   

 
(β) 

 
(γ) 

Σχήμα 4.23. Ρυθμιστές μαγνητικής ροής πολλών σταδίων υπό τον κύκλο οδήγησης EULP: 
προτεινόμενος ελεγκτής σε σύγκριση με τους ελεγκτές δύο σταδίων LMC-SC_1 και LMC-SC_2. 

(α) Αποκρίσεις ηλεκτρομαγνητικής ροπής, ταχύτητας και μαγνητικής ροής δρομέα κινητήρα. 

(β) Αποδόσεις των συστημάτων και αντίστοιχες ενεργειακές καταναλώσεις. 

(γ) Κατάσταση λειτουργίας συστήματος (η υβριδική λειτουργία αναφέρεται μόνο στην περίπτωση του 
ρυθμιστή τριών σταδίων)  

 

SC_2 

SC_1 
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wr 

Hybrid 
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4.7.5. Πειραματική επιβεβαίωση 

Στα πλαίσια της διδακτορικής διατριβής πραγματοποιήθηκε λεπτομερής πειραματική επιβεβαίωση 
των προσομοιωμένων επιδόσεων. Για αυτό το σκοπό, καινοτομική διάταξη συστημάτων ηλεκτρονικών 
ισχύος και μετρήσεων έχει σχεδιαστεί και υλοποιηθεί, όπως περιγράφηκε στο Κεφάλαιο 2. Μία όψη της 
εργαστηριακής διάταξης, όπου διακρίνεται ο ασύγχρονος κινητήρας δοκιμής σε κοινό άξονα με την πέδη 
συνεχούς ρεύματος και τα συστήματα ηλεκτρονικών ισχύος και μετρήσεων παρουσιάζεται στο Σχήμα 
4.24(α).  

(α) (β) 
Σχήμα 4.24. Πειραματική διάταξη. (α) Εικόνα εργαστηριακής διάταξης (φωτογραφία). (β) V-I 

κυματομορφές τροφοδοσίας. 

Στο Σχήμα 4.24(β) φαίνονται μετρημένες κυματομορφές τάσης-ρεύματος του ασύγχρονου κινητήρα 
για τις λειτουργίες κενού φορτίου και πλήρους φορτίου του κινητήρα αντίστοιχα. Τέλος, το Σχήμα 4.25 
παρουσιάζει τα εικονικά όργανα που αναπτύχθηκαν για τον έλεγχο και την παρακολούθηση των δοκιμών. 

Οι κυματομορφές τάσεως-ρεύματος κινητήρα χαρακτηρίζουν την ποιότητα της λειτουργίας μόνιμης 
κατάστασης του διανυσματικού ελεγκτή, ο οποίος επιτυγχάνει συχνότητα ελέγχου 20KHz, σε 
συγχρονισμό με τις λειτουργίες της περιφερειακής ADC (Analog to Digital Convert) συσκευής του DSP. 
Οι QEΡ καταχωρητές του F2812 δειγματοληπτούνται κάθε 1msec και η ρουτίνα μαγνητικής ροής τρέχει 
στα 5Hz ως υπό ρουτίνα χαμηλής προτεραιότητας, που ενεργοποιείται βάσει λογισμικού (low priority 
software triggered task), αντίστοιχα με τη ρύθμιση του συστήματος προσομοίωσης. Η ανάδραση του 
σήματος ισχύος μετράται και προ-επεξεργάζεται  από την κάρτα δειγματοληψίας PXIe-6124 και κατόπιν 
πρόσω-τροφοδοτείται σε αναλογική είσοδο του DSPCM 2 (DSP Control Module 2) (βλ. Κεφάλαιο 2). 

4.7.5.1. Βηματική απόκριση 

Ο προτεινόμενος ελεγκτής, όπως και οι ελεγκτές SC_1 και SC_2 προγραμματίζονται στον F2812 
και επιβεβαιώνονται πειραματικά για ποικίλα βήματα ροπής. Χαρακτηριστικές αποκρίσεις του 
συστήματος παρουσιάζονται στα Σχήματα 4.26 και 4.27 για τα χαρακτηριστικά βήματα ροπής 100%-10% 
και 40%-20% αντίστοιχα. Στο Σχήμα 4.26(α) φαίνονται οι καταγραφές της τάσης και του ρεύματος 
φορτίου της πέδης συνεχούς στην οθόνη του παλμογράφου. Οι μεταβολές αυτές προγραμματίστηκαν και 
υλοποιήθηκαν με χρήση μέσω DC-DC μετατροπέα από το DSPCM 1, έτσι ώστε να εξομοιωθούν τα 
αντίστοιχα βήματα ροπής φορτίου του ασύγχρονου κινητήρα τη χρονική στιγμή 0.4sec. Οι ελεγκτές 
αποκρίνονται με καθυστέρηση ενός κύκλου ελέγχου, εκτελώντας διαδοχικές μειώσεις μαγνητικής ροής 

CH1(2V/div):      Voltage(5mV/V) 

CH2(100mV/div):Current(100mV/A)  

CH1(2V/div):      Voltage(5mV/V) 

CH2(200mV/div):Current(100mV/A)  
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(Σχήμα 4.26(β)). Στα Σχήματα 4.26(γ) – 4.26(ε) δίνονται τα ρεύματα ευθέως άξονα του ασύγχρονου 
κινητήρα στο σύγχρονα στρεφόμενο πλαίσιο αναφοράς, όπως επίσης και τα αντίστοιχα φασικά ρεύματα 
στο φυσικό τριφασικό πλαίσιο για τον κάθε ελεγκτή ξεχωριστά. Η μετρημένη ταχύτητα του ασύγχρονου 
κινητήρα κατά τη διάρκεια ρύθμισης της μαγνητικής ροής δίνεται στο Σχήμα 4.26(στ). Τόσο τα σήματα 
μαγνητικής ροής, ρεύματος όσο και ταχύτητας έχουν ληφθεί μέσω κατάλληλου πρωτοκόλλου ανταλλαγής 
δεδομένων σε πραγματικό χρόνο (RTDX Real Time Data eXchange DSP instrumentation) με συχνότητα 
δειγματοληψίας περίπου 2.4 KHz. Τέλος, η ισχύς εισόδου στον κινητήρα υπολογισμένη μέσω 
μετρημένων συνόλων δεδομένων τάσεως-ρεύματος δίνεται στο Σχήμα 4.26(ζ). Η δειγματοληψία των 
πρωτογενών δεδομένων πραγματοποιείται με συχνότητα 800KHz και ενεργοποιείται από το DSPCM 1, το 
οποίο ελέγχει τη μηχανική φόρτιση του κινητήρα μέσω ρύθμισης της τροφοδοσίας του τυλίγματος 
διέγερσης της πέδης συνεχούς. Αντίστοιχα αποτελέσματα παρουσιάζονται στα Σχήματα 4.27(α) - 4.27(ζ) 
για την περίπτωση περιορισμένου βήματος ροπής 40%-20%.  

 

 

Σχήμα 4.25. Εικονικό όργανο για τον έλεγχο και  την παρακολούθηση των δοκιμών κατά τη διάρκεια 
του κύκλου EULP (μέσω της PXIe-6124). 
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       (β) 

 
         (γ)                                                                                          (δ) 

 
          (ε)                                                                                         (στ) 

       (ζ) 
Σχήμα 4.26. 100% - 10% βηματική απόκριση. 

(α) Ρεύμα και τάση φορτίου πέδης συνεχούς. 
(β) Μαγνητική ροή. 
(γ)-(ε) Φασικό ρεύμα ασύγχρονου κινητήρα και ρεύμα ευθέως άξονα στο σύγχρονα στρεφόμενο πλαίσιο. 
(στ) Μηχανική ταχύτητα ασύγχρονου κινητήρα δοκιμής. 
(ζ) Χρονική μεταβολή της μετρημένης ισχύος εισόδου. 

SC_1 

SC_2 

SC_2 

Hybrid 

SC_2 
SC_1 
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Η  εν γένει βελτιωμένη δυναμική του υβριδικού ελεγκτή σε σύγκριση με του ελεγκτές SC_1 και 
SC_2 απεικονίζεται στα Σχήματα 4.26(ζ) και 4.27(ζ) με όρους ενεργειακής κατανάλωσης. Αυτές οι 
βελτιώσεις έχουν ισχύ για μεγάλο εύρος λειτουργικών καταστάσεων του κινητήρα. Συγκεκριμένα, στην 
περίπτωση του μεγάλου βήματος ροπής 100%-10% (Σχήμα4.26(α)), ο υβριδικός ελεγκτής εμφανίζει 
βηματική χαρακτηριστική με χρόνο απόκρισης παρόμοιο του ελεγκτή SC_1 σε συνδυασμό με μηδενική 
υπερύψωση (Σχήμα 4.26(β)). Αντίθετα, ο SC_1 παρουσιάζει 17% υπερύψωση, ενώ ο SC_2 απαιτεί σε 
σχέση με τον υβριδικό ελεγκτή δύο επιπλέον κύκλους ελέγχου μέχρι να φθάσει στη μόνιμη κατάσταση 
λειτουργίας. Στην οριακή περίπτωση της μείωση ροπής 40%-20% (Σχήμα 4.27(α)) ο προτεινόμενος 
ελεγκτής διατήρησε τα ανωτέρω χαρακτηριστικά δυναμικής απόκρισης. Επιπλέον, οι πειραματικές 
αποκρίσεις της μαγνητικής ροής του Σχήματος 4.27(β) επιβεβαίωσαν την επίδραση που η ρύθμιση των 
συντελεστών κλίμακας μπορεί να έχει στην αρχικοποίηση των ελεγκτών ασαφούς λογικής, καθώς και οι 
δύο ελεγκτές αναζήτησης, παρουσιάζουν μειωμένη ευαισθησία σε σύγκριση με τον υβριδικό ελεγκτή. 
Αυτό οδήγησε σε λειτουργία του προτεινόμενου συστήματος με περίπου 3% μειωμένη ισχύ κινητήρα, σε 
σύγκριση με τον ελεγκτή SC_2. 

Σε όλες τις υπό μελέτη περιπτώσεις, οι καταγεγραμμένες κυματομορφές ρεύματος κινητήρα ευθέως 
άξονα (στο  σύγχρονα στρεφόμενο πλαίσιο) και φασικού ρεύματος (στο φυσικό τριφασικό πλαίσιο), των 
Σχημάτων 4.26(γ) -  4.26(ε) και 4.27(γ) – 4.27(ε), ακολουθούν με ακρίβεια τις προγραμματισμένες 
εντολές ηλεκτρικής - μαγνητικής φόρτισης του κινητήρα, αποδεικνύοντας την συνέπεια των 
πειραματικών αποτελεσμάτων. 

Επιπλέον, οι ακριβείς διορθώσεις επί της μαγνητικής ροής, εκτελούμενες από τον υβριδικό ελεγκτή 
οδηγούν σε σημαντική μείωση των μετρημένων κυματώσεων ταχύτητας, όπως παρατηρείται στην 
περίπτωση του μεγάλου βήματος ροπής στα δεδομένα του Σχήματος 4.26(στ). Ωστόσο, στην περίπτωση 
της περιορισμένης μεταβολής ροπής οι αποκρίσεις ταχύτητας του κινητήρα, όπως δείχνεται στο Σχήμα 
4.27(στ) πρακτικά συμπίπτουν. Η πειραματική επιβεβαίωση της βηματικής απόκρισης του υβριδικού 
ελεγκτή επιβεβαιώνει την καταλληλότητα της τεχνικής παραβολικής εκτίμησης, η οποία σχεδιάστηκε έτσι 
ώστε να πρόσω-τροφοδοτήσει τον ελεγκτή ασαφούς λογικής με το κανονικοποιημένο σήμα εισόδου της 
εξίσωσης 4.7. Όπως παρουσιάζεται στα πειραματικά αποτελέσματα των Σχημάτων 4.26 και 4.27, η 
συγκεκριμένη κατηγορία τεχνικών εκτίμησης, μπορεί επιτυχώς να συνδυαστεί με μοντέλα απωλειών 
κινητήρων, ώστε να δώσει χρήσιμη εκτίμηση της μέγιστης απόδοσης του συστήματος για εφαρμογές 
ελέγχου. Αυτά τα μοντέλα απωλειών μπορούν κατόπιν να ενσωματωθούν σε ελεγκτές αναζήτησης και νέα 
υβριδικά σχήματα ελέγχου με βελτιωμένη μη γραμμικότητα και ικανότητα παραμετροποίησης μπορούν 
να αναπτυχθούν.  

Σχετικά με τα αποτελέσματα της συγκεκριμένης υλοποίησης, οι βελτιώσεις επιβεβαιώνονται 
πειραματικά στην εργαστηριακή διάταξη του υπό κλίμακα ηλεκτρικού οχήματος. Ο σχεδιασμός της 
συνάρτησης U1 προσέφερε βελτιωμένα χαρακτηριστικά σύγκλισης καθώς επέτρεψε ταχύ έλεγχο της ροής 
σε συνδυασμό με αυξημένη ευαισθησία ελέγχου και πρακτικά μηδενική υπερύψωση, ακόμα και υπό 
μεγάλες βηματικές αλλαγές, χαρακτηριστικό ιδιαίτερης σημασίας για την εύρωστη λειτουργία του 
συνολικού συστήματος κίνησης.  

 

(α) 

CH1: 50mV/div – 
 CH2 50mV/div –  

 
500ms/div 

 

Hybrid controller 

CH1: DC brake
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CH2: DC brake
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           (β) 

 
                                               (γ)                                                                                          (δ) 

 
                                               (ε)                                                                                         (στ) 

           (ζ) 
Σχήμα 4.27. 40% - 20% βηματική απόκριση.  

(α) Ρεύμα και τάση φορτίου πέδης συνεχούς.  
(β) Μαγνητική ροή. 
(γ)-(ε) Φασικό ρεύμα ασύγχρονου κινητήρα και ρεύμα ευθέως άξονα στο σύγχρονα στρεφόμενο πλαίσιο. 
(στ) Μηχανική ταχύτητα ασύγχρονου κινητήρα δοκιμής. 
(ζ) Χρονική μεταβολή της μετρημένης ισχύος εισόδου. 

SC_2 SC_1 

Hybrid 
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Σε τελικό στάδιο αξιολόγησης το προτεινόμενο υβριδικό σχήμα ελέγχου ενσωματώνεται στο 
ρυθμιστή τριών σταδίων του Σχήματος 4.6 και η απόκρισή του επιβεβαιώνεται υπό το ρεαλιστικό κύκλο 
οδήγησης EULP. 

4.7.5.2. Πειραματική απόκριση στον κύκλο οδήγησης EULP 

Το σχήμα ελέγχου LMC-Hybrid-SC συγκρίνεται με τους ελεγκτές δύο σταδίων LMC-SC_1 και 
LMC-SC_2. Τα αποτελέσματα παρουσιάζονται στο Σχήμα 4.27. 

Στο Σχήμα 4.28(α) φαίνονται οι μετρημένες κυματομορφές τάσεως και ρεύματος φορτίου της πέδης 
συνεχούς, η μεταβολή των οποίων ελέγχεται μέσω του DSPSM 1, έτσι ώστε να εξομοιωθεί η καμπύλη 
ροπής φορτίου του υπό κλίμακα συστήματος κίνησης κατά τη διάρκεια του κύκλου οδήγησης EULP. Η 
απόκριση ταχύτητας του προτεινόμενου ελεγκτή τριών σταδίων απεικονίζεται στο Σχήμα 4.28(β).  
Επίσης, η πιο λεπτομερής συγκριτική απεικόνιση των αποκρίσεων ταχύτητας των υπό μελέτη ελεγκτών, η 
οποία δίνεται στο ίδιο σχήμα, αναδεικνύει την εύρωστη λειτουργία του συστήματος οδήγησης υπό τον 
προτεινόμενο έλεγχο απωλειών. Συγκεκριμένα, κατά τη διάρκεια των απότομων βυθίσεων της ροπής 
φορτίου, οι οποίες συμβαίνουν κατά την εκκίνηση του ηλεκτρικού οχήματος, παρατηρείται μειωμένη 
κυμάτωση της ταχύτητας σε σχέση με την περίπτωση του ελέγχου LMC-SC_1. Οι αντίστοιχες αποκρίσεις 
μαγνητικής ροής δρομέα συγκρίνονται στο Σχήμα 4.28(γ). Μέσω αυτής της σύγκρισης προκύπτει 
βελτιωμένη σύγκλιση του προτεινόμενου ρυθμιστή κάθε φορά που καλείται ο υβριδικός ελεγκτής από τη 
«μονάδα διαχείρισης ελεγκτών ασαφούς λογικής» (“FLCs handling module”) (Σχήμα 4.28(στ)). Επιπλέον 
το ρεύμα εισόδου ευθέως άξονα (στο διφασικό σύγχρονα στρεφόμενο πλαίσιο), όπως και το φασικό 
ρεύμα (στο φυσικό τριφασικό πλαίσιο) του ασύγχρονου κινητήρα, βρίσκεται σε συμφωνία με τις 
κυματώσεις ροπής φορτίου και μαγνητικής ροής, αποδεικνύοντας την ορθή λειτουργία του διανυσματικού 
ελέγχου σε όλη τη διάρκεια του κύκλου οδήγησης των 240sec (Σχήμα 4.28(δ)).  

Με όρους εξοικονόμησης ενέργειας, τα πειραματικά αποτελέσματα επιβεβαιώνουν τις προσομοιωμένες 
βελτιώσεις ενεργειακής κατανάλωσης. Συγκεκριμένα μετρήθηκε 3.6% μείωση της ενεργειακής 
κατανάλωσης, όπως φαίνεται στο Σχήμα 4.28(ε), η οποία ισοδυναμεί σε εξοικονόμηση 0.264KWh 
ενέργειας για το πραγματικό όχημα (2.3Wh στην περίπτωση του υπό κλίμακα μοντέλου). Για την 
πραγματοποίηση αυτής της μέτρησης, η ισχύς εισόδου του ασύγχρονου κινητήρα υπολογίζεται σε 
πραγματικό χρόνο βάσει άμεσων μετρήσεων τάσεων και ρευμάτων εισόδου του κινητήρα. Η 
υπολογισμένη ισχύς εν συνεχεία δειγματολειπτείται με χαμηλότερη συχνότητα (2.4KHz) σε σχέση με τη 
συχνότητα εκτέλεσης υπολογισμού (800KHz). Η καταγραφή της αποτυπώνεται επίσης στο Σχήμα 4.28(ε) 

Τα αποτελέσματα των πειραματικών δοκιμών επιβεβαιώνουν την προσομοιωμένη αύξηση της 
ακτίνας δράσης του ηλεκτρικού οχήματος, ενώ πιστοποιούν την καταλληλότητα της σχεδίασης του 
ελέγχου για εφαρμογές ηλεκτρικής κίνησης.  

4.7.5.1. Σύγκριση πειραματικών αποτελεσμάτων με αποτελέσματα προσομοίωσης 

Σε τελικό στάδιο ανάλυσης συγκρίνονται οι προσομοιωμένες και πειραματικές αποκρίσεις του 
υβριδικού ελεγκτή (OM2 του ρυθμιστή τριών σταδίων). Οι βηματικές αποκρίσεις του υβριδικού ελεγκτή 
συγκρίνονται στα Σχήματα 4.29(α) και 4.29(β). Οι αποκρίσεις του συνολικού ρυθμιστή τριών σταδίων 
υπό τον κύκλο οδήγησης EULP παρουσιάζονται στο Σχήμα  4.29(γ). 

Τα αποτελέσματα της σύγκρισης επιβεβαιώνουν την καταλληλότητα του μοντέλου απωλειών 
ασύγχρονου κινητήρα, που αναπτύχθηκε για τη συγκεκριμένη λειτουργία εφαρμογών.  

Οι δυναμικές αποκρίσεις υπολογίστηκαν με ακρίβεια από το μοντέλο προσομοίωσης, όπως 
φαίνεται στα Σχήματα 4.29(α) και 4.29(β). Επιπλέον, οι προσομοιωμένες και πειραματικές αποκρίσεις του 
ελεγκτή στη μόνιμη κατάσταση βρίσκονται σε συμφωνία (Σχήμα 4.29(γ)).  

Τα παραπάνω χαρακτηριστικά επιτρέπουν τη λεπτομερή εκτίμηση των ενεργειακών καταναλώσεων 
κατά τη διάρκεια των επιβαλλόμενων κύκλων οδήγησης και αναδεικνύουν την τεχνική αξία της 
προτεινόμενης υλοποίησης για την εφαρμογή του ηλεκτροκίνητου οχήματος.  
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CH1: 100mV/div - CH2 100mV/div - 20s/div    (α)            (β) 

 
(γ) 

 
(δ) 

 
(ε) 

 
(στ) 

Σχήμα 4.28. Πειραματική επιβεβαίωση αποκρίσεων υπό τον κύκλο οδήγησης EULP. Προτεινόμενος 
ελεγκτής LMC-Hybrid-SC, σε σύγκριση με του ελεγκτές LMC-SC_1 και LMC-SC_2.  

(α) Τάση και ρεύμα στο φορτίο της πέδης συνεχούς. (β) Ταχύτητα κινητήρα – Λεπτομέρεια. (γ) 
Αποκρίσεις μαγνητικής ροής των ελεγκτών πολλών σταδίων. (δ) Φασικό ρεύμα κινητήρα δοκιμής και ρεύμα 
ευθέως άξονα στο σύγχρονα στρεφόμενο πλαίσιο αναφοράς. (ε) Απόδοση κινητήρα και αντίστοιχες 
ενεργειακές καταναλώσεις. (στ) Κατάσταση λειτουργίας του συστήματος (η λειτουργία HYB αναφέρεται μόνο 
στην περίπτωση του ρυθμιστή τριών σταδίων LMC-Hybrid-SC). 
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        (γ) 

Σχήμα 4.29. Σύγκριση πειραματικών αποτελεσμάτων και αποτελεσμάτων προσομοίωσης, για:  

(α)  100% - 10% βηματική μεταβολή φορτίου.  

(β) 40% - 20% βηματική μεταβολή φορτίου.  

(γ) ρεαλιστικό EULP κύκλο οδήγησης. 

4.7.1. Συμπεράσματα και σύνοψη 

Καινοτομικός αλγόριθμος ελέγχου πραγματικού χρόνου για τη μείωση των απωλειών ασύγχρονου 
κινητήρα μέσω ελέγχου της μαγνητικής ροής δρομέα έχει αναπτυχθεί. Η μεθοδολογία, που έχει εισαχθεί, 
αξιοποιεί μία ειδική αρχιτεκτονική τριών σταδίων ελέγχου και περιλαμβάνει τεχνική παραβολικής 
εκτίμησης της μέγιστης απόδοσης του ασύγχρονου κινητήρα, μέσω βελτιωμένης κυκλωματικής 
αναπαράστασης των απωλειών του. Η απόκριση του ελεγκτή έχει επιβεβαιωθεί πειραματικά τόσο σε 
δυναμικές μεταβολές της ροπής φορτίου όσο και σε ρεαλιστικό κύκλο οδήγησης. Ο προτεινόμενος 
ρυθμιστής μαγνητικής ροής τριών καταστάσεων λειτουργίας (LMC-Hybrid-SC) επιτυγχάνει σημαντικά 
βελτιωμένο χρόνο σύγκλισης σε σύγκριση με τον κλασικό ελεγκτή αναζήτησης δύο σταδίων (LMC-SC), 
χωρίς να μειώνει την ακρίβεια του ελέγχου. Ο σχεδιασμός του επιτρέπει τη χρήση του σε εφαρμογές 
ηλεκτροκίνησης, όπως το ηλεκτροκίνητο όχημα, και σε όσες εφαρμογές χαρακτηρίζονται από πολύ 
μεγάλη μεταβλητότητα φορτίου (ρ).  
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5. ΣΥΖΕΥΓΜΕΝΟΣ ΥΠΟΛΟΓΙΣΜΟΣ ΠΑΡΑΜΕΤΡΩΝ 

ΣΧΕΔΙΑΣΗΣ ΚΑΙ ΕΛΕΓΧΟΥ ΗΛΕΚΤΡΟΚΙΝΗΤΗΡΩΝ: 

ΔΙΕΡΕΥΝΗΣΗ ΔΥΝΑΤΟΤΗΤΩΝ 

5.1. ΕΙΣΑΓΩΓΗ 

Στα κεφάλαια 3 και 4 του παρόντος παρουσιάστηκε η συνεισφορά στις τεχνικές σχεδίασης και 
ελέγχου κινητήρων για την εφαρμογή του ηλεκτρικού οχήματος. Οι βιβλιογραφικές αναφορές των 
παραπάνω κεφαλαίων αναδεικνύουν την ευρεία διάχυση αντίστοιχων μεθοδολογιών ως το αποτέλεσμα 
πολυάριθμων συνεισφορών για τη βελτίωση της σχεδίασης και ελέγχου αυτών των κινητήρων [5.1]1. 
Ωστόσο, η έρευνα για την ανάπτυξη εργαλείων σχεδίασης σε επίπεδο συστήματος, τα οποία να 
προσφέρουν δυνατότητα συζευγμένου υπολογισμού παραμέτρων σχεδιασμού του κινητήρα αλλά και του 
μετατροπέα οδήγησης (συζευγμένος υπολογισμός παραμέτρων σχεδιασμού και ελέγχου κινητήρα, 
αντίστοιχα), είναι περιορισμένη [5.2]-[5.5]2. Επιπλέον, η δυνατότητα συζευγμένης βελτιστοποίησης του 
πλήρους συστήματος οδήγησης παραμένει υπό διερεύνηση [5.6]-[5.8]. 

Σε αυτό το κεφάλαιο, προτείνεται αλγόριθμος συζευγμένου υπολογισμού παραμέτρων σχεδίασης 
και ελέγχου των εν λόγω κινητήρων, μέσω συνεκτίμησης κριτηρίων λειτουργίας μόνιμης και μεταβατικής 
κατάστασης κατά τη φάση σχεδιασμού. Ο αλγόριθμος αυτός αποτελεί επέκταση του αλγορίθμου 
σχεδίασης που παρουσιάζεται στο κεφάλαιο 3 και βασίζεται στην ενσωμάτωση μιας επιπλέον ρουτίνας 
βελτιστοποίησης της δυναμικής απόκρισης ταχύτητας του ηλεκτροκινητήρα, η οποία συνεισφέρει 
επιπλέον παράγοντες κόστους στην αντικειμενική συνάρτηση 3.7.  

Συγκεκριμένα, μια ρουτίνα βελτιστοποίησης με αποικίες μυρμηγκιών (“Ant Colony Optimization 
(ACO) routine”) προτείνεται και αναπτύσσεται για τον υπολογισμό βέλτιστων τροχιών επιτάχυνσης 
ηλεκτροκινητήρα, βάσει αντίστοιχου μοντέλου εξισώσεων κατάστασης του πλήρους συστήματος 
οδήγησης, το οποίο παρουσιάστηκε στο Κεφάλαιο 4 για την περίπτωση ασύγχρονου τριφασικού 
κινητήρα. Η ρουτίνα αυτή συνδέεται με τον αλγόριθμο αναζήτησης μηδενικής τάξης κατά Rosenbrock, ο 
οποίος παρουσιάστηκε στο Κεφάλαιο 3, και τοποθετείται σε εσωτερικό βρόχο εκτέλεσής του. 

Η προτεινόμενη επέκταση επέτρεψε συνεκτίμηση των παραμέτρων δυναμικής απόκρισης του 
κινητήρα (χρόνος απόκρισης ταχύτητας και αντίστοιχη κατανάλωση ενέργειας) με τις παραμέτρους της 
συνάρτησης κόστους 3.7, οι οποίες αναφέρονται στη μόνιμη κατάσταση λειτουργίας του 
ηλεκτροκινητήρα. Η εν λόγω σύζευξη προσέφερε βελτιωμένη σύγκλιση του σχεδιασμού σε σύγκριση με 
την αποσυζευγμένη βελτιστοποίηση των κατασκευαστικών παραμέτρων κινητήρα και μετατροπέα. 

 
                                                      

1 5.1. Ν. Bianchi, S. Bolognani, D. Pre and G. Grezzani, "Design considerations for fractional-slot winding configurations of synchronous 
machines," IEEE Trans. Ind. Appl., vol.42, no.4, pp.997-1006, July-Aug. 2006. 
2 5.2. A. Sarikhani and O. Mohammed, "Multiobjective design optimization of coupled PMSM-drive using physics-based modeling approach," 
IEEE Trans. Magn., vol. 47, no 5, pp. 1266-1269, 2011. 
5.3. P. Lazari, J. Wang, L. Chen, "A computationally efficient design technique for electric vehicle traction machines," 2012 XXth International 
Conference on Electrical Machines (ICEM), pp.2596-2602, 2-5 Sept. 2012. 
5.4. F. Alyaqout, Y. Papalambros and G. Ulsoy, "Combined Robust Design and Robust Control of an Electric DC Motor," IEEE/ASME 
Transactions on Mechatronics, vol.16, no.3, pp.574-582, June 2011. 
5.5. A. Sarikhani and O. Mohammed, "HIL-Based Finite-Element Design Optimization Process for the Computational Prototyping of Electric 
Motor Drives," IEEE Trans. on Energy Conv., vol.27, no.3, pp.737-746, Sept. 2012. 
5.6. A. Sarikhani, A. Mohammed, "Multiobjective Design Optimization of Coupled PM Synchronous Motor-Drive Using Physics-Based 
Modeling Approach," IEEE Trans. on Magn., vol.47, no.5, pp.1266-1269, May 2011. 
5.7. L. Hippolyte, C. Espanet, D. Chamagne, C. Bloch and P. Chatonnay, "Permanent magnet motor multiobjective optimization using multiple 
runs of an evolutionary algorithm," IEEE Vehicle Power and Propulsion Conference VPPC '08, pp.1-5, 3-5 Sept. 2008. 
5.8. F. Parasiliti, M. Villani, S. Lucidi and F Rinaldi, "Finite-Element-Based Multiobjective Design Optimization Procedure of Interior Permanent 
Magnet Synchronous Motors for Wide Constant-Power Region Operation," IEEE Trans. on Ind. Electron., vol.59, no.6, pp.2503-2514, June 2012. 
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5.2. ΔΟΜΗ ΚΑΙ ΛΕΙΤΟΥΡΓΙΑ ΤΟΥ ΠΡΟΤΕΙΝΟΜΕΝΟΥ ΚΩΔΙΚΑ 
ΒΕΛΤΙΣΤΟΠΟΙΗΣΗΣ 

Ο αλγόριθμος αποτελείται από τις μονάδες βελτιστοποίησης γεωμετρίας κινητήρα και 
βελτιστοποίησης απόκρισης ταχύτητας (μονάδες “Α” και “Β” αντίστοιχα), όπως φαίνεται στο Σχήμα 5.1. 
Στην k – επανάληψη κάθε μονάδα συνεισφέρει ένα υποσύνολο όρων της αντικειμενικής συνάρτησης. Για 
τον υπολογισμό αυτών των όρων επαναληπτικές κλήσεις σε κατάλληλα μοντέλα του συστήματος 
εκτελούνται από τις μονάδες βελτιστοποίησης “Α” και “Β”. Συγκεκριμένα, η μονάδα “Α” καλεί 
επαναληπτικά το δυσδιάστατο μοντέλο πεπερασμένων στοιχείων του κινητήρα για τον υπολογισμό των 
χαρακτηριστικών επίδοσης μόνιμης κατάστασης, μέσω δύο ομάδων μαγνητοστατικών επιλύσεων, όπως 
περιγράφηκε στην Ενότητα 2.2 και συνοψίζεται παρακάτω (Παράγραφος 5.2.1.). Η μονάδα “Β” 
αντίστοιχα καλεί το μοντέλο εξισώσεων κατάστασης του πλήρους συστήματος, έτσι ώστε να εκτιμήσει τη 
δυναμική απόκριση ταχύτητας του κινητήρα με όρους κατανάλωσης ενέργειας και χρόνου απόκρισης, 
όταν ο κινητήρας οδηγείται με διανυσματικό έλεγχο ελαχίστου ρεύματος (“vector controlled, Maximum 
Torque Per Ampere (MTPA) drive”). Αυτό επιτυγχάνεται μέσω σύνδεσης του παραπάνω μοντέλου με την 
προτεινόμενη ρουτίνα ACO, η οποία επέτρεψε τον υπολογισμό βέλτιστων διαδρομών επιτάχυνσης του 
κινητήρα για κάθε υπό θεώρηση γεωμετρία. Για την κάθε τροχιά επιτάχυνσης τα χαρακτηριστικά 
επίδοσης μεταβατικής κατάστασης του συστήματος υπολογίζονται και εισάγονται στη σύνθετη 
αντικειμενική συνάρτηση (Παράγραφος 5.2.2).  

 
Σχήμα  5.1. Δομικό διάγραμμα του συζευγμένου κώδικα σχεδίασης γεωμετρίας. 

Οι παραπάνω υπολογισμοί αξιοποιούνται στην εκτίμηση του κόστους σχεδιασμού, το οποίο πλέον 
περιγράφεται μέσω της προτεινόμενης συνάρτησης: 
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όπου: Xk = [Ltooth
k, Wt1

k, Wt2
k] (Βλέπε επίσης Σχήμα 5.1) 

  G1 – G7: Συντελεστές βαρύτητας (0,1) 
  Tmean, Tripple: Μέση ροπή και κυμάτωση ροπής (N*m) 
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  Pcu: Απώλειες χαλκού (W) 
  Anorm: Κανονικοποιημένα πλάτη 3ης and 5ης αρμονικής συνιστώσας της ΗΕΔ 
  gi (Xk): Περιορισμοί της μορφής gi (Xk)≥0, i=1,2,3. 
  C(Xk): Όροι τεχνικού κόστους, οι οποίοι μοντελοποιούν το κατασκευαστικό κόστος 

  με την μεταβολή του συντελεστή πληρότητας τυλίγματος και το σχήμα της αύλακας,  
  στη μορφή της εξίσωσης (5.2), όπως περιγράφεται στην ενότητα 3.3. 
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X : Κατανάλωση ενέργειας (mWh)        * 

     ( ) ( )E T opt
G E G T

T
k k

k X X
X : Χρόνος απόκρισης ταχύτητας (sec)  * 

  * Προσομοιωμένη κατανάλωση ενέργειας και χρόνος απόκρισης ταχύτητας κινητήρα 
κατά την διάρκεια επιτάχυνσής του από το 0% στο 100% της ονομαστικής του ταχύτητας, ακολουθώντας 
την βέλτιστη καμπύλη ταχύτητας - χρόνου, που προκύπτει μέσω του αλγορίθμου ACO και βάσει 
αντίστοιχου συνδυαστικού κριτηρίου κατανάλωσης ενέργειας - χρόνου απόκρισης 
((GEE(Xk)+GTT(Xk))opt, όπου GE, GT είναι συντελεστές στάθμισης των παραπάνω όρων (Wh-1, sec-1)). 
Κατά τη διάρκεια του μεταβατικού φαινομένου, στον κινητήρα εφαρμόζεται στατική χαρακτηριστική 
ροπής - ταχύτητας 2ης τάξεως. 

Η προτεινόμενη πολυκριτηριακή μορφή αποτελεί επέκταση της Εξίσωσης 3.7, η οποία προτάθηκε 
στο Κεφάλαιο 3 του παρόντος, για τη βελτιστοποίηση του κόστους λειτουργίας μόνιμης κατάστασης 
ΣΚΜΜ με ταυτόχρονη συνεκτίμηση του κατασκευαστικού κόστους. Βασικός σκοπός της προτεινόμενης 
τροποποίησης είναι η διερεύνηση της δυνατότητας ανάπτυξης στρατηγικών σχεδίασης υψηλού επιπέδου 
(επίπεδο συστήματος και όχι συνιστωσών), για συστήματα οδήγησης ηλεκτρικών κινητήρων υψηλής 
επίδοσης, με τρόπο που να επεκτείνει την παραδοσιακή πολυκριτηριακή βάση, ενσωματώνοντας τόσο 
κριτήρια μόνιμης κατάστασης και τεχνικού κόστους, όσο και κριτήρια μεταβατικής απόκρισης. 

Το σημείο καινοτομίας της προτεινόμενης επέκτασης συνίσταται στη συνεισφορά του αλγορίθμου 
βελτιστοποίησης της απόκρισης ταχύτητας κινητήρα μέσω της τεχνικής ACO, που επιτρέπει τη 
σταθμισμένη εκτίμηση της δυναμικής επίδοσης - απόδοσης του συστήματος κίνησης, στη βάση του 
χρόνου απόκρισης ταχύτητας (T) και της κατανάλωσης ενέργειας (Ε) αντίστοιχα. Η μεθοδολογία 
εφαρμόστηκε για τη βελτιστοποίηση ΣΚΜΜ με ΣΤΚΒ και η προκύπτουσα σχεδίαση συγκρίνεται με την 
αντίστοιχη της αποσυζευγμένης βελτιστοποίησης. Ο Πίνακας 5.1 συνοψίζει τις παραμέτρους του 
πρότυπου ΣΚΜΜ, όπως προκύπτουν από την κλασική αναλυτική σχεδίαση.  

General 
Number of phases 3 
Number of poles 28 

Motor active length 100 

Rotor 
Magnet inner radius 32.75 

Magnet (rotor) outer radius 35.75 
Magnet angle 9. 78 deg 

Gap Gap width 0.50 
Stator Stator outer radius 50 

Πίνακας 5.1. Βασικά κατασκευαστικά χαρακτηριστικά ΣΚΜΜ. 

Σε επόμενο στάδιο αξιοποιούνται τα παραμετρικά μοντέλα πεπερασμένων στοιχείων του κινητήρα, 
όπως και το μοντέλο εξισώσεων κατάστασης του πλήρους συστήματος και διασυνδέονται μέσω κώδικα. 

5.2.1. Μοντέλο πεπερασμένων στοιχείων: βελτιστοποίηση γεωμετρίας με 
κριτήρια επίδοσης μόνιμης κατάστασης 

Στην k – επανάληψη, δύο ομάδες μαγνητοστατικών επιλύσεων υπολογίζουν τις επιδόσεις μόνιμης 
κατάστασης του κινητήρα. Κατά τη διάρκεια της «ανάλυσης με σταθερό δρομέα» η φάση των ρευμάτων 
στάτη μεταβάλλεται για τον υπολογισμό της ηλεκτρικής γωνίας μέγιστης ισχύος του κινητήρα, όπως και 
των απωλειών χαλκού στην αντίστοιχη φόρτιση. Η ηλεκτρική γωνία κρατιέται εν συνεχεία σταθερή και η 
σύγχρονη λειτουργία του κινητήρα σε συνθήκες μέγιστης φόρτισης εξομοιώνεται κατά τη διάρκεια της 
«ανάλυσης με σύγχρονα στρεφόμενο δρομέα». Κατά τη δεύτερη σειρά μαγνητοστατικών επιλύσεων τα 
διανύσματα μαγνητικής ροής στάτη και δρομέα περιστρέφονται σύγχρονα και υπολογίζονται όλοι οι όροι 
επίδοσης μόνιμης κατάστασης της αντικειμενικής συνάρτησης 5.1.  



Σελίδα 148                                                                                                                                                                         ΚΕΦΑΛΑΙΟ 5 

Διδακτορική διατριβή                                                                                                                                                                   Σχολή ΗΜΜΥ - ΕΜΠ 
Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος - Δεκέμβριος 2012                                                              Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος 

Στα Σχήματα 5.2(α) και 5.2(β) φαίνονται δύο στιγμιότυπα της ανάλυσης με σταθερό δρομέα κατά 
την πρώτη εκτέλεση του πλήρους αλγορίθμου (k=1), που αναδεικνύουν τα διαφορετικά επίπεδα φόρτισης 
του ΣΚΜΜ. Τα Σχήματα 5.2(β) και 5.2(γ), αντίστοιχα, παρουσιάζουν στιγμιότυπα της ανάλυσης για δύο 
διαφορετικές μηχανικές γωνίες στροφής του δρομέα, αναδεικνύοντας τη σύγχρονη λειτουργία του 
κινητήρα. Σε κάθε κλίση προς το παραμετρικό μοντέλο πεπερασμένων στοιχείων η γεωμετρία 
επανασχεδιάζεται και επαναπλεγματοποιείται μέσω του κώδικα διεπαφής Matlab – Lua (βλέπε Ενότητα 
2.2). Τα μοντέλα του συγκεκριμένου κινητήρα αποτελούνται από 34.349 κόμβους κατά μέσο όρο. 

                   
                                                  (α)                               (β)                                (γ) 

 Σχήμα  5.2. Στιγμιότυπα μαγνητοστατικών επιλύσεων.  

(α)-(β) «ανάλυση με σταθερό δρομέα». (α) κενό φορτίο. (β) πλήρες φορτίο. (β)-(γ) «ανάλυση με σύγχρονα 
στρεφόμενο δρομέα». (β) 0 μοίρες (γ) 360/28/2 μοίρες μηχανικής στροφής δρομέα.  

5.2.2. Μοντέλο εξισώσεων κατάστασης: βελτιστοποίηση γεωμετρίας με 
κριτήρια επίδοσης μεταβατικής κατάστασης 

Για την επιπλέον θεώρηση της δυναμικής απόδοσης - επίδοσης του κινητήρα εισάγονται τα 
κριτήρια ενεργειακής κατανάλωσης έναντι χρόνου μεταβατικής απόκρισης (όροι Ε και Τ της συνάρτησης 
κόστους 5.1). Ο υπολογισμός τους γίνεται υπό κατάλληλη είσοδο στον ελεγκτή ταχύτητας, τέτοια που να 
ελαχιστοποιεί το ολικό κόστος μεταβατικής λειτουργίας (GEE(Xk)+GTT(Xk)) του εκάστοτε σχεδιασμού, 
έτσι ώστε να προκύπτουν συγκρίσιμα αποτελέσματα μεταξύ των διαδοχικών εκτελέσεων της βασικής 
ρουτίνας αναζήτησης κατά Rosenbrock.  

Για κάθε τιμή του διανύσματος βελτιστοποίησης Χk, παράγεται το αντίστοιχο διάνυσμα με τις τιμές 
των παραμέτρων στάτη του ισοδυνάμου κυκλώματος κινητήρα, Yk=[Rs, Ls] (όπου Rs, Ls είναι η αντίσταση 

και αυτεπαγωγή φάσης στάτη του κινητήρα, υπολογισμένες από το μοντέλο πεπερασμένων στοιχείων). 
Μία στοχαστική διαδικασία αναζήτησης, βασισμένη στον αλγόριθμο ACO, εφαρμόζεται εν συνεχεία στο 
μοντέλο του συστήματος οδήγησης, για την εκάστοτε είσοδο Yk και η βέλτιστη διαδρομή επιτάχυνσης 
του κινητήρα, που ικανοποιεί την εξίσωση 5.3 υπολογίζεται.  

 ( ) ( ) min( ( ) ( ))
1,2,..., .

path pathG E G T G E G T
E T E Topt path PATH

  


X X X X
k k k k

                                    (5.3) 

Το διάγραμμα ροής σήματος του αλγορίθμου αναζήτησης βέλτιστης καμπύλης ταχύτητας – χρόνου 
(αλγόριθμος ACO), που ενσωματώνεται στη μονάδα “Β” του πλήρους κώδικα σχεδίασης γεωμετρίας, 
φαίνεται στο Σχήμα 5.3. Ο αλγόριθμος καλεί επαναληπτικά το μοντέλο εξισώσεων κατάστασης του 
συστήματος κίνησης (μοντέλο Simulink) του οποίου το βασικό επίπεδο απεικονίζεται στο Σχήμα 5.4(α). 
Το δομικό διάγραμμα του μοντέλου με έμφαση στις συνιστώσες κινητήρα και διανυσματικού ελέγχου 
δίνεται στο Σχήμα 5.4(β). 

Όπως εξηγείται γραφικά στο Σχήμα 5.5, ο προτεινόμενος αλγόριθμος εφαρμόζει στοχαστική 
αναζήτηση στον κβαντισμένο δυσδιάστατο χώρο ταχύτητας – χρόνου. Στο j - βήμα του m – μερμηγκιού 
κατά τη διάρκεια της l – επανάληψης, N – ράμπες εισόδου ταχύτητας, που αντιστοιχούν σε N 
διαφορετικές κλίσεις του γραμμικού σήματος ταχύτητας εισόδου (βλέπε Σχήμα 5.1) προσομοιώνονται για 
προκαθορισμένο από το χρήστη χρόνο (Tsim). Για κάθε μία από τις Ν προσομοιώσεις, η κατανάλωση 
ενέργειας (Ε(n,j,m,l)) και ο εκτιμώμενος χρόνος απόκρισης του συστήματος (Τ(n,j,m,l)) υπολογίζονται και 
αποθηκεύονται μαζί με τις τελικές καταστάσεις του μοντέλου. Τα αποτελέσματα χρησιμοποιούνται στη 

συνέχεια για την κατασκευή του Πίνακα κόστους ( ) ( ) ( )C G E G T
dyn E T

            
X X X

k k k
. Ο Πίνακας αυτός αποτελεί 

την έξοδο του μοντέλου και σε συνδυασμό με τον πίνακα φερορμόνης του αλγορίθμου ACO 
χρησιμοποιείται για την επιλογή του j - βέλτιστου τμήματος διαδρομής, του m – μερμηγκιού κατά τη 
διάρκεια της l – επανάληψης [5.9]-[5.13]3. Η διαδικασία επαναλαμβάνεται, αφού ανανεωθούν οι αρχικές 

                                                      
3 5.9. L. Ho and S. Yang, "A Computationally Efficient Vector Optimizer Using Ant Colony Optimizations Algorithm for Multobjective Designs," 
IEEE Trans. on Magn., vol.44, no.6, pp.1034-1037, June 2008. 
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καταστάσεις του μοντέλου Simulink του συστήματος, έως ότου όλα τα M – μυρμήγκια έχουν φτάσει το 
στόχο ταχύτητας ή έχουν ταξιδέψει κατά J – τμήματα διαδρομής για την l – επανάληψη. Στη συνέχεια η 
καλύτερη των M – διαδρομών (κάθε μία εξ αυτών διαιρείται σε J – τμήματα κατά μέγιστο) επιλέγεται και 
αποθηκεύεται. Κατόπιν η διαδικασία επανεκκινεί για την (l+1) – επανάληψη, αφού ο πίνακας 
φερορμόνης του αλγορίθμου ACO έχει ανανεωθεί (“ant pheromone is decayed and updated”) [5.9]-[5.13]. 

 
 

Σχήμα  5.3. Προτεινόμενος αλγόριθμος ACO. Διάγραμμα ροής σήματος. 
                                                                                                                                                                            

5.10. M. Dorigo, M. Birattari and T. Stutzle, "Ant colony optimization," IEEE Computational Intelligence Magazine, vol.1, no.4, pp.28-39, Nov. 
2006. 
5.11. L. Ho, S. Yang, C. Wong, E. Cheng and G. Ni, "An improved ant colony optimization algorithm and its application to electromagnetic 
devices designs," IEEE Trans. on Magn., vol.41, no.5, pp. 1764- 1767, May 2005. 
5.12. R. Gan, Q. Guo, H. Chang and Y. Yi, "Improved ant colony optimization algorithm for the traveling salesman problems, "Journal of Systems 
Engineering and Electronics, vol.21, no.2, pp.329-333, April 2010. 
5.13. M. Kwang and H. Weng, "Ant colony optimization for routing and load-balancing: survey and new directions," IEEE Trans. Systems, Man 
and Cybernetics, vol.33, no.5, pp. 560- 572, Sept. 2003. 
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Σχήμα  5.4. Μοντέλο εξισώσεων κατάστασης του συστήματος κίνησης. (α) Υλοποίηση στο λογισμικό 
Matlab – Simulink. (β) Δομικό διάγραμμα. 

Στατική χαρακτηριστική καμπύλη ροπής 
φορτίου δεύτερης τάξεως 

Μοντέλο ηλεκτροκινητήρα 

Αντιστροφέας με έλεγχο 
  ρευμάτων σε ζώνη υστέρησης

Μοντέλο ελέγχου (Διανυσματικός έλεγχος με
προσανατολισμό πεδίου δρομέα) 

Προγραμματιζόμενη ράμπα ταχύτητας εισόδου 
(είσοδος αλγορίθμου ACO) 

Εντολή μαγνητικής ροής: Για ΣΚΜM FLUX=0 (οδήγηση μέγιστης 
ροπής ελαχίστου ρεύματος (“Maximum torque per ampere”))  

Έξοδοι μοντέλου προς το «χώρο 
εργασίας» (“Workspace”) της Matlab.

(α)
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Σχήμα  5.5. Προτεινόμενος αλγόριθμος ACO. Γραφική επεξήγηση.  

Ο αλγόριθμος τερματίζεται όταν σε μια επανάληψη η τυπική απόκλιση των τιμών κόστους των Μ – 
διαδρομών πέσει κάτω από 5%. Το προτεινόμενο κριτήριο τερματισμού προσφέρει κατάλληλο 
συμβιβασμό μεταξύ της ακρίβειας και του υπολογιστικού κόστους οδηγώντας σε 37 κατά μέσο όρο 
κύκλους του ACO για μία πλήρη εκτέλεση. 

Η προτεινόμενη δομή του αλγορίθμου ACO επιτρέπει το συζευγμένο υπολογισμό παραμέτρων 
ελέγχου και σχεδιασμού του κινητήρα, οι οποίες επηρεάζουν τη δυναμική του απόκριση με όρους 
μεταβατικής κατανάλωσης ενέργειας έναντι μεταβατικού χρόνου απόκρισης. Η βέλτιστη διαδρομή 
επιτάχυνσης του συστήματος οδήγησης τελικά επιλέγεται κατά την k – επανάληψη της κύριας ρουτίνας 
αναζήτησης κατά Rosenbrock. Υπό τη βέλτιστη είσοδο ταχύτητας υπολογίζεται το ελάχιστο κόστος 
δυναμικής απόκρισης (όροι    
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 της Εξίσωσης 5.1.). Πλέον η αναζήτηση 

της βέλτιστης γεωμετρίας κινητήρα (βασικός, εξωτερικός βρόχος εκτέλεσης k) οδηγείται από συνάρτηση 
κόστους, η οποία επεκτείνει τους στόχους της βελτιστοποίησης απο το επίπεδο συνιστωσών 
(αποσυζευγμένη σχεδίαση κινητήρα, μετατροπέα και αλγορίθμου ελέγχου) σε συστημικό επίπεδο.  

5.3. ΑΠΟΤΕΛΕΣΜΑΤΑ ΔΟΚΙΜΑΣΤΙΚΗΣ ΕΚΤΕΛΕΣΗΣ ΚΑΙ 
ΣΧΟΛΙΑΣΜΟΣ 

5.3.1. Αποσυζευγμένη εκτέλεση αλγορίθμου ACO 

Η μεθοδολογία εφαρμόστηκε για τη βελτιστοποίηση του ΣΚΜΜ με ΣΤΚΒ του Σχήματος 5.2. Το 
Σχήμα 5.6. παρουσιάζει τις υπολογισμένες τροχιές ταχύτητας κινητήρα κατά τη διάρκεια της πρώτης 
επανάληψης της κύριας ρουτίνας αναζήτησης (k=1, βλέπε Πίνακα 5.2. - Design 1) για την εκτέλεση (l) 
10, 20, 30 και 40 του προτεινόμενου αλγορίθμου βελτιστοποίησης απόκρισης ταχύτητας. Συγκεκριμένα 
τα αποτελέσματα του Σχήματος 5.6. αντιστοιχούν στην περίπτωση 10 μυρμηγκιών (M=10), που 
ταξιδεύουν κατά 20 τμήματα διαδρομής μέγιστο (J=20) και επιλέγουν μεταξύ 10 κλίσεων της ράμπας 
ταχύτητας εισόδου (Ν=10). Το χρονικό βήμα προσομοίωσης (Tsim) έχει επιλεγεί ίσο με 20msec. Οι 
παράγοντες κλίμακας GE και GT έχουν επιλεγεί έτσι ώστε ίσες προτεραιότητες να αποδίδονται στα 
κριτήρια ενεργειακής κατανάλωσης και χρόνου απόκρισης (ίση επί τοις εκτατό μεταβολή των όρων Ε και 
Τ, προκαλεί ίση μεταβολή στην τιμή του κόστους δυναμικής απόκρισης) ενώ ο κινητήρας λειτουργεί υπό 
τη στατική χαρακτηριστική ροπής φορτίου – ταχύτητας της εξίσωσης 5.4.  

2 0 2 2 2
0 2 0.1 0.9load loadT T T R R                                                                                                       (5.4) 

Όπου ω είναι η κανονικοποιημένη μηχανική ταχύτητα του κινητήρα.  

 
                           (α)                                                        (β)                                                      (γ)                                                       (δ) 

Σχήμα  5.6. Προτεινόμενος αλγόριθμος ACO. (α) i=10, (β) i=20, (γ) i=30, (δ) i=40. 

Το Σχήμα 5.6 αναδεικνύει τα χαρακτηριστικά σύγκλισης του αλγορίθμου ACO, o οποίος για τη 
συγκεκριμένη γεωμετρία απαίτησε κατά μέγιστο 53 κύκλους εκτέλεσης. Η προκύπτουσα βέλτιστη 
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διαδρομή του Σχήματος 5.6 προσεγγίζει καμπύλη παραβολικής μορφής, λόγω της άμεσης επίδρασης που 
η μορφή της στατικής χαρακτηριστικής ροπής φορτίου – ταχύτητας της εξίσωσης 5.4 είχε στο μηχανισμό 
επιλογής. Ο αλγόριθμος ACO αρχικοποιείται  πριν από κάθε κλίση της κύριας ρουτίνας αναζήτησης κατά 
Rosenbrock συνεισφέροντας τελικά τους παράγοντες κόστους E και T, οι οποίοι συνδέονται με τη 
δυναμική απόκριση του συστήματος οδήγησης που ενσωματώνει τον υπό θεώρηση κινητήρα. 

Η ποιοτική αποτύπωση της επίδρασης που έχει η μορφή της καμπύλης ταχύτητας – χρόνου (τροχιά 
επιτάχυνσης) του συστήματος κίνησης στα μεγέθη ισχύος απωλειών, απόδοσης και ηλεκτρομαγνητικής 
ροπής του συγκεκριμένου κινητήρα δίνεται στα Σχήματα 5.7.(β), (γ) και (δ) αντίστοιχα, όπου 
προσομοιώνεται η 0% -100% επιτάχυνση του ηλεκτροκινητήρα, υπό την στατική καμπύλη ροπής φορτίου 
της Εξίσωσης (5.4) για διαφορετικές κλίσεις γραμμικής εισόδου σήματος ταχύτητας (Σχήμα 5.7(α)). 
Όπως προκύπτει από την παρατήρηση των Σχημάτων (περιβάλλουσες Σχημάτων 5.7(β) και 5.7(δ)) η 
αύξηση της επιτάχυνσης του ηλεκτροκινητήρα επιδρά μη γραμμικά στην αύξηση της ισχύος απωλειών.  

 
                                                 (α)                                                                                         (β) 

 
                                                 (γ)                                                                                        (δ) 

Σχήμα  5.7. Ποιοτική αποτύπωση χαρακτηριστικών δυναμικής απόκρισης του υπό θεώρηση ΣΚΜΜ. 

(α) Προσομοιωμένες γραμμικές χαρακτηριστικές ταχύτητας – χρόνου.  
(β) Προσομοιωμένη ισχύς απωλειών κατά τη διάρκεια της μεταβατικής απόκρισης του 

ηλεκτροκινητήρα.  
(γ) Προσομοιωμένος βαθμός απόδοσης ΣΚΜΜ.  
(δ) Προσομοιωμένη ηλεκτρομαγνητική ροπή ΣΚΜΜ. 
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Σε επόμενο βήμα, ο αλγόριθμος ACO εφαρμόζεται σε κινητήρα τροποποιημένης γεωμετρίας, με 
στόχο την επιβεβαίωση της πρακτικής αξίας του προτεινόμενου συζευγμένου υπολογισμού, μέσω 
ανάδειξης της εξάρτησης των παραμέτρων ελέγχου και σχεδιασμού των ΣΚΜΜ.  

Στο Σχήμα 5.8. συγκρίνονται οι υπολογισμένες απο τον αλγόριθμο ACO καμπύλες ταχύτητας για 
δύο διαμορφώσεις κινητήρα, οι οποίες αντιστοιχούν στις παραμέτρους γεωμετρίας στάτη (Χk) και κατ' 
επέκταση στις παραμέτρους ισοδυνάμου κυκλώματος (Yk) του Πίνακα 5.2. Όπως μπορεί να παρατηρηθεί, 
ακόμα και οι μικροδιορθώσεις επί του διανύσματος βελτιστοποίησης γεωμετρίας στάτη, έχουν ουσιαστική 
επίδραση στο διάνυσμα των παραμέτρων στάτη του ισοδύναμου κυκλώματος του κινητήρα και κατ’ 
επέκταση στη μορφή της βέλτιστης καμπύλης ταχύτητας - χρόνου του προκύπτοντος συστήματος 
οδήγησης. Η θεώρηση αυτού του φαινομένου μπορεί να οδηγήσει σε πρακτικές βελτιώσεις της επίδοσης 
των ΣΚΜΜ με ΣΤΚΒ, ειδικά στην περίπτωση εφαρμογών που χαρακτηρίζονται για την υψηλή 
μεταβλητότητα φορτίου (ρ). 

 
Var. Design 1 Design 2 Change (%) 

Ltooth (mm) 18.8 18.46 - 1.8 
Wt2 (mm) 4.6 4.74 3.04 
Wt1 (mm) 3.7 3.61 - 2.43 

Rs (Ω) 0.401 0.395 -1.50 
Ls (mH) 4.74 4.96 4.64 

 
Πίνακας 5.2. Σύγκριση παραμέτρων 

γεωμετρίας και ισοδυνάμου κυκλώματος.  
Σχήμα  5.8. Σύγκριση βέλτιστων καμπυλών ταχύτητας - 

χρόνου. 

5.3.1. Δυνατότητες εφαρμογής και περιορισμοί του προτεινόμενου κώδικα 
σχεδίασης γεωμετρίας 

Στο κεφάλαιο αυτό προτείνεται η επέκταση της πολυκριτηριακής βάσης σχεδίασης απο το 
παραδοσιακό επίπεδο των συνιστωσών στο επίπεδο του συστήματος ηλεκτρικής κίνησης, μέσω της 
προσθήκης κριτηρίων μεταβατικής επίδοσης και απόδοσης του κινητήρα, όταν αυτός οδηγείται με 
διανυσματικό έλεγχο ελαχίστου ρεύματος. Οι όροι κόστους μεταβατικής λειτουργίας Ε και Τ 
υπολογίζονται απο τον αλγόριθμο ACO, με βάση το σταθερό κριτήριο επιλογής της βέλτιστης καμπύλης 
ταχύτητας - χρόνου της εξίσωσης 5.3, έτσι ώστε να προκύπτουν συγκρίσιμοι μεταξύ των διαδοχικών 
εκτελέσεων της βασικής ρουτίνας σχεδιασμού. 

Ο προτεινόμενος αλγόριθμος ΑCO, δύναται θεωρητικά να εφαρμοστεί τόσο κατά το στάδιο του 
σχεδιασμού του ηλεκτροκινητήρα και του συστήματος ελέγχου ταχύτητάς του (εφαρμογές μη 
πραγματικού χρόνου), όσο και σαν ρυθμιστής ταχύτητας συστημάτων οδήγησης (εφαρμογές πραγματικού 
χρόνου). Ωστόσο, η εφαρμογή του συνδέεται με αυξημένες απαιτήσεις αποθήκευσης δεδομένων κατά την 
εκτέλεση, όπως και με απαιτήσεις υψηλής υπολογιστικής ισχύος, που σε συνδυασμό με τους μεγάλους 
χρόνους σύγκλισης (της τάξης των δεκάδων ωρών σε προσωπικό υπολογιστή4) καθιστούν την εφαρμογή 
του σε συστήματα πραγματικού χρόνου προς το παρόν μη ρεαλιστική. Ταυτόχρονα, η εκτέλεση του 
πλήρους αλγορίθμου συζευγμένης σχεδίασης γεωμετρίας σε προσωπικό υπολογιστή εμφανίζει ιδιαίτερες 
δυσκολίες, λόγω της προσθήκης του επιπλέον εξωτερικού βρόγχου εκτέλεσης, στους τέσσερις βρόχους 
εκτέλεσης του αλγορίθμου ACO, η οποία πολλαπλασιάζει τη χρήση μνήμης όπως και το χρόνο εκτέλεσης. 
Παρά τις αυξημένες υπολογιστικές απαιτήσεις, ο αλγόριθμος στηρίζεται στην απλοποίηση τόσο της 
αναπαράστασης του συστήματος κίνησης, όσο και της χαρακτηριστικής ροπής - φορτίου κινητήρα που 
εφαρμόζεται κατά τη διάρκεια του μεταβατικού και απαιτεί ρύθμιση των παραμέτρων υπολογισμού μέσω 
δοκιμαστικών εκτελέσεων (παράμετροι a, b, p του αλγορίθμου ACO όπως επίσης και κέρδη GE, GT. 
Βλέπε Παράρτημα Γ). 

 

 

 

                                                      
4 2.83GHz quad-core, 8GB-RAM. 

Design 1 

Design 2 
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5.4. ΣΥΝΟΨΗ ΚΑΙ ΣΥΜΠΕΡΑΣΜΑΤΑ 

Ο σχεδιασμός της γεωμετρίας και των παραμέτρων ελέγχου ηλεκτροκινητήρων αποτελούν έντονα 
συζευγμένες διαδικασίες. Η θεώρηση αυτής της σύζευξης στα στάδια σχεδίασης και λειτουργίας των 
κινητήρων και των αντίστοιχων συστημάτων οδήγησης μπορεί να έχει πρακτικά οφέλη, ειδικά στις 
εφαρμογές με υψηλή μεταβλητότητα φορτίου, όπως αυτές των κεφαλαίων 3 και 4 του παρόντος. Σε αυτό 
το κεφάλαιο παρουσιάστηκε η προτεινόμενη επέκταση του κώδικα σχεδίασης γεωμετρίας του κεφαλαίου 
3, για την θεώρηση της εν λόγω σύζευξης. 

Ο κώδικας σχεδίασης υλοποιεί άμεση σύζευξη του μοντέλου πεπερασμένων στοιχείων του 
κινητήρα με το μοντέλο εξισώσεων κατάστασης του προκύπτοντος συστήματος οδήγησης. Επιπλέον, ο 
αλγόριθμος ACO επιτρέπει ταυτόχρονο προσδιορισμό παραμέτρων ελέγχου των επιμέρους γεωμετρικών 
διαμορφώσεων, καθώς μπορεί να χρησιμοποιηθεί για την χαρτογράφηση βέλτιστων καμπυλών 
επιτάχυνσης (καμπύλες ταχύτητας - χρόνου) του συστήματος κίνησης. Βασικά μειονεκτήματα του 
αλγορίθμου αποτελούν η εξάρτηση απο την καμπύλη φορτίου κινητήρα, η αργή σύγκλιση και το υψηλό 
υπολογιστικό κόστος. Το τελευταίο περιόρισε και την παρουσίαση των αποτελεσμάτων στην περίπτωση 
της αποσυζευγμένης εκτέλεσης του αλγορίθμου ACO απο τον βασικό αλγόριθμο αναζήτησης γεωμετρίας. 

Ο αλγόριθμος ACO εφαρμόστηκε για την εύρεση της βέλτιστης χαρακτηριστικής επιτάχυνσης 
(καμπύλη ταχύτητας - χρόνου) στην περίπτωση δύο γεωμετριών ΣΚΜΜ κοινής τοπολογίας. Τα 
αποτελέσματα επιβεβαιώνουν την επιτυχή σύγκλιση του αλγορίθμου στην βέλτιστη διαδρομή 
επιτάχυνσης, ενώ αναδεικνύουν την πρακτική αξία της προτεινόμενης σύζευξης, καθώς επιβεβαιώνουν 
την εξάρτηση των παραμέτρων γεωμετρίας με τις παραμέτρους του ισοδυνάμου κυκλώματος και τελικά 
με τις παραμέτρους οδήγησης κινητήρα.    
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6. ΣΥΜΠΕΡΑΣΜΑΤΑ, ΣΗΜΕΙΑ ΚΑΙΝΟΤΟΜΙΑΣ ΚΑΙ 

ΠΡΟΤΕΙΝΟΜΕΝΕΣ ΕΡΓΑΣΙΕΣ ΓΙΑ ΠΕΡΕΤΑΙΡΩ 

ΔΙΕΡΕΥΝΗΣΗ 

6.1. Συμπεράσματα 

Τα αποτελέσματα της διδακτορικής έρευνας στα γνωστικά πεδία της σχεδίασης ελαχίστου 
λειτουργικού - κατασκευαστικού κόστους σύγχρονων κινητήρων μονίμων μαγνητών, δυναμικού ελέγχου 
των απωλειών κινητήρων επαγωγής και συζευγμένου υπολογισμού παραμέτρων σχεδίασης και ελέγχου 
κινητήρων για εφαρμογές ηλεκτροκίνησης παρουσιάζονται εδώ: 

o Σχεδίαση σύγχρονων κινητήρων μονίμων μαγνητών με συνδυασμένα κριτήρια επίδοσης και 
κόστους κατασκευής (σχεδίαση ελάχιστου λειτουργικού – τεχνικού κόστους αντίστοιχα) – 
Κεφάλαιο 3 (επίσης κεφάλαιο 2 και Παράρτημα Β) διδακτορικής διατριβής: 

Αναπτύχθηκε ο αλγόριθμος βελτιστοποίησης του Rosenbrock, o οποίος ανήκει στην κατηγορία των 
αλγορίθμων αναζήτησης προσανατολισμένης καθόδου (“search based coordinate descent”), χωρίς χρήση 
παραγώγου (μηδενικής τάξεως). Ο αλγόριθμος συνδέθηκε με συνάρτηση κόστους, η οποία σχεδιάστηκε 
με στόχο να συμπεριλάβει όρους λειτουργικού και κατασκευαστικού κόστους Σύγχρονων Κινητήρων 
Μονίμων Μαγνητών (ΣΚΜΜ). Συγκεκριμένα, η συνάρτηση κόστους συνεκτιμά τους όρους μέσης ροπής, 
κυμάτωσης ροπής, λόγου μέσης ροπής προς τετραγωνική ρίζα απωλειών χαλκού, με τον όρο τεχνικού 
κόστους κατασκευής (C) του ηλεκτροκινητήρα. Ο όρος C μοντελοποιεί την ελέγξιμη συνιστώσα του 
κατασκευαστικού κόστους και εν γένει διακρίνεται σε επιμέρους παράγοντες κόστους (C1, C2, … Cn), 
κάθε ένας εκ των οποίων εκφράζεται συναρτήσει ν-γεωμετρικών παραμέτρων του κινητήρα, οι οποίες 
ανήκουν στο σύνολο των μεταβλητών σχεδιαστικής βελτιστοποίησης (C = f(C(Xk)), όπου Xk = [Xk

1, Xk
2, 

…, Xk
v] το διάνυσμα εισόδου της συνάρτησης τεχνικού κόστους και Χk

1, Xk
2, …, Xk

v οι σχετιζόμενες 
εκφράσεις γεωμετρικών παραμέτρων). Κάθε ένας εκ των όρων C1, C2, …, Cn, αποτελεί ν-διάστατη 
κανονικοποιημένη αποτύπωση τεχνικού κόστους, το οποίο συνδέεται με συγκεκριμένο σχεδιαστικό 
κριτήριο (π.χ. σχήμα οδοντώσεων στάτη) και εκφράζεται συναρτήσει των μεταβλητών βελτιστοποίησης. 
Για τη διατύπωση των παραγόντων C1, C2, …, Cn προτείνεται η χρήση διπλής σειράς εκθετικών όρων, της                  
. 

 

 

μορφής,                                   όπου ο αριθμός λ των εκθετών ανά μεταβλητή εισόδου Xk
i, i=1, 2, …,ν,  

 
καθορίζεται από την ομαλότητα της κατανομής κόστους προς μοντελοποίηση, και προσδιορίζεται μέσω 
κριτηρίων σύγκλισης. Η χρήση τέτοιου αναπτύγματος για την εισαγωγή δεδομένων τεχνικού κόστους 
στον αλγόριθμο βελτιστοποίησης εξασφαλίζει την συνέχεια των κατανομών και επιτρέπει σύνδεση με 
αυτοματοποιημένα εργαλεία προσαρμογής δεδομένων. 

Η προτεινόμενη διατύπωση της συνάρτησης κόστους επιτρέπει βελτιωμένη αξιολόγηση των 
σχεδιάσεων ΣΚΜΜ, στη βάση της συνεκτίμησης προδιαγραφών επίδοσης και τεχνικών περιορισμών που 
εμπλέκονται στην κατασκευαστική διαδικασία. Ωστόσο, η ορθότητα του σχεδιασμού συναρτάται άμεσα 
με την ορθότητα των πρωτογενών δεδομένων, που περιγράφουν την επίδραση που συγκεκριμένες 
γεωμετρικές παράμετροι του κινητήρα έχουν στο κόστος κατασκευής. Η ανάκτηση, αξιολόγηση και στη 
συνέχεια η ιεράρχηση αυτών των δεδομένων απαιτεί γνώση των ειδικών χαρακτηριστικών της εφαρμογής 
και εξαρτάται από τις τεχνικές παραγωγής και συναρμογής των ενεργών μερών του κινητήρα. Γι’ αυτό το 
λόγο προτείνεται η παραπάνω γενικευμένη διατύπωση, η οποία μπορεί κατά περίπτωση να εξειδικευθεί 
για να περιγράψει συγκεκριμένες εξαρτήσεις του κατασκευαστικού κόστους από γεωμετρικές 
παραμέτρους, όπως περιγράφονται και στη σχετική με τις εφαρμογές βιβλιογραφία.  

Ο προτεινόμενος αλγόριθμος εφαρμόστηκε για την σχεδίαση τριών σύγχρονων κινητήρων 
επιφανειακών μονίμων μαγνητών ισχύος 2ΚW. Συγκεκριμένα σχεδιάστηκαν σύγχρονοι κινητήρες 
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επιφανειακών μονίμων μαγνητών συγκεντρωμένου τυλίγματος πλήρους βήματος όπως και 
συγκεντρωμένου τυλίγματος κλασματικού βήματος απλής και διπλής στρώσης. Πρόκειται για τις 
αρχιτεκτονικές κατασκευής ηλεκτροκινητήρων με τη μεγαλύτερη πιθανότητα ενσωμάτωσης σε 
εφαρμογές υψηλών προδιαγραφών, όπως αυτές του ηλεκτρικού οχήματος και του «πιο ηλεκτρικού» 
αεροσκάφους. Ο αλγόριθμος επέτρεψε την σύγκριση των επιμέρους σχεδιασμών, όχι μόνο βάσει κοινών 
προδιαγραφών επίδοσης, αλλά και βάσει ταυτόχρονης συνεκτίμησης του κατασκευαστικού κόστους της 
κάθε υλοποίησης. Συγκεκριμένα συνεκτιμήθηκαν δύο παράγοντες τεχνικού κόστους (όροι C1 και C2) οι 
οποίοι μοντελοποιούν την εξάρτηση του κόστους υλοποίησης από τον συντελεστή πληρότητας χαλκού 
αυλάκων (όρος C1) και από το την τοπική γεωμετρία των οδοντώσεων του στάτη (αναλογία πλάτους προς 
μήκος δοντιών (Wt2/Ltooth) και αναλογία μήκους του πέλματος προς το σταθερό μήκος δοντιού (Wt1/Wt2)) 
(όρος C2 αντίστοιχα). 

Τα αποτελέσματα της σχεδίασης ανέδειξαν τα τεχνικά πλεονεκτήματα των τυλιγμάτων 
κλασματικού βήματος, έναντι των τυλιγμάτων πλήρους βήματος. Συγκεκριμένα, συγκρίνοντας τις τρείς 
βέλτιστες σχεδιάσεις (εξόδους του αλγορίθμου), προκύπτει ότι τα τυλίγματα κλασματικού βήματος απλής 
στρώσης απαιτούν το ελάχιστο τεχνικό κόστος σε σχέση με τα άλλα δύο τυλίγματα, κυρίως λόγω της 
μείωσης του απαιτούμενου συντελεστή πληρότητας αυλάκων. Ωστόσο η τοπολογία τυλίγματος 
κλασματικού βήματος διπλής στρώσης είναι που εμφανίζει το ελάχιστο συνολικό κόστος (και ενδιάμεσο 
τεχνικό κόστος ανάμεσα στις άλλες δύο τοπολογίες), γεγονός που αναδεικνύει ότι η αύξηση των 
λειτουργικών προδιαγραφών, μπορεί στις συγκεκριμένες εφαρμογές να επικρατήσει του κόστους 
υλοποίησης. Ακόμα βέβαια και σε αυτή την περίπτωση, ο αλγόριθμος διατηρεί την πρακτική του αξία, 
καθώς επιτρέπει βελτιωμένη και πληρέστερη διατύπωση της αντικειμενικής συνάρτησης 
βελτιστοποίησης, η οποία επιδρά άμεσα στη συνολική ποιότητα του σχεδιασμού. 

Ο αλγόριθμος έχει αξιοποιηθεί στα πλαίσια των ερευνητικών προγραμμάτων CREAM και EMAS 
για την κατασκευή ενεργοποιητών επιφανειών ελέγχου αεροσκαφών (“control surface actuators”). Στα 
πλαίσια αυτών των προγραμμάτων, οι προσομοιωμένες αποκρίσεις του ολικά βέλτιστου σχεδιασμού 
σύγχρονου κινητήρα επιφανειακών μονίμων μαγνητών συγκεντρωμένου τυλίγματος κλασματικού 
βήματος διπλής στρώσης έχουν επιβεβαιωθεί πειραματικά μέσω της ανάπτυξης τεσσάρων συνολικά 
πρωτοτύπων. Τόσο η επίδοση ροπής όσο και η θερμική επίδοση, που αποτελεί χαρακτηριστικό δείκτη 
αποδόσεως των ΣΚΜΜ, επιβεβαιώθηκαν πειραματικά σε όλα τα δοκίμια. 

o Δυναμικός έλεγχος των απωλειών ηλεκτροκινητήρων (έλεγχος ηλεκτρικής και μαγνητικής 
φόρτισης μέσω ρύθμισης του πλάτους μαγνητικής ροής δρομέα σε πραγματικό χρόνο) - 
Κεφάλαιο 4 (επίσης κεφάλαιο 2 και Παράρτημα Α) διδακτορικής διατριβής: 

Υλοποιήθηκε αλγόριθμος ρύθμισης της μαγνητικής ροής ασύγχρονου κινητήρα σε πραγματικό 
χρόνο, σε τρία στάδια ρύθμισης, τα οποία βασίζονται στη χρήση μοντέλου απωλειών, υβριδικού ελεγκτή 
και ελεγκτή αναζήτησης (στάδια λειτουργίας LMC, Hybrid και SC αντίστοιχα). Η προτεινόμενη 
αρχιτεκτονική ρύθμισης της μαγνητικής ροής διαφοροποιείται από τις αντίστοιχες της βιβλιογραφίας κατά 
το στάδιο ενδιάμεσης, υβριδικής αναζήτησης, το οποίο προστίθεται στον ρυθμιστή για την αύξηση της 
ταχύτητας σύγκλισης χωρίς υποβάθμιση της ακρίβειας του ελέγχου. Ο ρυθμιστής μαγνητικής ροής 
επιτρέπει σύνδεση με οποιοδήποτε σχήμα βασικού ελέγχου μαγνητικής ροής και ροπής του 
ηλεκτροκινητήρα. Ωστόσο η επίδοσή του μελετάται υπο συνθήκες προσανατολισμού πεδίου, μέσω 
εφαρμογής της τεχνικής του άμεσου διανυσματικού ελέγχου με προσανατολισμό με το διάνυσμα 
μαγνητικής ροής δρομέα, για την εξασφάλιση της πλήρους αποσύζευξης των ρευμάτων μαγνήτισης και 
ροπής του ηλεκτροκινητήρα. 

Το στάδιο υβριδικής αναζήτησης συνίσταται στη χρήση μοντέλου απωλειών 8ης τάξεως του 
ηλεκτροκινητήρα (υλοποιείται στο στατό πλαίσιο αναφοράς δύο αξόνων) για την προεπεξεργασία της 
εισόδου ελεγκτή ασαφούς λογικής αναφοράς, τύπου PI, ο οποίος πραγματοποιεί διορθώσεις επι της 
εντολής μαγνητικής ροής. Ο ελεγκτής ασαφούς λογικής τροφοδοτείται με κανονικοποιημένο σήμα 
εισόδου, το οποίο στην k-επανάληψη του αλγορίθμου αναζήτησης εκφράζεται συναρτήσει της 
εκτιμώμενης βάση του μοντέλου απωλειών απόδοσης κινητήρα στις επαναλήψεις (k-1) και (k-2) (  ˆ 1n k   

και  ˆ 2n k   αντίστοιχα) όπως και της μέγιστης εκτιμώμενης απόδοσης κινητήρα στην επανάληψη-k 

(  
max

n̂ k ). Η προτεινόμενη συνάρτηση εισόδου, οδηγεί την έξοδο του ελεγκτή ασαφούς λογικής βάσει τόσο 

των προηγουμένων καταστάσεων (k-1) και (k-2) του συστήματος όσο και βάσει της προβλεπόμενης 
βέλτιστης συνθήκης λειτουργίας, όπως αυτή εκτιμάται στο βήμα k της αναζήτησης.  
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Για την πρόβλεψη της βέλτιστης απόδοσης του κινητήρα αξιοποιείται η τεχνική παραβολικής 
προσέγγισης χαρακτηριστικής σε πραγματικό χρόνο, η οποία τροποποιείται έτσι ώστε να απαιτείται η 
δειγματοληψία σημείων της χαρακτηριστικής μόνο για τιμές μαγνητικής ροής μεγαλύτερες της βέλτιστης 
(σημεία αποκλειστικά στον κατερχόμενο κλάδο της χαρακτηριστικής n̂  = f(Ψr), όπου Ψr η τιμή του 
πλάτους μαγνητικής ροής δρομέα και n̂  η εκτιμώμενη απόδοση κινητήρα). Η προτεινόμενη τροποποίηση 
μπορεί να χρησιμοποιηθεί για την πρόβλεψη της μέγιστης απόδοσης του κινητήρα σε πραγματικό χρόνο, 
καθώς δεν απαιτεί τη λειτουργία του σε περιοχές μειωμένης, υποβέλτιστης μαγνητικής φόρτισης που θα 
τον καθιστούσαν ασταθή σε στιγμιαίες μεταβολές και αιχμές φορτίου (“load bursts”). Στα πλαίσια της 
διδακτορικής εργασίας, η τεχνική αυτή αξιοποιείται για να οδηγήσει την έξοδο του ελεγκτή αναζήτησης 
ασαφούς λογικής αναφοράς. 

Το προτεινόμενο σχήμα ελέγχου της μαγνητικής ροής συνδέεται με αλγόριθμο άμεσου 
διανυσματικού ελέγχου, ο οποίος υλοποιείται στο σύγχρονα στρεφόμενο πλαίσιο αναφοράς δύο αξόνων 
και τροφοδοτεί την γενικευμένη γεννήτρια παλμών PWM της πρότυπης πειραματικής διάταξης ελέγχου 
και μετρήσεων. Συγκεκριμένα αξιοποιείται το πρόγραμμα γεννήτριας PWM, που βασίζεται σε υλοποίηση 
πηγής ρεύματος και ενσωματώνει διαμόρφωση SVPWM. Η απόκριση του ρυθμιστή προσομοιώνεται και 
επιβεβαιώνεται πειραματικά στην περίπτωση συστήματος κίνησης ηλεκτρικού οχήματος με ασύγχρονο 
κινητήρα, το οποίο μοντελοποιείται και στη συνέχεια εξομοιώνεται από την πειραματική διάταξη σε 
κλίμακα ισχύος 1:71.5. Επιπλέον, η απόκριση του προτεινόμενου ρυθμιστή συγκρίνεται με την απόκριση 
των ρυθμιστών δύο σταδίων της βιβλιογραφία (σχεδιάζονται δύο ρυθμιστές δυο σταδίων LMC - SC, με 
διαφορετικά κέρδη ανάδρασης στον ελεγκτή ασαφούς λογικής). Παρέχεται τόσο σύγκριση με όρους 
δυναμικής απόκρισης σε μεγάλες και μικρές βηματικές μειώσεις του επιπέδου φόρτισης κινητήρα, όσο 
και σύγκριση με όρους συνολικής ενεργειακής κατανάλωσης - ενεργειακού οφέλους στον πλήρη, 
προτυποποιημένο κύκλο οδήγησης EULP (“Extra-Urban Low-Powered”). 

Τα αποτελέσματα των προσομοιώσεων ανέδειξαν βελτίωση της δυναμικής απόκρισης του ελέγχου 
απωλειών. Συγκεκριμένα οι χρόνοι αποκατάστασης της μαγνητικής ροής και του βαθμού απόδοσης 
μειώνονται σημαντικά σε σχέση με τον ελεγκτή LMC-SC χαμηλού κέρδους ανάδρασης. Ταυτοχρόνως, ο 
κινητήρας επιτυγχάνει ταυτόσημα επίπεδα απόδοσης στη μόνιμη κατάσταση και μηδενική υπερύψωση, σε 
αντίθεση με το 14.5% της μέγιστης υπερύψωσης του ελεγκτή LMC-SC υψηλού κέρδους ανάδρασης. Με 
όρους εξοικονόμησης ενέργειας, ο ρυθμιστής τριών σταδίων επιτυγχάνει 3.8% μείωση της κατανάλωσης 
σε έναν κύκλο οδήγησης EULP. 

Το σύνολο των προσομοιωμένων αποκρίσεων επιβεβαιώθηκε πειραματικά μέσω την διάταξης 
ελέγχου και μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων. Ο προτεινόμενος αλγόριθμος πέτυχε μείωση της 
κατανάλωσης κατά 3.6%, σε συμφωνία με τα αποτελέσματα της προσομοίωσης, ενώ η μετρημένη 
απόκριση σε βηματικές μεταβολές επιβεβαίωσε με ακρίβεια τα προσομοιωμένα χαρακτηριστικά 
ταχύτητας, σε συνδυασμό με την ακρίβεια ρύθμισης και την απουσία πρακτικά υπερύψωσης.  

Όπως αναδεικνύουν τα αποτελέσματα των προσομοιώσεων και η πειραματική τους επιβεβαίωση σε 
σύστημα οδήγησης ηλεκτρικού οχήματος με ασύγχρονο κινητήρα, η τροποποίηση της τεχνικής 
παραβολικής προσέγγισης χαρακτηριστικής για την σταθμισμένη τροφοδότηση ελεγκτή αναζήτησης 
ασαφούς λογικής με κανονικοποιημένο σήμα εισόδου σε πραγματικό χρόνο, μπορεί να προσφέρει 
επιπλέον, οριακή βελτίωση της ταχύτητας σύγκλισης των προηγμένων ελεγκτών πολλών σταδίων της 
βιβλιογραφίας. Ακόμα και αυτές οι οριακές βελτιώσεις, της τάξεως του 3%, αποκτούν ουσιαστική 
σημασία στην εφαρμογή του ηλεκτρικού οχήματος, όπως και σε παρόμοιες εφαρμογές ηλεκτροκίνησης 
υψηλών προδιαγραφών (π.χ. ενεργοποίηση επιφανειών ελέγχου νέων γενιάς, πιο εξηλεκτρισμένων 
αεροσκαφών), οι οποίες χαρακτηρίζονται από την εξής μοναδικότητα: συνδυάζουν μια έντονα δυναμική 
διεργασία ελέγχου, με υψηλή μεταβλητότητα φορτίου και απαιτήσεις υπερφόρτισης ροπής, με εξαιρετικά 
αυστηρές προδιαγραφές κατανάλωσης και υψηλό κόστος αποθήκευσης ενέργειας. 

o Συζευγμένος υπολογισμός παραμέτρων σχεδίασης και ελέγχου ηλεκτροκινητήρων: 
διερεύνηση δυνατοτήτων – Κεφάλαιο 5 (επίσης Παράρτημα Γ) διδακτορικής διατριβής: 

Αναπτύχθηκε αλγόριθμος βελτιστοποίησης με αποικίες μυρμηγκιών (Ant Colony Optimization 
(ACO) algorithm”), ο οποίος εκτελεί στοχαστική αναζήτηση στον κβαντισμένο δυσδιάστατο χώρο 
ταχύτητας – χρόνου για την εύρεση βέλτιστων τροχιών επιτάχυνσης (καμπύλες ταχύτητας – χρόνου) 
ηλεκτροκινητήρα. Κάθε τροχιά σχεδιάζεται προοδευτικά βάσει συνεκτίμησης κριτηρίων μεταβατικής 
απόδοσης και επίδοσης του κινητήρα. Συγκεκριμένα, εισάγεται κριτήριο ενεργειακής κατανάλωσης 
έναντι χρόνου μεταβατικής απόκρισης, το οποίο υπολογίζεται μέσω του μοντέλου εξισώσεων κατάστασης 
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(μοντέλο Simulink) του συστήματος οδήγησης, που περιλαμβάνει απλοποιημένα μοντέλα συνιστωσών και 
λαμβάνει πληροφορία από το μοντέλο πεπερασμένων στοιχείων του κινητήρα.  

O προτεινόμενος αλγόριθμος ΑCO, δύναται θεωρητικά να εφαρμοστεί τόσο κατά το στάδιο του 
σχεδιασμού κινητήρων, σε σύζευξη με την βασική ρουτίνα αναζήτησης γεωμετρίας που προτείνεται στο 
Κεφάλαιο 3 του παρόντος (εφαρμογή μη πραγματικού χρόνου), όσο και σαν ρυθμιστής ταχύτητας 
συστημάτων οδήγησης (εφαρμογή πραγματικού χρόνου). Ωστόσο, η εκτέλεσή του συνδέεται με 
αυξημένες απαιτήσεις υπολογιστικής ισχύος και αποθήκευσης δεδομένων.  

Ο αλγόριθμος ACO εφαρμόστηκε αποσυζευγμένα από τον βασικό αλγόριθμο αναζήτησης 
γεωμετρίας, με στόχο την εύρεση βέλτιστων χαρακτηριστικών επιτάχυνσης (καμπύλες ταχύτητας - 
χρόνου) στην περίπτωση δύο γεωμετριών ΣΚΜΜ κοινής τοπολογίας. Σε πρακτικό επίπεδο, οι 
προσομοιώσεις επιβεβαίωσαν τα χαρακτηριστικά σύγκλισης του προτεινόμενου αλγορίθμου και 
ανέδειξαν εξαρτήσεις σχεδιαστικών και λειτουργικών παραμέτρων των ΣΚΜΜ. Σε επίπεδο 
μεθοδολογίας, επιβεβαιώθηκε ότι η βελτιστοποίηση γεωμετρικών παραμέτρων και παραμέτρων ελέγχου 
ηλεκτροκινητήρων χαρακτηρίζεται από την έντονη σύζευξη των επιμέρους υπολογισμών. Η θεώρηση 
αυτών των εξαρτήσεων στα στάδια σχεδίασης και λειτουργίας των ηλεκτροκινητήρων και των 
αντίστοιχων συστημάτων οδήγησης μπορεί να έχει ουσιαστικά οφέλη, ειδικά σε εφαρμογές υψηλής 
μεταβλητότητας φορτίου με απαίτηση υπερφόρτισης ροπής.  

o Υποστήριξη διδακτορικής έρευνας (εργαλεία λογισμικού και υλικού για την υποστήριξη των 
ερευνητικών δράσεων σχεδίασης ελάχιστου λειτουργικού – κατασκευαστικού κόστους, 
δυναμικού ελέγχου απωλειών και συζευγμένου υπολογισμού παραμέτρων σχεδίασης και 
ελέγχου ηλεκτροκινητήρων) – Κεφάλαιο 2 (επίσης Παράρτημα Α) διδακτορικής διατριβής: 

Οι παραπάνω ερευνητικές δράσεις υποστηρίχθηκαν μέσω της ανάπτυξης λογισμικού παραμετρικής 
σχεδίασης και επίλυσης γεωμετρίας σύγχρονων κινητήρων επιφανειακών μονίμων μαγνητών με χρήση 
δυσδιάστατων πεπερασμένων στοιχείων και μέσω της ανάπτυξης πρότυπης πειραματικής διάταξης 
ελέγχου και μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων γύρω από ψηφιακό επεξεργαστή σήματος. 

Συγκεκριμένα αναπτύχθηκε κώδικας Matlab, ο οποίος καλεί τους προεπεξεργαστές, 
μετεπεξεργαστές και τον επιλύτη του λογισμικού femm 4.2. μέσω της κονσόλας εντολών Lua του 
προγράμματος. O κώδικας Matlab ελέγχει την παραγωγή της παραμετροποιημένης γεωμετρίας και καλεί 
δύο ακολουθίες μαγνητοστατικών επιλύσεων (“stationary rotor analysis” και “rotating rotor analysis” 
αντίστοιχα) οι οποίες στη συνέχεια συνδέονται με τον προτεινόμενο αλγόριθμο σχεδίασης, καθώς 
εκτελούν τον υπολογισμό της τιμής της συνάρτησης κόστους σε κάθε κύκλο του αλγορίθμου αναζήτησης 
βέλτιστης γεωμετρίας.   

Πραγματοποιήθηκε επίσης ανάπτυξη και υλοποίηση πειραματικής διάταξης ελέγχου και μετρήσεων 
ηλεκτροκινητήρων γύρω από τους ψηφιακούς επεξεργαστές TMS320F2812 της Texas Instruments για την 
υποστήριξη της έρευνας στο γνωστικό πεδίο του δυναμικού ελέγχου απωλειών ηλεκτροκινητήρων. Η 
διάταξη προσφέρει δυνατότητα παραμετροποίησης του κυκλώματος ισχύος, το οποίο αποτελείται από 12 
συνολικά IGBTs ισχύος, τα οποία δομούνται σε δύο δομικές μονάδες των 6 στοιχείων (“Control modules 
A and B”), με την κάθε μια να ελέγχεται από ένα DSP. Ταυτόχρονα, ο εργαστηριακός χαρακτήρας της 
διάταξης υποστηρίζεται μέσω προηγμένης αρχιτεκτονικής προστασιών, τριών επιπέδων, η οποία 
σχεδιάζεται για την προστασία του χρήστη και των ακριβότερων συνιστωσών του εξοπλισμού από βίαια 
σφάλματα στη διάταξη ή στα διασυνδεδεμένα φορτία. Τέλος, η διάταξη των ηλεκτρονικών ισχύος 
υποστηρίζεται από μόνιμο μετρητικό εξοπλισμό (αισθητήρια και μετρητικό σύστημα). Η σύνθεση των 
επιμέρους συνιστωσών μέσω κυκλωμάτων διεπαφής και η υλοποίηση της διάταξης έχει πραγματοποιηθεί 
στα πλαίσια της έρευνας των υποψηφίων διδακτόρων κ. Κακοσίμου Ε. Παναγιώτη και κ. Τσαμπούρη Μ. 
Ευαγγέλου του εργαστηρίου Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος του ΕΜΠ. 
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6.2. Σημεία καινοτομίας 

Μέχρι και σήμερα έχουν εντοπισθεί, αναδειχθεί και εξειδικευθεί τρία σημεία καινοτομίας, τα οποία 
είναι τα εξής: 

o Η αναδιατύπωση της κλασσικής συνάρτηση κόστους βελτιστοποίησης γεωμετρίας 
ηλεκτροκινητήρων, μέσω εισαγωγής του όρου τεχνικού κόστους (C) και η σύνδεσή της 
με αλγόριθμο αναζήτησης μηδενικής τάξης για την συνδυασμένη ελαχιστοποίηση του 
λειτουργικού και κατασκευαστικού κόστους σύγχρονων κινητήρων επιφανειακών μονίμων 
μαγνητών συγκεντρωμένου τυλίγματος πλήρους και κλασματικού βήματος απλής και 
διπλής στρώσης.  

o Η σύνδεση προσαρμοσμένου αλγορίθμου παραβολικής προσέγγισης χαρακτηριστικής 
με ελεγκτή αναζήτησης ασαφούς λογικής σε πραγματικό χρόνο, για την οδήγηση της 
εξόδου του ελεγκτή ασαφούς λογικής μέσω κανονικοποιημένου σήματος εισόδου που 
συνεκτιμά την απόδοση προηγούμενων καταστάσεων λειτουργίας και την προβλεπόμενη 
μέγιστη απόδοση λειτουργίας του ηλεκτροκινητήρα. 

o Η ανάπτυξη αλγορίθμου αναζήτησης για την εύρεση βέλτιστων τροχιών επιτάχυνσης 
(καμπυλών ταχύτητας – χρόνου) ηλεκτροκινητήρων βάσει συνδυαστικού κριτηρίου 
ενεργειακής κατανάλωσης έναντι μεταβατικού χρόνου απόκρισης και η προτεινόμενη 
αξιοποίησή του σε συνδυασμό με τα εργαλεία σχεδίασης και ελέγχου που αναπτύχθηκαν. 

Επιπλέον της συνεισφοράς σε επίπεδο μεθοδολογιών, σε τεχνικό επίπεδο η προτεινόμενη 
αρχιτεκτονική τριών σταδίων προστασίας της πειραματικής διάταξης έλεγχου και μετρήσεων 
ηλεκτροκινητήρων χαρακτηρίζεται ως καινοτόμος. Η προτεινόμενη αρχιτεκτονική προστασιών, σε 
συμφωνία με τον εργαστηριακό χαρακτήρα της διάταξης, συνδυάζει κλασσικές και προηγμένες 
ηλεκτρονικές προστασίες βάσει κοινού πρωτοκόλλου διαχείρισης σφαλμάτων, το οποίο εξυπηρετείται 
μέσω αντίστοιχου αμφίδρομου λογικού διαύλου σφάλματος για την επικοινωνία των συσκευών. 

6.3. Προτεινόμενες εργασίες για περεταίρω διερεύνηση 

Με ολοκληρωμένες τις βασικές δράσεις σχεδίασης ΣΚΜΜ και ελέγχου απωλειών κινητήρων 
επαγωγής των κεφαλαίων 3 και 4 της διδακτορικής διατριβής οι προτεινόμενες εργασίες για περεταίρω 
διερεύνηση στοχεύουν στην ανάδειξη της δυϊκότητας αυτών των δράσεων, μέσω βελτίωσης των 
αλγορίθμων συζευγμένου υπολογισμού παραμέτρων σχεδίασης και ελέγχου ηλεκτροκινητήρων. 
Παράλληλα προτείνεται η αξιοποίησή τους τόσο σε εφαρμογές σχεδίασης (μη πραγματικού χρόνου), όσο 
και σε εφαρμογές ελέγχου (πραγματικού χρόνου) σε επόμενο βήμα. 

Συγκεκριμένα, οι εργασίες για περαιτέρω διερεύνηση μπορούν να συνοψιστούν στους παρακάτω 
τίτλους:  

o Νέα υλοποίηση του αλγορίθμου αναζήτησης βέλτιστων τροχιών επιτάχυνσης (αλγόριθμος 
ACO) με στόχο τη μείωση των απαιτήσεων αποθήκευσης δεδομένων. 

o Προγραμματισμός απλοποιημένης εκδοχής του αλγορίθμου ACO σε ψηφιακό επεξεργαστή 
σήματος. 

o Επικαιροποίηση (αναβάθμιση) του υπολογιστικού εξοπλισμού για την υποστήριξη 
εφαρμογών βελτιστοποίησης πραγματικού χρόνου (“embedded optimization”) 
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ΠΑΡΑΡΤΗΜΑ A: 

ΑΝΑΠΤΥΞΗ ΚΑΙ ΥΛΟΠΟΙΗΣΗ ΠΕΙΡΑΜΑΤΙΚΗΣ 

ΔΙΑΤΑΞΗΣ ΕΛΕΓΧΟΥ ΚΑΙ ΜΕΤΡΗΣΕΩΝ 

ΗΛΕΚΤΡΟΚΙΝΗΤΗΡΩΝ 

Α.1 ΔΟΚΙΜΑΣΤΙΚΗ ΥΛΟΠΟΙΗΣΗ ΣΥΣΤΗΜΑΤΟΣ ΕΛΕΓΧΟΥ 
ΚΙΝΗΣΗΣ ΙΣΧΥΟΣ 2KVA 

Πριν της τελικής σχεδίασης και υλοποίησης του πλήρους συστήματος ελέγχου και μετρήσεων 
ηλεκτροκινητήρων, προηγήθηκε ανάπτυξη συστήματος ελέγχου κίνησης μικρής κλίμακας, ισχύος 2KVA με 
την απλουστευμένη δομή του Σχήματος Α.1(α), το οποίο υλοποιήθηκε σε δοκιμαστικό πάγκο του 
εργαστηρίου, κυρίως με χρήση δοκιμαστικών πλακετών (“breadboards”) (Σχήμα Α.1(β)) [Α.1]1. 

Παρά την απλοποιημένη δομή και τις περιορισμένες λειτουργίες του, το σύστημα αυτό συνέβαλλε 
στην απόκτηση κρίσιμης εμπειρίας, επί της υλοποίησης και του προγραμματισμού συστημάτων ελέγχου 
κίνησης βάσει ψηφιακών επεξεργαστών σήματος. Συγκεκριμένα, η διάταξη μικρής κλίμακας, συνέβαλλε 
ουσιαστικά στην προδιαγραφή και διαμόρφωση των κυκλωμάτων διεπαφής [Α.1] των διαφόρων 
συνιστωσών (ηλεκτρονικά ισχύος – μικροεπεξεργαστής – μετρητικός εξοπλισμός), όπως προδιαγράφηκαν 
παραπάνω. Τα κυκλώματα αυτά είναι που στη συνέχεια προσαρμόστηκαν για την ενσωμάτωσή τους στην 
πλήρη πειραματική διάταξη. Η ολοκλήρωση της πλήρους πειραματικής διάταξης, μέσω της σχεδίασης 
αυτών των κυκλωμάτων καλύπτεται στην παράγραφο 2.3.3 του παρόντος κειμένου.  

       
(α)                                                                                  (β) 

Σχήμα Α.1. Δοκιμαστική υλοποίηση συστήματος ελέγχου κίνησης και μετρήσεων, ισχύος 2ΚW.   

(α) Δομικό διάγραμμα.  

(β) Φυσικό σύστημα, διατεταγμένο σε θέση εργασίας του Εργαστηρίου Ηλεκτρικών Μηχανών και 
Ηλεκτρονικών Ισχύος του EMΠ. 

 

                                                      
1 Α.1. Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος, «Έλεγχος κινητήρων επαγωγής με κριτήρια ελαχιστοποίησης απωλειών», διπλωματική εργασία, Σχολή 
Ηλεκτρολόγων Μηχανικών - Μηχανικών Υπολογιστών ΕΜΠ, Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος, Οκτώβριος 2008. 



Ανάπτυξη και υλοποίηση πειραματικής διάταξης ελέγχου και μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων                                                                    Σελίδα 161 

Σχολή ΗΜΜΥ - ΕΜΠ                                                                                                                                                                         Διδακτορική διατριβή 
Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος                                                                    Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος - Δεκέμβριος 2012 

Α.1.1 Ανάπτυξη και υλοποίηση διάταξης στο εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών 
και Ηλεκτρονικών Ισχύος του ΕΜΠ 

Σε συνέχεια της προδιαγραφής των βασικών συνιστωσών του πλήρους συστήματος και ύστερα από 
την απόκτηση κρίσιμης εμπειρίας στην ανάπτυξη και τον προγραμματισμό της απλοποιημένης διάταξης, 
ισχύος 2ΚVA, το πλήρες σύστημα 37KVA ολοκληρώνεται και υλοποιείται εξ ολοκλήρου στο εργαστήριο 
Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος του ΕΜΠ, στα πλαίσια της διδακτορικής έρευνας δύο 
υποψήφιων διδακτόρων2. 

Α.1.1.1 Ολοκλήρωση πειραματικής διάταξης μέσω σχεδίασης των κυκλωμάτων διεπαφής. 

Τα κυκλώματα διεπαφής διασυνδέουν τις βασικές συνιστώσες των ηλεκτρονικών ισχύος, των 
ψηφιακών επεξεργαστών και των μετρητικών διατάξεων των μονάδων ελέγχου (“Control Modules”) Α και 
Β του συστήματος (Σχήματα 2.12, 2.16 και 2.17). Οι δύο μονάδες  ελέγχου, είναι μεταξύ τους 
πανομοιότυπες. Τα κυκλώματα αυτά τοποθετούνται για τη μονάδα ελέγχου Α στις «κασέτες» 3U “DSP 
control module 1” και “Stabilized power supplies 1” των ικριωμάτων «ελέγχου – μετρήσεων» και «ισχύος» 
(ομοίως στις κασέτες “DSP control module 2” και “Stabilized power supplies 2” για τη μονάδα ελέγχου B) 
(Σχήματα 2.16, 2.17). Το λειτουργικό δομικό διάγραμμα των παραπάνω συσκευών δίδεται στο Σχήμα Α.2. 

 
Σχήμα Α.2. Λειτουργικό δομικό διάγραμμα των «κασετών» “DSP control module” και “Stabilized power 

supplies” της μονάδας ελέγχου Α (“Control module A”) της διάταξης (αντίστοιχα για τη μονάδα ελέγχου Β).  

o Stabilized Power supplies 1 and 2 

Όπως φαίνεται στο λειτουργικό διάγραμμα, κάθε «κασέτα» “Stabilized power supplies” περιλαμβάνει 
δύο σταθεροποιημένα τροφοδοτικά για την τροφοδοσία των κυκλωμάτων οδήγησης των IGBTs και των 
αισθητηρίων τάσεως-ρεύματος των μονάδων ελέγχου A και Β.  

Βάσει των απαιτήσεων τροφοδοσίας των πλακετών Skyper [2.32], [2.40], [2.41] και των πλακετών 
αισθητήρων της LEM [2.55] επιλέγονται σταθεροποιημένα DC/DC τροφοδοτικά της XP Power. Για την 
τροφοδοσία των κυκλωμάτων Skyper επιλέγεται το XP POWER - JTL3024S15 και για την τροφοδοσία των 
μετρητικών LEM το XP POWER - JTL3024D15 [Α.2]3. Πρόκειται για DC/DC τροφοδοτικά απλής και 
διπλής εξόδου, 15V και +/-15V αντίστοιχα, ισχύος 30W το καθένα. Επιπλέον, στην πλακέτα τροφοδοσίας 
των κυκλωμάτων οδήγησης περιλαμβάνεται στάδιο φωτοαπομόνωσης των λογικών σημάτων εισόδου - 
εξόδου, ενώ στην πλακέτα τροφοδοσίας των μετρητικών δρομολογούνται και τα σήματα των μετρήσεων, τα 
οποία δειγματοληπτούνται πάνω σε κατάλληλες μετρητικές αντιστάσεις (Σχήμα Α.3(γ)) [2.55]. 

Στο Σχήμα Α.3 δίνονται τα σχέδια των τυπωμένων πλακετών (“Printed Circuit Boards (PCBs)”) της 
κασέτας “Stabilized power supplies 1” όπως και τα σχέδια των πλακετών στις οποίες τοποθετούνται τα 
αισθητήρια τάσεως και ρεύματος, μαζί με τις μετρητικές τους αντιστάσεις για τη μονάδα ελέγχου Α της 
διάταξης (αντιστοίχως για τη Β). Ο σχεδιασμός έγινε χειροκίνητα μέσω του προγράμματος Sprint Layout 5.0 
της Abacom [Α.3]4.  

                                                      
2 Η ολοκλήρωση και η υλοποίηση της πλήρους πειραματικής διάταξης, πραγματοποιήθηκε στα πλαίσια της διδακτορικής έρευνας των Υ.Δ. κ. 
Κακοσίμου Ε. Παναγιώτη και κ. Τσαμπούρη Μ. Ευαγγέλου στο εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος του ΕΜΠ. 
3 Α.2. 30 Watts JTL Series short form datasheet, The XP Power Inc., Singapore, May 2011. 
4 Α.3. [Online]. Available: http://www.abacom-online.de/uk/html/sprint-layout.html. 
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(α)                                                                                           (β) 

 
(γ.1)                                                       (γ.2) 

 
(γ.3) 

Σχήμα Α.3. Τυπωμένες πλακέτες. (α), (β) της «κασέτας» “Stabilized power supplies” (γ) των μετρητικών 
πλακετών.  

(α) Τροφοδοτικό κυκλωμάτων οδήγησης IGBTs (πλακέτες “Skyper”).  
(β) Τροφοδοτικό μετρητικών πλακετών.  
(γ.1) Μετρητικά ρεύματος - πλευρά AC.  
(γ.2) Μετρητικό ρεύματος και τάσης - πλευρά DC.  
(γ.3) Μετρητικό τάσης - πλευρά AC. 

“Stabilized Power Supplies 1” 

(The same for “Stabilized Power Supplies 2”) 

    

Μπάρα χαλκού 
AC

    

Μπάρα χαλκού 
DC 



Ανάπτυξη και υλοποίηση πειραματικής διάταξης ελέγχου και μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων                                                                    Σελίδα 163 

Σχολή ΗΜΜΥ - ΕΜΠ                                                                                                                                                                         Διδακτορική διατριβή 
Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος                                                                    Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος - Δεκέμβριος 2012 

Οι είσοδοι-έξοδοι των πλακετών της «κασέτας» “Stabilized power supplies” οδηγούνται σε 
κατάλληλα διαμορφωμένο πάνελ εισόδων-εξόδων, μέσω του οποίου γίνεται η διασύνδεση με τις μονάδες 
των κυκλωμάτων οδήγησης και των μετρητικών κυκλωμάτων της πειραματικής διάταξης (Σχήμα Α.2). Στο 
ίδιο πάνελ επιστρέφονται τα συνολικά 8 κανάλια αναλογικών μετρήσεων (ανά μονάδα ελέγχου) και 
συνδέονται τα σήματα ελέγχου  των IGBTs (6 παλμοί ελέγχου και το σήμα IF_CTRL_HALT (Σχήμα 2.12)). 
Σχέδιο του πάνελ εισόδων - εξόδων της συσκευής δίνεται παρακάτω. 

 

Σχήμα Α.4. Διαμόρφωση πάνελ εισόδων-εξόδων της «κασέτας» 3U “Stabilized Power Supplies”. 
Διαστάσεις σε mm. 

o DSP Control Modules 1 and 2 (DSPCM 1 - 2) 

Οι κασέτες DSPCM 1 και 2 υλοποιούν τη διεπαφή μεταξύ του ψηφιακού επεξεργαστή και των 
διατάξεων ηλεκτρονικών ισχύος και μετρήσεων της διάταξης. Κάθε «κασέτα» περιλαμβάνει πλακέτες για 
την προ-επεξεργασία των αναλογικών αναδράσεων του μικροεπεξεργαστή [Α.4]5, όπως και για τη 
διασύνδεση των ψηφιακών εξόδων (παλμοί ελέγχου IGBTs) κα εισόδων (ψηφιακά μετρητικά, όπως οπτικοί 
κωδικοποιητές θέσης) με τις αντίστοιχες συσκευές. Οι πλακέτες αυτές τροφοδοτούνται από 
σταθεροποιημένο τροφοδοτικό τεσσάρων εξόδων (+/-15V, +5V, +3V) το οποίο υλοποιείται γύρω από τα 
σταθεροποιημένα DC/DC τροφοδοτικά CC025ACL-M της Lineage Power [Α.5]6 και TDR-2 της Traco 
Power [Α.6] 7. 

Συγκεκριμένα το DSPCM αποτελείται, εκτός της πλακέτας eZDSP του F2812, από τις εξής πλακέτες: 

 Main power supply board: Σταθεροποιημένη τροφοδοσία (+/-15V, +5V, +3V) 

 Analog signal conditioning board: Αναλογικό κύκλωμα ενίσχυσης, βάσει τελεστικών 
ενισχυτών TL-082 (8 κανάλια σε κάθε DSPCM). 

 Front control board: Ρύθμιση κερδών αναλογικής πλακέτας  

 Digital signal processing board: Οπτική απομόνωση ψηφιακών παλμών και «μετάφραση 
επιπέδου τάσεως» (“Voltage level translation”) συσκευών εισόδου.  

Πριν της υλοποίησής τους σε τυπωμένες πλακέτες, τα επιμέρους περιφερειακά κυκλώματα 
σχεδιάζονται και προσομοιώνονται μέσω του λογισμικού PSpice 9.1 της Cadence [Α.7]8. Στη συνέχεια, τα 
κυκλώματα υλοποιούνται σε τυπωμένες πλακέτες (“Printed Circuit Boards (PCBs)”). 

Τα λεπτομερή σχέδια της καλωδίωσης των πλακετών του DSPCM δίνονται στα Σχήματα Α.5(α) και 
Α.5(β) (καλωδίωση ηλεκτρικών και λογικών σημάτων αντίστοιχα). 

Τα κυκλωματικά διαγράμματα των επιμέρους πλακετών, που υλοποιούν τη διεπαφή 
μικροεπεξεργαστή και πειραματικής διάταξης δίνονται στα Σχήματα Α.6(α) έως και Α.6(στ). Η πλακέτα 
Front I/O board, που εμφανίζεται στο Σχήμα Α.6(β) δεν αντιστοιχεί σε πραγματική πλακέτα της διάταξης, 
αλλά μοντελοποιεί το πάνελ εισόδων-εξόδων της «κασέτας»  DSPCM. 

Τέλος, τα σχέδια των τυπωμένων πλακετών παρουσιάζονται στο Σχήμα Α.7. 

                                                      
5 Α.4. Application Report: An Overview of Designing Analog Interface With TMS320F28xx/28xxx DSCs, Literature Number: SPRAAP6A, The 
Texas Instruments Inc., Dallas, TX, May 2008.  
6 Α.5. Datasheet of CW025 Triple-Output-Series Power Modules: 36 Vdc to 75 Vdc Input; 25 W, The Liniage Power inc., Mesquite, TX, April 2008. 
7 Α.6. Datasheet of DC/DC Converters TDR 2 Series, 2 Watt, The Traco Electronics Inc., Zurich, Switzerland, September 2010. 
8 Α.7. Online. [Available]: http://www.cadence.com/products/orcad/pspice_simulation/pages/default.aspx. 

Skyper modules 1 - 2 - 3
Power supply

Sensors AC_I, DC, AC_V
Power supply

     

Analog CH1-8 OUT  Analog GND  

IGBTs control 
Input  

IF_CMN_HALT Bridge

ON/OFF & Ind. lights 
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To σύνολο των εισόδων και εξόδων του μικροεπεξεργαστή οδηγούνται τελικά στο πάνελ εισόδων - 
εξόδων του DSPCM (Σχήμα Α.8). Αυτό σχεδιάζεται έτσι ώστε να είναι συμβατό με το αντίστοιχο της 
«κασέτας» “Stabilized power supplies” (Σχήματα Α.4 και Α.8). Μέσω της σύνδεσης των δύο αυτών κασετών 
υλοποιείται η διεπαφή των συνιστωσών ηλεκτρονικών ισχύος, επεξεργαστών και μετρητικών του 
συστήματος. Ο εξοπλισμός οργανώνεται σε δύο πανομοιότυπες μονάδες ελέγχου (“Control modules A and 
B”), οι οποίες προαιρετικά διασυνδέονται ηλεκτρικά, αλλά και λογικά, σε κοινό δίαυλο σφάλματος. 

 
(α) 

 
(β) 

Σχήμα Α.5. Σχέδια καλωδίωσης της «κασέτας» “DSPCM”. (α) Τροφοδοσίες. (β) Λογικά σήματα. 
 

Τa Σχήματα Α.6(α) –Α.6(στ) βρίσκονται στις επόμενες έξι σελίδες του κειμένου. 

Σχήμα Α.6. Κυκλωματικά μοντέλα πλακετών του DSPCM. 

(α) Main power supply board. (β) Front I/O board (μοντελοποιεί το πάνελ εισόδων και εξόδων, στην 
μετώπη της «κασέτας»). (γ) Front control board. (δ) Analog conditioning board. (ε) Digital signal processing 
board (opto-coupling circuits). (στ) Digital signal processing board (encoder voltage level translation). 



Ανάπτυξη και υλοποίηση πειραματικής διάταξης ελέγχου και μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων                                                                                                                                                                                                                   Σελίδα 165 

Σχολή ΗΜΜΥ - ΕΜΠ                                                                                                                                                                                                                                                                                                                  Διδακτορική διατριβή 
Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος                                                                                                                                                                                                             Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος - Δεκέμβριος 2012 

 

(α) 
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(β) 
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(γ) 
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(δ) 
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(ε) 
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(στ) 
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(α)                                                                         (β) 

 
(γ) 

 
(δ) 

Σχήμα Α.7. Τυπωμένες πλακέτες της «κασέτας» DSPCM. (α) Σταθεροποιημένο τροφοδοτικό τεσσάρων 
εξόδων. (β) Ψηφιακή πλακέτα. (γ) Αναλογική πλακέτα (8 καναλιών). (δ) Πλακέτα ρύθμισης κερδών αναλογικού 
κυκλώματος.  
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Σχήμα Α.8. Διαμόρφωση πάνελ εισόδων - εξόδων της «κασέτας» 3U “DSPCM”. Διαστάσεις σε mm. 

Α.1.1.2 Κατασκευή και τοποθέτηση εξοπλισμού 

Η κατασκευή των περιφερειακών πλακετών, των πλακετών τροφοδοτικών και των πάνελ του 
συστήματος έγινε εξ’ ολοκλήρου στην ελληνική αγορά. Η τοποθέτηση και συναρμογή των συσκευών της 
πειραματικής διάταξης στα δύο βιομηχανικά ικριώματα έγινε με χρήση ίδιων μέσων, στο εργαστήριο 
Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος του ΕΜΠ. Χαρακτηριστικά στιγμιότυπα από την 
εγκατάσταση των συστημάτων ηλεκτρονικών ισχύος δίνονται στα Σχήματα Α.9(α) έως Α.9(στ). 

 
(α) (β) (γ) 

 
(δ) (ε) (στ) 

Σχήμα Α.9. Φωτογραφίες - στιγμιότυπα από την κατασκευή του ικριώματος ισχύος της πρότυπης 
πειραματικής διάταξης ελέγχου και μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων, του εργαστηρίου Ηλεκτρικών Μηχανών και 
Ηλεκτρονικών Ισχύος του ΕΜΠ. 

(α) Τοποθέτηση μονάδων SEMiX σε ψήκτρες και σύνδεση στον ζυγό DC. Για κάθε τριάδα SEMiX (για 
κάθε Control Module) χρησιμοποιείται μία ψήκτρα [2.31], [2.32], [2.35]. 

(β) Κατασκευή πάνελ για την τοποθέτηση των αισθητήρων τάσεως - ρεύματος (πλακέτες των Σχημάτων 
Α.3(γ)). 

(γ) Διαμερίσματα ηλεκτρονικών ισχύος και μετρητικού εξοπλισμού της πειραματικής διάταξης. 
(δ) Τοποθέτηση πίνακα τροφοδοσίας βοηθητικών κυκλωμάτων 400V, κάτω από τις κασέτες “Stabilized 

power supplies 1 and 2”. 
(ε) Τοποθέτηση αυτόματων διακοπτών και αποζευκτών DC (στις πλευρές AC και DC των “Control 

Modules” A και B αντίστοιχα (βλέπε Σχήμα 2.16)). 
(στ) Διαμερίσματα διακοπτών και αποζευκτών της διάταξης, πάνω από το διαμέρισμα των αναχωρήσεων 

του κυκλώματος ισχύος (πάνελ συνδέσεων σε μπάρες χαλκού), στο κάτω μέρος του ικριώματος ισχύος. 

Digital OUT 
Digital OUT test point   

Digital IN
Digital IN test point

AGND  

     

Analog CH1- 8 IN 

Analog channels
test point @ DSP
ADC input  

ON/OFF & Ind. lights

PPT
Emulator

JTAG
Interface

Attenuation – Offset – Gain control 
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Η κατασκευή της πειραματική διάταξης ολοκληρώθηκε τον Ιούλιο του 2011 και ακολουθήθηκε από 
εκτεταμένες δοκιμές. Στα  πλαίσια της διδακτορικής έρευνας, το σύστημα έχει έως σήμερα χρησιμοποιηθεί 
επιτυχώς για την υποστήριξη των ερευνητικών προγραμμάτων “CREAM” και “EMAS”, όπως και για την 
υποστήριξη του προγράμματος «Ηράκλειτος ΙΙ», απο τα οποία υποστηρίχθηκε η χρηματοδότηση της 
κατασκευής του.  

Η εικόνα του πλήρους φυσικού συστήματος, με αναφορά στις βασικές συνιστώσες των ικριωμάτων 
ισχύος και ελέγχου μετρήσεων δίνεται στα Σχήματα Α.10(α) και Α.10(β).  

 
(α) 
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(β) 

Σχήμα Α.10. Πρότυπη πειραματική διάταξη ελέγχου και μετρήσεων ηλεκτροκινητήρων εργαστηρίου 
Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος EMΠ. Φυσικό σύστημα. 

(α) Ικρίωμα εξοπλισμού ηλεκτρονικών ισχύος (Power electronics rack). 

(β) Ικρίωμα εξοπλισμού ελέγχου και μετρήσεων (Control and measurements rack). 
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Α.2 ΣΥΓΚΕΝΤΡΩΤΙΚΟΣ ΠΙΝΑΚΑΣ ΒΙΒΛΙΟΓΡΑΦΙΚΩΝ 
ΑΝΑΦΟΡΩΝ 

[Α.1] Τσαμπούρης Μ. Ευάγγελος, «Έλεγχος κινητήρων επαγωγής με κριτήρια ελαχιστοποίησης απωλειών», 
διπλωματική εργασία, Σχολή Ηλεκτρολόγων Μηχανικών - Μηχανικών Υπολογιστών ΕΜΠ, Εργαστήριο 
Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος, Οκτώβριος 2008. 

[Α.2] 30 Watts JTL Series short form datasheet, The XP Power Inc., Singapore, May 2011. 
[Α.3] [Online]. Available: http://www.abacom-online.de/uk/html/sprint-layout.html. 
[Α.4] Application Report: An Overview of Designing Analog Interface With TMS320F28xx/28xxx DSCs, Literature 

Number: SPRAAP6A, The Texas Instruments Inc., Dallas, TX, May 2008.  
[Α.5] Datasheet of CW025 Triple-Output-Series Power Modules: 36 Vdc to 75 Vdc Input; 25 W, The Liniage Power 

inc., Mesquite, TX, April 2008. 
[Α.6] Datasheet of DC/DC Converters TDR 2 Series, 2 Watt, The Traco Electronics Inc., Zurich, Switzerland, 

September 2010. 
[Α.7] Online. [Available]: http://www.cadence.com/products/orcad/pspice_simulation/pages/default.aspx. 
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ΠΑΡΑΡΤΗΜΑ B: 

ΚΩΔΙΚΑΣ ΠΑΡΑΜΕΤΡΙΚΗΣ ΣΧΕΔΙΑΣΗΣ ΚΑΙ ΕΠΙΛΥΣΗΣ 

ΓΕΩΜΕΤΡΙΑΣ ΣΚΜΜ 

Εδώ παρατίθεται ο κώδικας διεπαφής Matlab - Lua, ο οποίος υλοποιεί την παραμετροποίηση και την 
επίλυση της γεωμετρίας των υπό θεώρηση τοπολογιών ΣΚΜΜ, όπως αναπτύχθηκε στα πλαίσια της 
διδακτορικής διατριβής.  

Ο κώδικας έχει αξιοποιηθεί στην υποστήριξη των ευρωπαϊκών ερευνητικών προγραμμάτων EMAS και 
CREAM, και οι επιδόσεις δοκιμίων ΣΚΜΜ κλασματικού βήματος έχουν επιβεβαιωθεί πειραματικά. 

 

 

%% Reset 
closefemm; 
clear all handles; 
clear all; 
clc; 
disp(' DOW-CREAM: Preliminary_design'); 
%% Design parameters (dimensions in mm) 
%----------Main-Characteristics----------% 
P = xxx;                              % Number of poles                                      
NumSlots= xxx;                        % Number of slots per pole 
NumPhases= xxx                        % Number of phases of the supply system 
Skew_angle= xxx;                      % Skew angle in deg. 
%---------------Dimensions---------------% 
L= xxx;                               % Motor depth 
%---Magnet---% 
H_mag_max= xxx;                       % Maximum magnet width 
k_mag= xxx;                           % Minimum magnet width as a ratio of 
maximum magnet width 
mag_angle= xxx;                       % Magnet angle as a ratio of pole angle 
%---Rotor---% 
r_shaft= xxx /2;                      % Shaft radius 
r_rotor= xxx /2+H_mag_max;            % Outer rotor radius (=r_mag_out) 
%---Gap---% 
r_gap= xxx /2+H_mag_max+ xxx;         % Gap line radius 
%---Stator---% 
r_stator_in= xxx /2+H_mag_max+ xxx;   % Inner stator radius 
r_stator_out= xxx;                    % Outer stator radius 
r_housing= xxx;                       % Actuator outer radius 
tooth_width= xxx;                     % Tooth width 
tooth_length=r_stator_out-tooth_width-r_stator_in; % Tooth length      
%---Closed-slots-configuration---% 
k_tooth_vert= xxx;                    % Tooth coefficient e[1,1.5] 
k_tooth_hor= xxx;                     % Tooth coefficient e[1,1.5] 
h_out= xxx;                           % Height of tooth edges 
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                                         % h_out<h_in<tooth_length 
%% Material parameters 
% P.Magnet NdFeB 32 MGOe -------------------------------------------------% 
mx= xxx; 
my= xxx; 
Hc= xxx; 
J= xxx; 
sigma= xxx; 
r1=[  0.000000 

0.045000 
0.090000 
0.135000 
0.180000 
0.225000 
0.270000 
0.315000 
0.360000 
0.405000 
0.450000 
0.495000 
0.540000 
0.585000 
0.630000 
0.675000 
0.720000 
0.765000 
0.810000 
0.855000 
0.900000 
0.900500 
0.901000 
0.901500 
0.902000 
0.902500 
0.903000 
0.903500 
0.904000 
0.904500 
0.905000 
0.905500 
0.906000 
0.906500 
0.907000 
0.907500 
0.908000 
0.908500 
0.909000 
0.909500 
0.910000 

]; 
r2=[  0.000000 

500.000000 
1000.000000 
1500.000000 
2000.000000 
2500.000000 
3000.000000 
3500.000000 
4000.000000 
4500.000000 
5000.000000 
5500.000000 
6000.000000 
6500.000000 
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7000.000000 
7500.000000 
8000.000000 
8500.000000 
9000.000000 
9500.000000 
10000.000000 
10500.000000 
11000.000000 
11500.000000 
12000.000000 
12500.000000 
13000.000000 
13500.000000 
14000.000000 
14500.000000 
15000.000000 
15500.000000 
16000.000000 
16500.000000 
17000.000000 
17500.000000 
18000.000000 
18500.000000 
19000.000000 
19500.000000 
20000.000000 

]; 
rotor_iron=[r1,r2]; 
s1=[  0.000000 

0.100000 
0.300000 
0.700000 
0.900000 
1.240000 
1.320000 
1.380000 
1.420000 
1.440000 
1.450000 
1.470000 
1.480000 
1.490000 
1.580000 
1.610000 
1.680000 
1.700000 
1.730000 
1.760000 
1.780000 
1.800000 
1.900000 
1.920000 
1.930000 
1.940000 
1.950000 

]; 
s2=[  0.000000 

30.000000 
50.000000 
80.000000 
100.000000 
200.000000 
300.000000 
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400.000000 
500.000000 
600.000000 
700.000000 
800.000000 
900.000000 
1000.000000 
2000.000000 
3000.000000 
5000.000000 
6000.000000 
7000.000000 
8000.000000 
9000.000000 
10000.000000 
15000.000000 
25000.000000 
50000.000000 
75000.000000 
100000.000000 

]; 
stator_iron=[s1,s2]; 
h1=[  0.000000 

0.247439 
0.473895 
0.667446 
0.826300 
0.954485 
1.057757 
1.141521 
1.210188 
1.267157 
1.314992 
1.355620 
1.390496 
1.420728 
1.447168 
1.470479 
1.491181 
1.509691 
1.526342 
1.541403 
1.555096 
1.567604 
1.579079 
1.589648 
1.599419 
1.608483 
1.616919 
1.624792 
1.632163 
1.639080 
1.645587 
1.651724 
1.657523 
1.663016 
1.668227 
1.673181 
1.677898 
1.682398 
1.686697 
1.690811 
1.694752 
1.698000 
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]; 
h2=[  0.000000 

500.000000 
1000.000000 
1500.000000 
2000.000000 
2500.000000 
3000.000000 
3500.000000 
4000.000000 
4500.000000 
5000.000000 
5500.000000 
6000.000000 
6500.000000 
7000.000000 
7500.000000 
8000.000000 
8500.000000 
9000.000000 
9500.000000 
10000.000000 
10500.000000 
11000.000000 
11500.000000 
12000.000000 
12500.000000 
13000.000000 
13500.000000 
14000.000000 
14500.000000 
15000.000000 
15500.000000 
16000.000000 
16500.000000 
17000.000000 
17500.000000 
18000.000000 
18500.000000 
19000.000000 
19500.000000 
20000.000000 
100000.000000 

]; 
stator_housing=[h1,h2]; 
bhcurve_thyssen = stator_iron; 
bhcurve_rotor = rotor_iron; 
bhcurve_housing = stator_housing; 
%% Initializations 
% Choose Simulation MODE - enable/disable SubRoutines(SR)-----------------% 
SimMODE=1;               % 0: Static rotor 
% 1: Rotating rotor 
Snapshot_SR=1;           % 0: Disable bitmaps creation 
% 1: Enable bitmaps creation 
Plot_SR=1;               % 0: Disable plotting 
% 1: Enable plotting 
Hidedplot_SR=0;          % 0: Show density plot 
% 1: Hide density plot 
% Configure simulation parameters ----------------------------------------% 
loops=60;                             % Number of loops for one pole part 
rotation simulation  
ini=0; 
Skew_loops=loops*Skew_angle*P/360;    % Number of itterations for skewing effect 
evaluation    
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Jmax=sqrt(2)*10;                      % Valid only if Skew_angle~=0. 
PowerAngle=1.78024;                   % Run Simulation with SimMODE=0 to specify 
                                      % Maximum Power Angle - if SimMODE=0  
                                        PowerAngle=0 
% FEM: Configure mesher properties ---------------------------------------% 
AirMshSz = 0.5; 
IronStatorMshSz = 0.5; 
IronHousingMshSz = 0.5; 
IronRotorMshSz = 0.5; 
MagMshSz = 0.3; 
%% Main Routine 
% Memory allocation (for arrays growing into loops) ----------------------% 
Nodes_out_array=zeros(2*NumSlots,2); 
Nodes_in_array=zeros(2*NumSlots,2); 
theta_pole=2*pi/P; 
theta_mag=mag_angle*theta_pole; 
CurrentDensArray=zeros(Skew_loops,loops,NumPhases); 
torque1=zeros(Skew_loops,loops); 
torque1a=zeros(Skew_loops,loops); 
torque1b=zeros(Skew_loops,loops); 
torque1c=zeros(Skew_loops,loops); 
torque2=zeros(loops,1); 
phi=zeros(loops,1); 
back_emf=zeros(loops-1,1); 
MaxTorque =zeros(1,2);  
MinTorque =10000000000.*ones(1,2); % initialize with very large numbers! 
LegendArray='           '; 
% Preprocessing of incoming data -----------------------------------------% 
h_side=k_mag*H_mag_max; 
h_max=H_mag_max-h_side; 
r_mag_in=r_rotor-H_mag_max; 
h_in=h_out*k_tooth_vert;           
closed_tooth_pitch=tooth_width*k_tooth_hor;                 
theta_closed_tooth=asin(closed_tooth_pitch/2/r_stator_in);  
step=2*pi/loops;   
Skew_step=Skew_angle/(Skew_loops-1); 
if (Skew_angle==0) % Valid only if Skew_angle!=0. 
    Skew_step=1; 
    Skew_loops=1; 
end;      
% Diagnostics ------------------------------------------------------------% 
InptConfigVector = [P,NumSlots,NumPhases,L,r_shaft,r_mag_in,r_rotor,... 
    mag_angle,r_gap,r_stator_in,r_stator_out,tooth_length,tooth_width,... 
    mx,my,Hc,J,sigma,SimMODE,Snapshot_SR,Plot_SR,Hidedplot_SR,loops,ini,... 
    step,AirMshSz,IronStatorMshSz,MagMshSz]; 
% check initialization 
if ((SimMODE~=0 && SimMODE~=1) ||(Snapshot_SR~=0 && Snapshot_SR~=1) || ... 
        (Plot_SR~=0 && Plot_SR~=1)) 
    disp ('Error: Invalid SimMODE and/or Subroutine configuration'); 
    return; 
else if (loops<1 || loops>10000) || (step<0 || step>2*pi) 
        disp ('Error: Invalid simulation parameters'); 
        disp ('Check loops and/or step parameter value'); 
        return; 
    else if (AirMshSz<0 || AirMshSz>1) || (IronStatorMshSz<0 || 
IronStatorMshSz>1) ||... 
                (MagMshSz<0 || MagMshSz>1) 
            disp ('Error: Invalid mesher configuration'); 
            return; 
        else 
            fprintf (1,' ...\n Input initialization vector status: OK \n 
...\n'); 
        end; 
    end; 
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end; 
% check design parameters 
if (r_shaft>r_mag_in || r_mag_in>r_rotor || r_rotor>r_gap || r_gap>r_stator_in 
||... 
        r_stator_in>r_stator_out || tooth_length>(r_stator_out-r_stator_in)) 
    disp ('Error: Wrong input:'); 
    disp ('Check radial quandities!'); 
    return; 
else if (P<2 || P>1000) 
        disp ('Error: Wrong input:'); 
        disp ('Check number of poles!'); 
        return; 
    else if (mod(NumSlots,NumPhases)~=0) 
            disp ('Error: Wrong input:'); 
            disp ('Check NumSlots or/and NumPhases!'); 
            return; 
        else if (NumSlots*tooth_width>=r_stator_in*2*pi/P) 
                disp ('Error: Wrong input:'); 
                disp ('Too many slots, plz reconfigure input!'); 
                return; 
            else 
                fprintf (1,' Input design parameters vector status: OK \n 
...\n'); 
            end; 
        end; 
    end; 
end; 
% print input ------------------------------------------------------------% 
fprintf (' DESIGN PARAMETERS (dimensions in mm) \n\n'); 
fprintf(1,' Number of poles: %g\n Number of slots per pole: %g\n Number of 
phases: %g\n Motor depth: %g\n',... 
    
InptConfigVector(1),InptConfigVector(2),InptConfigVector(3),InptConfigVector(4))
; 
fprintf(1,' Shaft radius: %g\n Inner magnet radius: %g\n Outer rotor radius 
(=r_mag_out): %g\n',... 
    InptConfigVector(5),InptConfigVector(6),InptConfigVector(7)); 
fprintf(1,' Magnet angle as a ratio of pole angle: %g\n Gap line radius: %g\n 
Inner stator radius: %g\n',... 
    InptConfigVector(8),InptConfigVector(9),InptConfigVector(10)); 
fprintf(1,' Outer stator radius: %g\n Tooth length: %g\n Tooth width: 
%g\n\n',... 
    InptConfigVector(11),InptConfigVector(12),InptConfigVector(13)); 
fprintf(1,'MATERIAL PARAMETERS - P.Magnet:\n\n mx: %g\n my: %g\n Hc: %g\n J: 
%g\n sigma: %g\n\n',... 
    InptConfigVector(14),InptConfigVector(15),InptConfigVector(16),... 
    InptConfigVector(17),InptConfigVector(18)); 
fprintf (1,'SIMULATION PARAMETERS (1=enabled)\n\n SimMODE: %g 
\n',InptConfigVector(19)); 
fprintf (1,' Snapshot_SR: %g\n Plot_SR: %g\n Hidedplot_SR: %g\n\n',... 
    InptConfigVector(20),InptConfigVector(21),InptConfigVector(22)); 
fprintf (1,' Loops: %g \n Initial state: %g\n Step: %g\n\n',... 
    InptConfigVector(23),InptConfigVector(24),InptConfigVector(25)); 
fprintf (1,'MESH CONFIGURATION\n\n AirMshSz: %g \n IronStatorMshSz: %g\n 
MagMshSz: %g\n\n',... 
    InptConfigVector(26),InptConfigVector(27),InptConfigVector(28)); 
if (SimMODE==0) 
    PowerAngle=0; 
end; 
% femm initialization ----------------------------------------------------% 
openfemm; 
newdocument(0); 
mi_saveas('Motor_preliminary_design.fem') 
mi_probdef(0, 'millimeters', 'planar', 1.e-8, L, 30); 
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% add materials ----------------------------------------------------------% 
mi_addmaterial('Air', 1, 1, 0, 0, 0, 0, 0, 1, 0, 0, 0); 
% Thyssen Lamination @ stator 
mi_addmaterial('Iron_stator', 2100, 2100, 0, 0, 0, 0, 0, 1, 0, 0, 0); 
mi_addbhpoints('Iron_stator', bhcurve_thyssen); 
% Rotor Lamination ... ?r=50,0.9T 
mi_addmaterial('Iron_rotor', 50, 50, 0, 0, 0, 0, 0, 1, 0, 0, 0); 
mi_addbhpoints('Iron_rotor', bhcurve_rotor); 
% Housing Lamination ...?r=400,1.5T 
mi_addmaterial('Iron_housing', 400, 400, 0, 0, 0, 0, 0, 1, 0, 0, 0); 
mi_addbhpoints('Iron_housing', bhcurve_housing); 
% Magnets & Aluminum 
mi_addmaterial('Magnet', mx, my, Hc, J, sigma, 0, 0, 0, 0, 0, 0); 
mi_addmaterial('Aluminum_1100', 1, 1, 0, 0, 34.45, 0, 0, 1, 0, 0, 0); 
% add boundary conditions ------------------------------------------------% 
mi_addboundprop('Antiperiodic1', 0,0,0,0,0,0,0,0,5); 
mi_addboundprop('Antiperiodic2', 0,0,0,0,0,0,0,0,5); 
mi_addboundprop('Antiperiodic3', 0,0,0,0,0,0,0,0,5); 
mi_addboundprop('Antiperiodic4', 0,0,0,0,0,0,0,0,5); 
mi_addboundprop('Antiperiodic5', 0,0,0,0,0,0,0,0,5); 
mi_addboundprop('Antiperiodic6', 0,0,0,0,0,0,0,0,5); 
mi_addboundprop('Antiperiodic8', 0,0,0,0,0,0,0,0,5); 
mi_addboundprop('Antiperiodic9', 0,0,0,0,0,0,0,0,5); 
mi_addboundprop('Antiperiodic10', 0,0,0,0,0,0,0,0,5); 
mi_addboundprop('Antiperiodic11', 0,0,0,0,0,0,0,0,5); 
mi_addboundprop('A=0',0,0,0,0,0,0,0,0,0); 
% Parametric design - nodes ----------------------------------------------% 
% reference point @ (0,0) 
mi_addnode(0,0); 
% Shaft nodes 
mi_addnode(r_shaft*cos(theta_pole/2),r_shaft*sin(theta_pole/2)); 
mi_addnode(r_shaft*cos(-theta_pole/2),r_shaft*sin(-theta_pole/2)); 
% r_mag_in nodes: pole part borders 
mi_addnode(r_mag_in*cos(theta_pole/2),r_mag_in*sin(theta_pole/2)); 
mi_addnode(r_mag_in*cos(-theta_pole/2),r_mag_in*sin(-theta_pole/2)); 
% r_mag_in+h_side nodes: pole part borders 
mi_addnode((r_mag_in+h_side)*cos(theta_pole/2),(r_mag_in+h_side)*sin(theta_pole/
2)); 
mi_addnode((r_mag_in+h_side)*cos(-theta_pole/2),(r_mag_in+h_side)*sin(-
theta_pole/2)); 
% r_rotor nodes: pole part borders 
mi_addnode(r_rotor*cos(theta_pole/2),r_rotor*sin(theta_pole/2)); 
mi_addnode(r_rotor*cos(-theta_pole/2),r_rotor*sin(-theta_pole/2)); 
% (r_rotor+r_gap)/2 nodes 
mi_addnode((r_rotor+r_gap)/2*cos(theta_pole/2),(r_rotor+r_gap)/2*sin(theta_pole/
2)); 
mi_addnode((r_rotor+r_gap)/2*cos(-theta_pole/2),(r_rotor+r_gap)/2*sin(-
theta_pole/2)); 
% Select all nodes and add them to group 1 
mi_selectnode (0,0); 
mi_selectnode (r_shaft*cos(theta_pole/2),r_shaft*sin(theta_pole/2)); 
mi_selectnode (r_shaft*cos(-theta_pole/2),r_shaft*sin(-theta_pole/2)); 
mi_selectnode (r_mag_in*cos(theta_pole/2),r_mag_in*sin(theta_pole/2)); 
mi_selectnode (r_mag_in*cos(-theta_pole/2),r_mag_in*sin(-theta_pole/2)); 
mi_selectnode((r_mag_in+h_side)*cos(theta_pole/2),(r_mag_in+h_side)*sin(theta_po
le/2)); 
mi_selectnode((r_mag_in+h_side)*cos(-theta_pole/2),(r_mag_in+h_side)*sin(-
theta_pole/2)); 
mi_selectnode (r_rotor*cos(theta_pole/2),r_rotor*sin(theta_pole/2)); 
mi_selectnode (r_rotor*cos(-theta_pole/2),r_rotor*sin(-theta_pole/2)); 
mi_selectnode((r_rotor+r_gap)/2*cos(theta_pole/2),(r_rotor+r_gap)/2*sin(theta_po
le/2)); 
mi_selectnode((r_rotor+r_gap)/2*cos(-theta_pole/2),(r_rotor+r_gap)/2*sin(-
theta_pole/2)); 
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mi_setnodeprop('None',1); 
mi_clearselected; 
% r_mag_in and r_rotor nodes: magnet borders 
xa1=(r_rotor-h_max)*cos(theta_mag/2); 
ya1=(r_rotor-h_max)*sin(theta_mag/2); 
if (k_mag==1)  
    xa2=r_rotor;            % r_mag_in+H_mag_max       % r_rotor 
else 
    xa2=r_rotor-0.05;       % r_mag_in+H_mag_max-0.01; % r_rotor-very small qty 
end;                               
%System of equations - [(x1,y1),(x2,0)]e Circle[(a,0),R] 
%(x1-a)^2+y1^2=R^2 
%(x2-a)^2=R^2 
%a=(x1^2 - x2^2 + y1^2)/(2*x1 - 2*x2) 
%R=(x1^2 - 2*x1*x2 + x2^2 + y1^2)/(2*x1 - 2*x2) 
aa=(xa1^2 - xa2^2 + ya1^2)/(2*xa1 - 2*xa2); 
R=-(xa1^2 - 2*xa1*xa2 + xa2^2 + ya1^2)/(2*xa1 - 2*xa2); 
h1=(r_mag_in+h_side)*cos(theta_mag/2); 
h_mag_1=(r_mag_in+h_side)-h1; 
h_mag_2=h_max-h_mag_1; 
h2=R-h_mag_2; 
theta_arc_magnet=180*2*asin(((r_mag_in+h_side)/R)*sin(theta_mag/2))/pi; 
  
if (mag_angle~=1) 
    mi_addnode(r_mag_in*cos(theta_mag/2),r_mag_in*sin(theta_mag/2)); 
    
mi_addnode((r_mag_in+h_side)*cos(theta_mag/2),(r_mag_in+h_side)*sin(theta_mag/2)
); 
    mi_addnode(r_mag_in*cos(-theta_mag/2),r_mag_in*sin(-theta_mag/2)); 
    mi_addnode((r_mag_in+h_side)*cos(-theta_mag/2),(r_mag_in+h_side)*sin(-
theta_mag/2)); 
    % Select all nodes and add them to group 1 
    mi_selectnode (r_mag_in*cos(theta_mag/2),r_mag_in*sin(theta_mag/2)); 
    mi_selectnode 
((r_mag_in+h_side)*cos(theta_mag/2),(r_mag_in+h_side)*sin(theta_mag/2)); 
    mi_selectnode (r_mag_in*cos(-theta_mag/2),r_mag_in*sin(-theta_mag/2)); 
    mi_selectnode ((r_mag_in+h_side)*cos(-theta_mag/2),(r_mag_in+h_side)*sin(-
theta_mag/2)); 
    mi_setnodeprop('None',1); 
    mi_clearselected; 
end; 
% Gap line nodes - Group No. 1 
mi_addnode(r_gap*cos(theta_pole/2),r_gap*sin(theta_pole/2)); 
mi_addnode(r_gap*cos(-theta_pole/2),r_gap*sin(-theta_pole/2)); 
mi_selectnode (r_gap*cos(theta_pole/2),r_gap*sin(theta_pole/2)); 
mi_selectnode (r_gap*cos(-theta_pole/2),r_gap*sin(-theta_pole/2)); 
mi_setnodeprop('None',1); 
mi_clearselected; 
% Tooth - slot nodes 
length_aux_out=sqrt((r_stator_in+tooth_length).^2+(tooth_width/2).^2); 
angle_aux_out=atan(tooth_width/2/(r_stator_in+tooth_length)); 
  
length_aux_in=sqrt((r_stator_in).^2+(tooth_width/2).^2); 
angle_aux_in=atan(tooth_width/2/r_stator_in); 
  
length_aux_2=sqrt((r_stator_in+h_in).^2+(tooth_width/2).^2); %on the slot 
angle_aux_2=atan(tooth_width/2/(r_stator_in+h_in)); 
  
length_aux_3=sqrt((r_stator_in+h_out).^2+(closed_tooth_pitch/2).^2); 
angle_aux_3=atan(closed_tooth_pitch/2/(r_stator_in+h_out)); 
  
angle_aux_4=atan(closed_tooth_pitch/2/(r_stator_in)); 
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for j=0:1:(NumSlots-1) 
    temp_1=-(theta_pole/2)+(theta_pole*j/NumSlots)+angle_aux_out; 
    temp_2=-(theta_pole/2)+(theta_pole*j/NumSlots)+angle_aux_in; 
    temp_3=-(theta_pole/2)+(theta_pole*j/NumSlots)+angle_aux_2; 
    temp_4=-(theta_pole/2)+(theta_pole*j/NumSlots)+angle_aux_3; 
    temp_5=-(theta_pole/2)+(theta_pole*j/NumSlots)+angle_aux_4; 
  
    mi_addnode(length_aux_out*cos(temp_1),length_aux_out*sin(temp_1)); 
    mi_addnode(length_aux_out*cos(temp_1),length_aux_out*sin(-temp_1)); 
    % mi_addnode(length_aux_in*cos(temp_2),length_aux_in*sin(temp_2));           
    % For confirmation reasons 
    % mi_addnode(length_aux_in*cos(temp_2),length_aux_in*sin(-temp_2));      
    % For confirmation reasons 
  
    % mi_addnode(length_aux_2*cos(temp_3),length_aux_2*sin(temp_3));         
    % For confirmation reasons 
    % mi_addnode(length_aux_2*cos(temp_3),length_aux_2*sin(-temp_3));        
    % For confirmation reasons 
  
    % for the small line 
    mi_addnode(length_aux_3*cos(temp_4),length_aux_3*sin(temp_4)); 
    mi_addnode(length_aux_3*cos(temp_4),length_aux_3*sin(-temp_4)); 
  
    % mi_addnode(length_aux_in*cos(temp_5),length_aux_in*sin(temp_5));        
    % For confirmation reasons 
    % mi_addnode(length_aux_in*cos(temp_5),length_aux_in*sin(-temp_5));      
    % For confirmation reasons 
  
    % Find root locus 
    % y=alpha*x+beta 
    % y^2+x^2=r_stator_in^2 
    alpha =(length_aux_out*sin(temp_1)-length_aux_in*sin(temp_2))/... 
        (length_aux_out*cos(temp_1)-length_aux_in*cos(temp_2)); 
    beta =length_aux_out*sin(temp_1)-alpha*length_aux_out*cos(temp_1); 
    D=(2*alpha*beta)^2-4*(1+alpha^2)*(beta^2-(r_stator_in+h_in)^2); 
    xi=max((-2*alpha*beta+sqrt(D))/(2*(1+alpha^2)),((-2*alpha*beta-  
    sqrt(D))/(2*(1+alpha^2)))); 
    yi=sqrt((r_stator_in+h_in)^2-xi^2); 
    mi_addnode(xi,yi); 
    mi_addnode (xi,-yi); 
  
    % y=alpha*x+beta 
    % y^2+x^2=r_stator_in^2 
    alpha1 =(length_aux_3*sin(temp_4)-length_aux_in*sin(temp_5))/... 
        (length_aux_3*cos(temp_4)-length_aux_in*cos(temp_5)); 
    beta1 =length_aux_3*sin(temp_4)-alpha1*length_aux_3*cos(temp_4); 
    D1=(2*alpha1*beta1)^2-4*(1+alpha1^2)*(beta1^2-(r_stator_in)^2); 
    xi1=max((-2*alpha1*beta1+sqrt(D1))/(2*(1+alpha1^2)),((-2*alpha1*beta1-
sqrt(D1))/(2*(1+alpha1^2)))); 
    yi1=sqrt((r_stator_in)^2-xi1^2); 
    mi_addnode(xi1,yi1); 
    mi_addnode (xi1,-yi1); 
  
  
    % Parametric design - segments of stator slots -----------------------% 
    if (j<NumSlots/2) 
        mi_addsegment(xi,-
yi,length_aux_out*cos(temp_1),length_aux_out*sin(temp_1)); 
        mi_addsegment(xi,yi,length_aux_out*cos(temp_1),length_aux_out*sin(-
temp_1)); 
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        mi_addsegment(xi,-yi,length_aux_3*cos(temp_4),length_aux_3*sin(temp_4)); 
        mi_addsegment(xi,yi,length_aux_3*cos(temp_4),length_aux_3*sin(-temp_4)); 
         
        mi_addsegment(xi1,-
yi1,length_aux_3*cos(temp_4),length_aux_3*sin(temp_4)); 
        mi_addsegment(xi1,yi1,length_aux_3*cos(temp_4),length_aux_3*sin(-
temp_4)); 
  
    else 
        
mi_addsegment(xi,yi,length_aux_out*cos(temp_1),length_aux_out*sin(temp_1)); 
        mi_addsegment(xi,-yi,length_aux_out*cos(temp_1),length_aux_out*sin(-
temp_1)); 
  
        mi_addsegment(xi,yi,length_aux_3*cos(temp_4),length_aux_3*sin(temp_4)); 
        mi_addsegment(xi,-yi,length_aux_3*cos(temp_4),length_aux_3*sin(-
temp_4)); 
  
        
mi_addsegment(xi1,yi1,length_aux_3*cos(temp_4),length_aux_3*sin(temp_4)); 
        mi_addsegment(xi1,-yi1,length_aux_3*cos(temp_4),length_aux_3*sin(-
temp_4)); 
  
    end; 
    % Save outer and inner stator slot nodes in order to draw arc segments –  
      segments later 
    Nodes_out_array(j+1,1)=length_aux_out*cos(temp_1); 
    Nodes_out_array(j+1,2)=length_aux_out*sin(temp_1); 
    Nodes_out_array(j+1+NumSlots,1)=length_aux_out*cos(temp_1); 
    Nodes_out_array(j+1+NumSlots,2)=length_aux_out*sin(-temp_1); 
    % Save inner stator slot nodes in order to draw segments later 
    Nodes_in_array(j+1,1)=length_aux_2*cos(temp_1); 
    Nodes_in_array(j+1,2)=length_aux_2*sin(temp_1); 
    Nodes_in_array(j+1+NumSlots,1)=length_aux_2*cos(temp_1); 
    Nodes_in_array(j+1+NumSlots,2)=length_aux_2*sin(-temp_1); 
end; 
% (r_stator_in+r_gap)/2 nodes 
mi_addnode((r_stator_in+r_gap)/2*cos(theta_pole/2),(r_stator_in+r_gap)/2*sin(the
ta_pole/2)); 
mi_addnode((r_stator_in+r_gap)/2*cos(-theta_pole/2),(r_stator_in+r_gap)/2*sin(-
theta_pole/2)); 
% r_stator_in nodes 
mi_addnode(r_stator_in*cos(theta_pole/2),r_stator_in*sin(theta_pole/2)); 
mi_addnode(r_stator_in*cos(-theta_pole/2),r_stator_in*sin(-theta_pole/2)); 
% r_stator_out nodes 
mi_addnode(r_stator_out*cos(theta_pole/2),r_stator_out*sin(theta_pole/2)); 
mi_addnode(r_stator_out*cos(-theta_pole/2),r_stator_out*sin(-theta_pole/2)); 
% r_housing nodes 
mi_addnode(r_housing*cos(theta_pole/2),r_housing*sin(theta_pole/2)); 
mi_addnode(r_housing*cos(-theta_pole/2),r_housing*sin(-theta_pole/2)); 
% Parametric design - segments -------------------------------------------% 
% Pole boundaries 
mi_addsegment(0,0,r_housing*cos(theta_pole/2),r_housing*sin(theta_pole/2)); 
mi_addsegment(0,0,r_housing*cos(-theta_pole/2),r_housing*sin(-theta_pole/2)); 
% Set boundary property - group No. 
mi_selectsegment(r_housing*cos(theta_pole/2),r_housing*sin(theta_pole/2)); 
mi_selectsegment(r_housing*cos(-theta_pole/2),r_housing*sin(-theta_pole/2)); 
mi_setsegmentprop('Antiperiodic1',0,1,0,0); 
mi_clearselected; 
mi_selectsegment(r_stator_out*cos(theta_pole/2),r_stator_out*sin(theta_pole/2)); 
mi_selectsegment(r_stator_out*cos(-theta_pole/2),r_stator_out*sin(-
theta_pole/2)); 
mi_setsegmentprop('Antiperiodic2',0,1,0,0); 
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mi_clearselected; 
mi_selectsegment(r_stator_in*cos(theta_pole/2),r_stator_in*sin(theta_pole/2)); 
mi_selectsegment(r_stator_in*cos(-theta_pole/2),r_stator_in*sin(-theta_pole/2)); 
mi_setsegmentprop('Antiperiodic3',0,1,0,0); 
mi_clearselected; 
mi_selectsegment((r_stator_in+r_gap)/2*cos(theta_pole/2),(r_stator_in+r_gap)/2*s
in(theta_pole/2)); 
mi_selectsegment((r_stator_in+r_gap)/2*cos(-
theta_pole/2),(r_stator_in+r_gap)/2*sin(-theta_pole/2)); 
mi_setsegmentprop('Antiperiodic10',0,1,0,0); 
mi_clearselected; 
% Also add gap-rotor-magin-shaft boundary segments to group 1 
mi_selectsegment(r_gap*cos(theta_pole/2),r_gap*sin(theta_pole/2)); 
mi_selectsegment(r_gap*cos(-theta_pole/2),r_gap*sin(-theta_pole/2)); 
mi_setsegmentprop('Antiperiodic4',0,1,0,1); 
mi_clearselected; 
mi_selectsegment((r_rotor+r_gap)/2*cos(theta_pole/2),(r_rotor+r_gap)/2*sin(theta
_pole/2)); 
mi_selectsegment((r_rotor+r_gap)/2*cos(-theta_pole/2),(r_rotor+r_gap)/2*sin(-
theta_pole/2)); 
mi_setsegmentprop('Antiperiodic11',0,1,0,1); 
mi_clearselected; 
mi_selectsegment(r_rotor*cos(theta_pole/2),r_rotor*sin(theta_pole/2)); 
mi_selectsegment(r_rotor*cos(-theta_pole/2),r_rotor*sin(-theta_pole/2)); 
mi_setsegmentprop('Antiperiodic5',0,1,0,1); 
mi_clearselected; 
mi_selectsegment(r_mag_in*cos(theta_pole/2),r_mag_in*sin(theta_pole/2)); 
mi_selectsegment(r_mag_in*cos(-theta_pole/2),r_mag_in*sin(-theta_pole/2)); 
mi_setsegmentprop('Antiperiodic6',0,1,0,1); 
mi_clearselected; 
mi_selectsegment(r_shaft*cos(theta_pole/2),r_shaft*sin(theta_pole/2)); 
mi_selectsegment(r_shaft*cos(-theta_pole/2),r_shaft*sin(-theta_pole/2)); 
mi_setsegmentprop('Antiperiodic8',0,1,0,1); 
mi_clearselected; 
mi_selectsegment((r_mag_in+h_side)*cos(theta_pole/2),(r_mag_in+h_side)*sin(theta
_pole/2)); 
mi_selectsegment((r_mag_in+h_side)*cos(-theta_pole/2),(r_mag_in+h_side)*sin(-
theta_pole/2)); 
mi_setsegmentprop('Antiperiodic9',0,1,0,1); 
mi_clearselected; 
% Magnet boundaries 
if (mag_angle~=1) 
    mi_addsegment(r_mag_in*cos(theta_mag/2),r_mag_in*sin(theta_mag/2),... 
        (r_mag_in+h_side)*cos(theta_mag/2),(r_mag_in+h_side)*sin(theta_mag/2)); 
    mi_addsegment(r_mag_in*cos(-theta_mag/2),r_mag_in*sin(-theta_mag/2),... 
        (r_mag_in+h_side)*cos(-theta_mag/2),(r_mag_in+h_side)*sin(-
theta_mag/2)); 
    % Also add them to group 1 
    mi_selectsegment(r_mag_in*cos(theta_mag/2),r_mag_in*sin(theta_mag/2)); 
    mi_selectsegment(r_mag_in*cos(-theta_mag/2),r_mag_in*sin(-theta_mag/2)); 
    mi_setsegmentprop('None',0,1,0,1); 
    mi_clearselected; 
end; 
 
% Parametric design - arcs -----------------------------------------------% 
% Shaft 
mi_addarc(r_shaft*cos(-theta_pole/2),r_shaft*sin(-
theta_pole/2),r_shaft*cos(theta_pole/2),r_shaft*sin(theta_pole/2),360/P,1); 
% Magnet inner radius 
mi_addarc(r_mag_in*cos(-theta_pole/2),r_mag_in*sin(-
theta_pole/2),r_mag_in*cos(theta_pole/2),r_mag_in*sin(theta_pole/2),360/P,1); 
% Magnet outer radius 
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mi_addarc((r_mag_in+h_side)*cos(-theta_mag/2),(r_mag_in+h_side)*sin(-
theta_mag/2),(r_mag_in+h_side)*cos(theta_mag/2),(r_mag_in+h_side)*sin(theta_mag/
2),theta_arc_magnet,1); 
% Around the magnet 
if (mag_angle~=1) 
    mi_addarc((r_mag_in+h_side)*cos(-theta_pole/2),(r_mag_in+h_side)*sin(-
theta_pole/2),(r_mag_in+h_side)*cos(theta_pole/2),(r_mag_in+h_side)*sin(theta_po
le/2),360/P,1); 
    mi_selectarcsegment((r_mag_in+h_side+h_max/3),0); 
    mi_deleteselected; 
    mi_clearselected; 
    mi_selectarcsegment((r_mag_in+h_side+h_max/4)*cos(-
theta_pole/2),(r_mag_in+h_side+h_max/4)*sin(-theta_pole/2)); 
% mi_selectarcsegment((r_mag_in+h_side)*cos(theta_pole/2),(r_mag_in+h_side)*sin( 
  theta_pole/2)); 
    mi_setsegmentprop('None',0,1,0,1); 
    mi_clearselected; 
end; 
% Rotor outer radius 
mi_addarc(r_rotor*cos(-theta_pole/2),r_rotor*sin(-
theta_pole/2),r_rotor*cos(theta_pole/2),r_rotor*sin(theta_pole/2),360/P,1); 
% Gap line radius 
mi_addarc(r_gap*cos(-theta_pole/2),r_gap*sin(-
theta_pole/2),r_gap*cos(theta_pole/2),r_gap*sin(theta_pole/2),360/P,1); 
% Auxiliary arcs 
mi_addarc((r_gap+r_rotor)/2*cos(-theta_pole/2),(r_gap+r_rotor)/2*sin(-
theta_pole/2),(r_gap+r_rotor)/2*cos(theta_pole/2),(r_gap+r_rotor)/2*sin(theta_po
le/2),360/P,1); 
mi_addarc((r_gap+r_stator_in)/2*cos(-theta_pole/2),(r_gap+r_stator_in)/2*sin(-
theta_pole/2),(r_gap+r_stator_in)/2*cos(theta_pole/2),(r_gap+r_stator_in)/2*sin(
theta_pole/2),360/P,1); 
% Select rotor arcsegments and add them to group 1 
mi_selectarcsegment(r_shaft*cos(-theta_pole/2),r_shaft*sin(-theta_pole/2)); 
mi_selectarcsegment(r_mag_in*cos(-theta_pole/2),r_mag_in*sin(-theta_pole/2)); 
mi_selectarcsegment((r_mag_in+h_side)*cos(-theta_mag/2),(r_mag_in+h_side)*sin(-
theta_mag/2)); 
mi_selectarcsegment(r_rotor*cos(-theta_pole/2),r_rotor*sin(-theta_pole/2)); 
mi_selectarcsegment(r_gap*cos(-theta_pole/2),r_gap*sin(-theta_pole/2)); 
mi_setarcsegmentprop(1,'None',0,1); 
mi_clearselected; 
% Stator inner radius 
mi_addarc(r_stator_in*cos(-theta_pole/2),r_stator_in*sin(-
theta_pole/2),r_stator_in*cos(theta_pole/2),r_stator_in*sin(theta_pole/2),360/P,
1); 
% Stator outer radius 
mi_addarc(r_stator_out*cos(-theta_pole/2),r_stator_out*sin(-
theta_pole/2),r_stator_out*cos(theta_pole/2),r_stator_out*sin(theta_pole/2),360/
P,1); 
    % mi_selectarcsegment(r_stator_out*cos(-theta_pole/2),r_stator_out*sin(-  
      theta_pole/2)); 
    % mi_setarcsegmentprop(0.5,'A=0',0,0); 
    % mi_clearselected; 
% Housing radius 
mi_addarc(r_housing*cos(-theta_pole/2),r_housing*sin(-
theta_pole/2),r_housing*cos(theta_pole/2),r_housing*sin(theta_pole/2),360/P,1); 
mi_selectarcsegment(r_housing*cos(-theta_pole/2),r_housing*sin(-theta_pole/2)); 
mi_setarcsegmentprop(0.5,'A=0',0,0); 
mi_clearselected; 
% Stator slots outer radius 
theta_slot_out=(theta_pole/NumSlots)-2*angle_aux_out; 
% theta_slot_in=(theta_pole/NumSlots)-2*angle_aux_3; 
for j=1:1:(NumSlots) 
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mi_addarc(Nodes_out_array(j,1),Nodes_out_array(j,2),Nodes_out_array(2*NumSlots+1
-j,1),Nodes_out_array(2*NumSlots+1-j,2),theta_slot_out*180/pi,1); 
    
mi_addsegment(Nodes_in_array(j,1),Nodes_in_array(j,2),Nodes_in_array(2*NumSlots+
1-j,1),Nodes_in_array(2*NumSlots+1-j,2)); 
end; 
 
% Define block materials -------------------------------------------------% 
% Shaft - group No. 1 
mi_addblocklabel(r_shaft/2,0); 
mi_selectlabel(r_shaft/2,0); 
mi_setblockprop('Aluminum_1100',1,0,0,0,1,0); 
mi_clearselected; 
% Rotor iron - group No. 1 
mi_addblocklabel((r_mag_in+r_shaft)/2,0); 
mi_selectlabel((r_mag_in+r_shaft)/2,0); 
mi_setblockprop('Iron_rotor',0,IronRotorMshSz,0,0,1,0); 
mi_clearselected; 
% Magnet iron 
if (mag_angle~=1) 
mi_addblocklabel(cos(theta_pole*(1+mag_angle)/4)*(r_mag_in+h_side/2),sin(theta_p
ole*(1+mag_angle)/4)*(r_mag_in+h_side/2)); 
    mi_addblocklabel(cos(-theta_pole*(1+mag_angle)/4)*(r_mag_in+h_side/2),sin(-
theta_pole*(1+mag_angle)/4)*(r_mag_in+h_side/2)); 
    
mi_selectlabel(cos(theta_pole*(1+mag_angle)/4)*(r_mag_in+h_side/2),sin(theta_pol
e*(1+mag_angle)/4)*(r_mag_in+h_side/2)); 
    mi_selectlabel(cos(-theta_pole*(1+mag_angle)/4)*(r_mag_in+h_side/2),sin(-
theta_pole*(1+mag_angle)/4)*(r_mag_in+h_side/2)); 
    mi_setblockprop('Aluminum_1100',1,0,0,0,1,0); 
    mi_clearselected; 
end; 
% Stator iron 
mi_addblocklabel((r_stator_in+tooth_length+r_stator_out)/2,0); 
mi_selectlabel((r_stator_in+tooth_length+r_stator_out)/2,0); 
mi_setblockprop('Iron_stator',0,IronStatorMshSz,0,0,0,0); 
mi_clearselected; 
% Housing iron 
mi_addblocklabel((r_stator_out+r_housing)/2,0); 
mi_selectlabel((r_stator_out+r_housing)/2,0); 
mi_setblockprop('Iron_housing',0,IronHousingMshSz,0,0,0,0); 
mi_clearselected; 
% Rotor permanent magnet - group No. 1 
mi_addblocklabel((r_mag_in+r_gap)/2,0); 
mi_selectlabel((r_mag_in+r_gap)/2,0); 
mi_setblockprop('Magnet',0,MagMshSz,0,0,1,0); 
mi_clearselected; 
% Air mag 
if (k_mag~=1) 
    mi_addblocklabel((r_rotor-h_max/2)*cos(theta_pole/2-
theta_pole/100),(r_rotor-h_max/2)*sin(theta_pole/2-theta_pole/100)); 
    mi_selectlabel((r_rotor-h_max/2)*cos(theta_pole/2-theta_pole/100),((r_rotor-
h_max/2))*sin(theta_pole/2-theta_pole/100)); 
    mi_setblockprop('Air',0,AirMshSz,0,0,1,0); 
end; 
  
% Stator slots - Winding and Aluminium areas definition 
for j=0:1:NumSlots/2 
    if (mod(NumSlots,2)==1) 
        % windings 
mi_addblocklabel(((2*r_stator_in+tooth_length)/2)*cos(j*theta_pole/NumSlots),... 
            ((2*r_stator_in+tooth_length)/2)*sin(j*theta_pole/NumSlots)); 
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mi_addblocklabel(((2*r_stator_in+tooth_length)/2)*cos(j*theta_pole/NumSlots),... 
            ((2*r_stator_in+tooth_length)/2)*sin(-j*theta_pole/NumSlots)); 
        % aluminum areas 
        mi_addblocklabel(((2*r_stator_in+h_in)/2)*cos(j*theta_pole/NumSlots),... 
            ((2*r_stator_in+h_in)/2)*sin(j*theta_pole/NumSlots)); 
        mi_addblocklabel(((2*r_stator_in+h_in)/2)*cos(j*theta_pole/NumSlots),... 
            ((2*r_stator_in+h_in)/2)*sin(-j*theta_pole/NumSlots)); 
    else 
        % windings 
        mi_addblocklabel(((2*r_stator_in+tooth_length)/2)*cos((j-
0.5)*theta_pole/NumSlots),... 
            ((2*r_stator_in+tooth_length)/2)*sin((j-0.5)*theta_pole/NumSlots)); 
        mi_addblocklabel(((2*r_stator_in+tooth_length)/2)*cos((j-
0.5)*theta_pole/NumSlots),... 
            ((2*r_stator_in+tooth_length)/2)*sin(-(j-0.5)*theta_pole/NumSlots)); 
       % aluminum areas  
       mi_addblocklabel(((2*r_stator_in+h_in)/2)*cos((j-
0.5)*theta_pole/NumSlots),... 
            ((2*r_stator_in+h_in)/2)*sin((j-0.5)*theta_pole/NumSlots)); 
        mi_addblocklabel(((2*r_stator_in+h_in)/2)*cos((j-
0.5)*theta_pole/NumSlots),... 
            ((2*r_stator_in+h_in)/2)*sin(-(j-0.5)*theta_pole/NumSlots)); 
    end; 
    % block labels added here and block properities 
    % defined later at the section referring to current densities definition 
end; 
% Air 1a,b - group No. 1 
mi_addblocklabel((2*r_rotor+r_gap)/3*cos(theta_pole/2-
theta_pole/100),((2*r_rotor+r_gap)/3)*sin(theta_pole/2-theta_pole/100)); 
mi_selectlabel((2*r_rotor+r_gap)/3*cos(theta_pole/2-
theta_pole/100),((2*r_rotor+r_gap)/3)*sin(theta_pole/2-theta_pole/100)); 
mi_setblockprop('Air',0,AirMshSz,0,0,1,0); 
mi_clearselected; 
mi_addblocklabel((r_rotor+2*r_gap)/3*cos(theta_pole/2-
theta_pole/100),((r_rotor+2*r_gap)/3)*sin(theta_pole/2-theta_pole/100)); 
mi_selectlabel((r_rotor+2*r_gap)/3*cos(theta_pole/2-
theta_pole/100),((r_rotor+2*r_gap)/3)*sin(theta_pole/2-theta_pole/100)); 
mi_setblockprop('Air',0,AirMshSz,0,0,1,0); 
mi_clearselected; 
% Air 2a,b 
mi_addblocklabel((2*r_gap+r_stator_in)/3*cos(-
theta_pole/2+theta_pole/100),((2*r_gap+r_stator_in)/3)*sin(-
theta_pole/2+theta_pole/100)); 
mi_selectlabel((2*r_gap+r_stator_in)/3*cos(-
theta_pole/2+theta_pole/100),((2*r_gap+r_stator_in)/3)*sin(-
theta_pole/2+theta_pole/100)); 
mi_setblockprop('Air',0,AirMshSz,0,0,0,0); 
mi_clearselected; 
mi_addblocklabel((r_gap+2*r_stator_in)/3*cos(-
theta_pole/2+theta_pole/100),((r_gap+2*r_stator_in)/3)*sin(-
theta_pole/2+theta_pole/100)); 
mi_selectlabel((r_gap+2*r_stator_in)/3*cos(-
theta_pole/2+theta_pole/100),((r_gap+2*r_stator_in)/3)*sin(-
theta_pole/2+theta_pole/100)); 
mi_setblockprop('Air',0,AirMshSz,0,0,0,0); 
mi_clearselected; 
 
% Current densities definition (Stator slots materials) 
for k=0:NumPhases-1 
    CurDensName = ['J' int2str(k+1)]; 
    eval([sprintf(CurDensName) '=[0];']); 
    PhaseName = ['L' int2str(k+1)]; 
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    mi_addmaterial(PhaseName, 1, 1, 0,eval([sprintf(CurDensName) ';']), 0, 0, 0, 
1, 0, 0, 0); 
    for j=1:NumSlots/NumPhases 
        mi_selectlabel(((2*r_stator_in+tooth_length)/2)*cos((j-
NumSlots/2+k*NumSlots/NumPhases-0.5)*theta_pole/NumSlots),... 
                       ((2*r_stator_in+tooth_length)/2)*sin((j-
NumSlots/2+k*NumSlots/NumPhases-0.5)*theta_pole/NumSlots)); 
    end; 
    mi_setblockprop(PhaseName,0,AirMshSz,0,0,0,0); 
    mi_clearselected; 
end; 
% Aluminium areas definition (Stator slots materials)      
for k=0:NumPhases-1 
    for j=1:NumSlots/NumPhases 
        mi_selectlabel(((2*r_stator_in+h_in)/2)*cos((j-
NumSlots/2+k*NumSlots/NumPhases-0.5)*theta_pole/NumSlots),... 
                       ((2*r_stator_in+h_in)/2)*sin((j-
NumSlots/2+k*NumSlots/NumPhases-0.5)*theta_pole/NumSlots)); 
    end; 
    mi_setblockprop('Aluminum_1100',1,0,0,0,0,0); 
    mi_clearselected; 
end; 
main_resize(1000,400); 
mi_zoomnatural; 
 
%% Analyze problem - return solution and bitmaps 
fprintf (1,'\n RESULTS\n ...\n'); 
skn=1; 
n=1; 
mi_addboundprop('Antiperiodic7', 0,0,0,0,0,0,0,0,5); 
 
% Current densities definition -------------------------------------------% 
for s=-Skew_angle/2:Skew_step:Skew_angle/2 
    for j=ini:step:ini+(loops-1)*step; 
        mi_saveas('temp_PreDsgn.fem'); 
        if (n==1 && skn==1 && Skew_angle~=0) 
            mi_saveas('return_point.fem'); 
        end; 
        for k=1:NumPhases 
            CurDensName = ['J' int2str(k)]; 
            PhaseName = ['L' int2str(k)]; 
            % !!! check metavoli revmaton ?????? 
            eval([sprintf(CurDensName) '=' int2str(Jmax) 
'*cos((j/2)+(s*P/2)*pi/180-2*pi*(k-1)/NumPhases/2+PowerAngle/2);']); 
            mi_modifymaterial(PhaseName,4,eval(sprintf(CurDensName))); 
            CurrentDensArray(n,k)=eval(sprintf(CurDensName)); 
        end; 
 
        % Rotor synchronous rotation -----------------------------------------% 
        if (SimMODE==1) 
            if ((n==1 && ini~=0) || (n~=1 && step~=0)) 
                mi_clearselected; 
                mi_selectsegment ((r_stator_in+r_gap)/2*cos(theta_pole/2),... 
                    (r_stator_in+r_gap)/2*sin(theta_pole/2)); 
                mi_selectsegment ((r_stator_in+r_gap)/2*cos(-theta_pole/2),... 
                    (r_stator_in+r_gap)/2*sin(-theta_pole/2)); 
                mi_deleteselected; 
            end; 
            if ((n==2 && ini>0) || (n>2)) 
                mi_selectarcsegment(r_gap*cos(-theta_pole/2),r_gap*sin(-
theta_pole/2)); 
                mi_deleteselected; 
            end; 
            mi_selectgroup(1); 
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            if (n==1 && ini~=0) 
                mi_moverotate(0,0,ini*180/pi/P); 
            else if (n>1 && step~=0) 
                    mi_moverotate(0,0,step*180/pi/P); 
                end; 
            end; 
            if ((n==1 && ini~=0) || (n~=1 && step~=0)) 
                % Re-design gap 
                % Auxiliary gap line nodes 
                mi_addnode(r_gap*cos(theta_pole/2),r_gap*sin(theta_pole/2)); 
                mi_addnode(r_gap*cos(-theta_pole/2),r_gap*sin(-theta_pole/2)); 
                % Delete and re-design end-(arc)segments 
                if (n==2 && ini~=0) 
                    mi_selectnode 
(r_gap*cos(theta_pole/2+ini/P),r_gap*sin(theta_pole/2+ini/P)); 
                    mi_deleteselected; 
                    
mi_addarc(r_gap*cos(theta_pole/2),r_gap*sin(theta_pole/2),... 
                        r_gap*cos(theta_pole/2+(ini+step*(n-
1))/P),r_gap*sin(theta_pole/2+(ini+step*(n-1))/P),(ini+step*(n-1))*180/pi/P,1); 
                else if (n>2) 
                        mi_selectnode 
(r_gap*cos(theta_pole/2+step/P),r_gap*sin(theta_pole/2+step/P)); 
                        mi_deleteselected; 
                        
mi_addarc(r_gap*cos(theta_pole/2),r_gap*sin(theta_pole/2),... 
                            r_gap*cos(theta_pole/2+(ini+step*(n-
1))/P),r_gap*sin(theta_pole/2+(ini+step*(n-1))/P),(ini+step*(n-1))*180/pi/P,1); 
                    end; 
                end; 
                mi_addarc(r_gap*cos(-theta_pole/2),r_gap*sin(-theta_pole/2),... 
                    r_gap*cos(-theta_pole/2+(ini+step*(n-1))/P),r_gap*sin(-
theta_pole/2+(ini+step*(n-1))/P),(ini+step*(n-1))*180/pi/P,1); 
                % Redesign pole boundary segments between stator_in - gap 
                % and re-specify Antiperiodic2 boundary condition 
                mi_addsegment(r_gap*cos(-theta_pole/2),r_gap*sin(-
theta_pole/2),... 
                    r_stator_in*cos(-theta_pole/2),r_stator_in*sin(-
theta_pole/2)); 
                
mi_addsegment(r_gap*cos(theta_pole/2),r_gap*sin(theta_pole/2),... 
                    
r_stator_in*cos(theta_pole/2),r_stator_in*sin(theta_pole/2)); 
                % Add boundary condition: Antiperiodic 
                mi_selectsegment(r_gap*cos(-theta_pole/2),r_gap*sin(-
theta_pole/2)); 
                
mi_selectsegment(r_gap*cos(theta_pole/2),r_gap*sin(theta_pole/2)); 
                mi_setsegmentprop('Antiperiodic3',0,1,0,0); 
                mi_clearselected; 
                mi_selectsegment((r_gap+r_stator_in)/2*cos(-
theta_pole/2),(r_gap+r_stator_in)/2*sin(-theta_pole/2)); 
                
mi_selectsegment((r_gap+r_stator_in)/2*cos(theta_pole/2),(r_gap+r_stator_in)/2*s
in(theta_pole/2)); 
                mi_setsegmentprop('Antiperiodic10',0,1,0,0); 
                mi_clearselected; 
                % Add boundary condition: Periodic 7 
                mi_selectarcsegment (r_gap*cos(-theta_pole/2),r_gap*sin(-
theta_pole/2)); 
                mi_selectarcsegment (r_gap*cos(theta_pole/2+(ini+step*(n-
1))/P),... 
                    r_gap*sin(theta_pole/2+(ini+step*(n-1))/P)); 
                mi_setarcsegmentprop(1,'Antiperiodic7',0,0); 
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                mi_clearselected; 
            end; 
        end; 
 
        % FEM - Simulation----------------------------------------------------% 
        mi_createmesh(); % this command creates and shows mesh!DONT show mesh. 
        if (Snapshot_SR==1) 
            s1 = ['Created mesh,Preliminary design-Shot' int2str(n) '.jpg']; 
            mi_savebitmap(s1); 
        end; 
        mi_purgemesh() 
        mi_analyze(1); 
        mi_loadsolution; 
        mo_zoomnatural; 
        mo_hidemesh(); 
        mo_showdensityplot(1,0,1.8,0,'bmag'); 
        %Select contour 
        if ((SimMODE==0) || (n==1 && ini==0)) 
            mo_selectpoint(r_gap*cos(theta_pole/2),r_gap*sin(theta_pole/2)); 
            mo_selectpoint(r_gap*cos(-theta_pole/2),r_gap*sin(-theta_pole/2)); 
        else 
            mo_selectpoint(r_gap*cos(theta_pole/2),r_gap*sin(theta_pole/2)); 
            mo_selectpoint(r_gap*cos(-theta_pole/2+(ini+step*(n-1))/P),... 
                r_gap*sin(-theta_pole/2+(ini+step*(n-1))/P)); 
            mo_selectpoint(r_gap*cos(-theta_pole/2),r_gap*sin(-theta_pole/2)); 
        end; 
        if (Snapshot_SR==1) 
            s2 = ['Density plot,Preliminary design-Shot' int2str(n) '.jpg']; 
            mo_savebitmap(s2); 
        end; 
        if (Hidedplot_SR==1) 
            mo_hidedensityplot; 
        end; 
 
        %Calculations 
        lineint=mo_lineintegral(4); 
        %The first value of the lineint is the result of the integral  
         calculation x-direction 
        %The second value is the average of the quantity y-direction of interest  
         over the contour. 
        torque1a(skn,n)=P*lineint(1,1); 
        mo_clearcontour; 
        
mo_selectpoint((r_gap+r_stator_in)/2*cos(theta_pole/2),(r_gap+r_stator_in)/2*sin
(theta_pole/2)); 
        mo_selectpoint((r_gap+r_stator_in)/2*cos(-
theta_pole/2),(r_gap+r_stator_in)/2*sin(-theta_pole/2)); 
        lineint=mo_lineintegral(4); 
        %The first value of the lineint is the result of the integral  
         calculation x-direction 
        %The second value is the average of the quantity y-direction of interest  
         over the contour. 
        torque1b(skn,n)=P*lineint(1,1); 
        mo_clearcontour; 
        mo_selectpoint((r_gap+r_rotor)/2*cos(theta_pole/2+(ini+step*(n-
1))/P),(r_gap+r_rotor)/2*sin(theta_pole/2+(ini+step*(n-1))/P)); 
        mo_selectpoint((r_gap+r_rotor)/2*cos(-theta_pole/2+(ini+step*(n-
1))/P),(r_gap+r_rotor)/2*sin(-theta_pole/2+(ini+step*(n-1))/P)); 
        lineint=mo_lineintegral(4); 
        %The first value of the lineint is the result of the integral  
         calculation x-direction 
        %The second value is the average of the quantity y-direction of interest  
         over the contour. 
        torque1c(skn,n)=P*lineint(1,1); 
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        mo_clearcontour; 
        torque1(skn,n)=(torque1b(skn,n)+torque1c(skn,n))/2; 
           
mo_selectblock(((2*r_stator_in+tooth_length)/2)*cos((0)*theta_pole/NumSlots),... 
            ((2*r_stator_in+tooth_length)/2)*sin((0)*theta_pole/NumSlots)); 
        pos1=mo_blockintegral(1); 
        pos2=mo_blockintegral(5); 
        phi(n,1)=pos1/pos2; 
         
        % Find maximum torque and coresponding Power Angle 
        if (Skew_angle==0) 
            if (abs(MaxTorque (1,1))<abs(torque1(skn,n))) 
                MaxTorque (1,1)=abs(torque1(skn,n)); 
                MaxTorque (1,2)=n; 
            end; 
            if (abs(MinTorque (1,1))>abs(torque1(skn,n))) 
                MinTorque (1,1)=abs(torque1(skn,n)); 
                MinTorque (1,2)=n; 
            end; 
        end; 
        % print results 
        fprintf(1,'\n Layer: (%g)\n Iteration: (%g)\n',skn,n) 
        for k=1:NumPhases 
            fprintf (1,'L%g: %f\n',k,CurrentDensArray(skn,n,k)) 
        end; 
        fprintf (1,'Instantaneous torque (N*m): %g\n',torque1(skn,n)); 
        n=n+1; 
    end; 
    skn=skn+1; 
    n=1; 
    if (Skew_angle~=0) 
        opendocument('return_point.fem'); 
    end; 
end; 
for j=1:1:loops 
    for k=Skew_loops:-1:1 
        if (j+k-1>loops) 
            yix1=mod(j+k-1,loops); 
        else yix1=j+k-1; 
        end; 
        torque2(j,1)=torque2(j,1)+torque1(k,yix1); 
    end; 
    torque2(j,1)=abs(torque2(j,1)/Skew_loops); 
end; 
if (SimMODE==0) 
    fprintf ('\n Maximum Torque: %g (N*m) \n at: %g iteration 
\n',MaxTorque(1,1),MaxTorque(1,2)); 
    fprintf ('\n Minimum Torque: %g (N*m) \n at: %g iteration 
\n',MinTorque(1,1),MinTorque(1,2)); 
    fprintf (' Maximum power PowerAngle = %g\n',2*pi*(MaxTorque(1,2)-1)/loops); 
end; 
fprintf (1,'\n\n END OF SIMULATION\n\n'); 
 
%% Plot-results -----------------------------------------------------------% 
if Plot_SR==1 
    scrsz = get(0,'ScreenSize'); 
    figure_handle_0 = figure('color',[1,1,1],'Position',[scrsz(3)/4 scrsz(4)/4 
scrsz(3)/2 scrsz(4)/2]); 
    axis_handle_0 = axes('Parent',figure_handle_0,'OuterPosition',[0 0 1 
0.95],'FontSize',14,... 
        'FontName','Times New Roman','Color',[1,1,1]); 
    box('on'); 
    grid('on'); 
    hold('all'); 
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    title('Variation of inst. torque as a function of supply currents phase 
delay',... 
        'FontWeight','bold','FontSize',14,'FontName','Times New Roman'); 
    xlabel('iteration num','FontWeight','demi','FontSize',14,'FontName','Times 
New Roman',... 
        'FontAngle','italic'); 
    ylabel('Torque (N*m)-
I(A)','FontWeight','demi','FontSize',14,'FontName','Times New Roman',... 
        'FontAngle','italic'); 
    ix=(1:1:loops); 
    for k=1:NumPhases 
        plot (ix,CurrentDensArray(:,k),'LineStyle','--
','LineWidth',1.5,'Color',[1/k k/(k+NumPhases) (1-1/k)]); 
        LegendArray(k,:) = ['J' int2str(k) ' (A/mm^2)']; 
    end; 
    plot (ix,torque2,'LineStyle','-','LineWidth',1.5,'Color','r','Marker','o'); 
    LegendArray(k+1,:)=('Inst.T (Nm)'); 
    legend(LegendArray); 
     
    for k=1:loops-1 
        back_emf(k)=12*(phi(k+1)-phi(k))/(0.02/loops); 
    end; 
    ix1=(1:1:loops-1); 
    figure; 
    plot(ix1,back_emf); 
end; 
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ΠΑΡΑΡΤΗΜΑ Γ: 

ΑΛΓΟΡΙΘΜΟΣ ACO ΚΑΙ ΔΙΑΣΥΝΔΕΣΗ ΜΕ ΜΟΝΤΕΛΟ 

SIMULINK ΤΟΥ ΣΥΣΤΗΜΑΤΟΣ ΚΙΝΗΣΗΣ  

Εδώ παρατίθεται ο κώδικας Matlab που υλοποιεί τον προτεινόμενο αλγόριθμο ACO. Επίσης δίνεται η 
βασική δομή του μοντέλου Simulink του συστήματος κίνησης που καλείται επαναληπτικά από τον κώδικα. 

Γ.1 Κώδικας εύρεσης βέλτιστης τροχιάς επιτάχυνσης (καμπύλης 
ταχύτητας – χρόνου) ηλεκτροκινητήρα 

Η βελτιστοποίηση της τροχιάς ταχύτητας - χρόνου του συστήματος κίνησης, κατά την επιτάχυνση 0% 
- 100% του ηλεκτροκινητήρα υπολογίζεται μέσω του εξής κώδικα: 

 

clear all; 
clc; 
%% User input 
wr_mech_start=0;            % initial mechanical speed 
wr_mech_final=628.319;      % target mechanical speed:2*pi*(6000/60) 
L=40;                       % itterations 
M=10;                       % number of ants 
Jterm=20;                   % maximum number of path segments 
N=10;                       % resolution 
slope_gain=500; 
simulation_time_coef=1000;  % simulation ime=simulation_time_coef*Ts                         
GE=1;                       % energy consumption term.gain                                   
GT=1;                       % time of response term.gain 
%% ACO system input 
a=1;                        % deiktis pou dinei varitita ston oro pheromonis 
b=1;                        % deiktis pou dinei varitita ston oro kostous 
p=0.8;                      % sta8era aposvesis pheromonis% time factor gain 
%% Preallocate and Preinitialize 
parameters_of_motor_HB_3; 
simulation_time=simulation_time_coef*Ts; 
pheromone=zeros(1,N,M); 
best_path_out=zeros(1,L); 
path_out=zeros(1,M,L); 
fprintf('Simulation for simulation_time       : %d \n',simulation_time); 
fprintf('               number of slopes      : %d \n',N); 
fprintf('               number of Ants        : %d \n',M); 
fprintf('               number of itterations : %d \n',L); 
fprintf('               w mech final          : %d \n',wr_mech_final); 
%% Main ACO loop 
l=0; 
jmax=0; % current maximum number of path segments (updates on the run) 
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pathbest_cost=Inf;       % best path cost 
while (l<L)              % termination check 
    %% Initializations at the beginning of each iteration 
    fprintf('Itteration number : %d \n',l+1); 
    speed=zeros(1,N,M); 
    speed_change=zeros(1,N,M); 
    time=zeros(1,N,M); 
    power=zeros(1,N,M); 
    wr_target=zeros(M); 
    cost_matrix=zeros(1,N,M); 
    heuristic_probability=zeros(1,N,M); 
    propability=zeros(1,N,M); 
    f_athristiki=zeros(1,N,M); 
    wr_mech_end=zeros(1,N,M); 
    wr_mech_com_end=zeros(1,N,M); 
    wr_el_end=zeros(1,N,M); 
    thetar_mech_end=zeros(1,N,M); 
    iqs_end=zeros(1,N,M); 
    ids_end=zeros(1,N,M); 
    iqr_end=zeros(1,N,M); 
    idr_end=zeros(1,N,M); 
    Fqs_end=zeros(1,N,M); 
    Fds_end=zeros(1,N,M); 
    Fqr_end=zeros(1,N,M); 
    Fdr_end=zeros(1,N,M); 
    Fqm_main_end=zeros(1,N,M); 
    Fdm_main_end=zeros(1,N,M); 
    Fqm_1_end=zeros(1,N,M); 
    Fdm_1_end=zeros(1,N,M); 
    Uqs_end=zeros(1,N,M); 
    Uds_end=zeros(1,N,M); 
    Uqr_end=zeros(1,N,M); 
    Udr_end=zeros(1,N,M); 
    Ua_end=zeros(1,N,M); 
    Uw_end=zeros(1,N,M); 
    U1_end=zeros(1,N,M); 
    U2_end=zeros(1,N,M); 
    U3_end=zeros(1,N,M); 
    U4_end=zeros(1,N,M); 
    EU1_end=zeros(1,N,M); 
    EX1_end=zeros(1,N,M); 
    EU2_end=zeros(1,N,M); 
    EX2_end=zeros(1,N,M); 
    Usc_end=zeros(1,N,M); 
    Xsc_end=zeros(1,N,M); 
    Ufc_end=zeros(1,N,M); 
    Xfc_end=zeros(1,N,M); 
    Usc_dctrl_end=zeros(1,N,M); 
    Ufc_dctrl_end=zeros(1,N,M); 
    %% Ant loops 
    for m=1:M 
        %% Initializations at the beginning of each travel 
        path=zeros(1); 
        best_path=zeros(1); 
        pathbest_cost=Inf; 
        index=0; 
        hp=0; 
        j=0; 
        fprintf('\t   Ant number : %d.%d\n',l+1,m) 
        parameters_of_motor_HB_3; % initialize motor model (read from FEM 
output) 
        wr_target(m)=wr_mech_start; 
        %% Travel to the target speed! 
        while (wr_target(m)<wr_mech_final) 
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            j=j+1; 
            if (j>Jterm) 
                break; 
            else 
                if (j>jmax) 
                    jmax=j; 
                    add_pheromone_line=1; 
                else 
                    add_pheromone_line=0; 
                end 
            end 
            fprintf('\t\tPath segment : %d.%d.%d\n',l+1,m,j) 
            fprintf('\t\t\tCurrent speed : %d\n',wr_target(m)) 
            if (j==1)          % for the first path segment j=1 
                if (m==1)      % j==1 && m==1 (first ant, first step) 
                    for n=N:-1:1 
                        slope=slope_gain*n; 
                        sim('Vector_HBCtrl_9_offline'); % State-space drive 
system model Sim. 
                        %% Save Simulation Results 
                        speed(j,n,1:M)=omega_rotor(end); 
                        if (speed(j,N,m)<wr_mech_final) 
                            time(j,n,1:M)=simulation_time; 
                            if (n==N) 
                                power(j,n,1:M)=1; 
                                power_base=sum(total_losses*Ts); 
                            else 
                                power(j,n,1:M)=sum(total_losses*Ts)/power_base; 
                            end 
                            speed_change(j,n,1:M)=(speed(j,n,m)/speed(j,N,m)); 
                        else 
                            time(j:jmax,n,1:M)=inf; 
                            power(j:jmax,n,1:M)=inf; 
                            speed_change(j:jmax,n,1:M)=inf; 
                        end; 
                        %% Save initial states of the next path segment               
[wr_mech_end(j,n,1:M),wr_mech_com_end(j,n,1:M),wr_el_end(j,n,1:M),thetar_mech_en
d(j,n,1:M),iqs_end(j,n,1:M),ids_end(j,n,1:M),iqr_end(j,n,1:M),idr_end(j,n,1:M),F
qs_end(j,n,1:M),Fds_end(j,n,1:M),Fqr_end(j,n,1:M),Fdr_end(j,n,1:M),Fqm_main_end(
j,n,1:M),Fdm_main_end(j,n,1:M),Fqm_1_end(j,n,1:M),Fdm_1_end(j,n,1:M),Uqs_end(j,n
,1:M),Uds_end(j,n,1:M),Uqr_end(j,n,1:M),Udr_end(j,n,1:M),Ua_end(j,n,1:M),Uw_end(
j,n,1:M),U1_end(j,n,1:M),U2_end(j,n,1:M),U3_end(j,n,1:M),U4_end(j,n,1:M),EU1_end
(j,n,1:M),EX1_end(j,n,1:M),EU2_end(j,n,1:M),EX2_end(j,n,1:M),Usc_end(j,n,1:M),Xs
c_end(j,n,1:M),Ufc_end(j,n,1:M),Xfc_end(j,n,1:M),Usc_dctrl_end(j,n,1:M),Ufc_dctr
l_end(j,n,1:M)]=M_initialize(omega_rotor(end),wr_mech_com,theta(end),is_QD.signa
ls.values(end,1),is_QD.signals.values(end,2),ir_QD.signals.values(end,1),ir_QD.s
ignals.values(end,2),Fs_QD.signals.values(end,1),Fs_QD.signals.values(end,2),Fr_
QD.signals.values(end,1),Fr_QD.signals.values(end,2),Fm_QD_main.signals.values(e
nd,1),Fm_QD_main.signals.values(end,2),Fm_QD_1.signals.values(end,1),Fm_QD_1.sig
nals.values(end,2),Uqs,Uds,Uqr,Udr,Ua,Uw,U1,U2,U3,U4,EU1,EX1,EU2,EX2,Usc,Xsc,Ufc
,Xfc, Usc_dctrl(1),Ufc_dctrl(1)); 
                        %% if l==1 construct pheromone matrix 
                        if (l==0) 
                            pheromone(j,n,1:M)=1; 
                            heuristic_probability(j,n,1:M)=0; 
                        end 
                    end 
                    for help_V1=1:M 
                        
[cost_matrix(j,:,help_V1)]=Cost(power(j,:,help_V1),speed_change(j,:,help_V1),N,G
E,GT); % normalized cost matrix calculation 
                    end; 
                    clear help_V1; 
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                end; 
[index,hp,propability,f_athristiki]=roadChoice(cost_matrix(j,:,m),N,pheromone(j,
:,m),a,b); % road choise 
                for n=1:numel(hp) 
                    heuristic_probability(j,n,m)=hp(n); 
                end 
                path(j,m)=index;                    % assign path 
                if (wr_mech_end(1,:,m)>wr_mech_final) 
                    break; 
                end 
            else 
                for n=N:-1:1 
                    %% Load initial condition (from jth step) 
                    if (n==N)       
[wr_mech0,wr_mech_com0,wr_el,thetar_mech0,iqs0,ids0,iqr0,idr0,Fqs0,Fds0,Fqr0,Fdr
0,Fqm0_main,Fdm0_main,Fqm0_1,Fdm0_1,Uqs0,Uds0,Uqr0,Udr0,Ua0,Uw0,U10,U20,U30,U40,
EU10,EX10,EU20,EX20,Usc0,Xsc0,Ufc0,Xfc0,Usc_dctrl0,Ufc_dctrl0]=M_initialize(wr_m
ech_end(j-1,path(j-1,m),m),wr_mech_com_end(j-1,path(j-1,m),m),thetar_mech_end(j-
1,path(j-1,m),m),iqs_end(j-1,path(j-1,m),m),ids_end(j-1,path(j-
1,m),m),iqr_end(j-1,path(j-1,m),m),idr_end(j-1,path(j-1,m),m),Fqs_end(j-
1,path(j-1,m),m),Fds_end(j-1,path(j-1,m),m),Fqr_end(j-1,path(j-
1,m),m),Fdr_end(j-1,path(j-1,m),m),Fqm_main_end(j-1,path(j-
1,m),m),Fdm_main_end(j-1,path(j-1,m),m),Fqm_1_end(j-1,path(j-
1,m),m),Fdm_1_end(j-1,path(j-1,m),m),Uqs_end(j-1,path(j-1,m),m),Uds_end(j-
1,path(j-1,m),m),Uqr_end(j-1,path(j-1,m),m),Udr_end(j-1,path(j-1,m),m),Ua_end(j-
1,path(j-1,m),m),Uw_end(j-1,path(j-1,m),m),U1_end(j-1,path(j-1,m),m),U2_end(j-
1,path(j-1,m),m),U3_end(j-1,path(j-1,m),m),U4_end(j-1,path(j-1,m),m),EU1_end(j-
1,path(j-1,m),m),EX1_end(j-1,path(j-1,m),m),EU2_end(j-1,path(j-
1,m),m),EX2_end(j-1,path(j-1,m),m),Usc_end(j-1,path(j-1,m),m),Xsc_end(j-
1,path(j-1,m),m),Ufc_end(j-1,path(j-1,m),m),Xfc_end(j-1,path(j-
1,m),m),Usc_dctrl_end(j-1,path(j-1,m),m),Ufc_dctrl_end(j-1,path(j-1,m),m)); 
end 
                    slope=slope_gain*n; 
                    sim('Vector_HBCtrl_9_offline'); % State-space drive system 
model Sim. 
                    %% Save Simulation Results 
                    speed(j,n,m)=omega_rotor(end); 
                    if (speed(j,n,m)<wr_mech_final) 
                        time(j,n,m)=simulation_time; 
                        if (n==N) 
                            power(j,n,1:M)=1; 
                            power_base=sum(total_losses*Ts); 
                        else 
                            power(j,n,1:M)=sum(total_losses*Ts)/power_base; 
                        end 
                        speed_change(j,n,m)=(speed(j,n,m)-
wr_mech_com0)/(speed(j,N,m)-wr_mech_com0); 
                    else 
                        time(j:jmax,n,m)=inf; 
                        power(j:jmax,n,m)=inf; 
                        speed_change(j:jmax,n,m)=inf; 
                         
                    end; 
                    %% Save initial states of the next path segment ((j+1)step) 
[wr_mech_end(j,n,m),wr_mech_com_end(j,n,m),wr_el_end(j,n,m),thetar_mech_end(j,n,
m),iqs_end(j,n,m),ids_end(j,n,m),iqr_end(j,n,m),idr_end(j,n,m),Fqs_end(j,n,m),Fd
s_end(j,n,m),Fqr_end(j,n,m),Fdr_end(j,n,m),Fqm_main_end(j,n,m),Fdm_main_end(j,n,
m),Fqm_1_end(j,n,m),Fdm_1_end(j,n,m),Uqs_end(j,n,m),Uds_end(j,n,m),Uqr_end(j,n,m
),Udr_end(j,n,m),Ua_end(j,n,m),Uw_end(j,n,m),U1_end(j,n,m),U2_end(j,n,m),U3_end(
j,n,m),U4_end(j,n,m),EU1_end(j,n,m),EX1_end(j,n,m),EU2_end(j,n,m),EX2_end(j,n,m)
,Usc_end(j,n,m),Xsc_end(j,n,m),Ufc_end(j,n,m),Xfc_end(j,n,m),Usc_dctrl_end(j,n,m
),Ufc_dctrl_end(j,n,m)]=M_initialize(omega_rotor(end),wr_mech_com,theta(end),is_
QD.signals.values(end,1),is_QD.signals.values(end,2),ir_QD.signals.values(end,1)
,ir_QD.signals.values(end,2),Fs_QD.signals.values(end,1),Fs_QD.signals.values(en
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d,2),Fr_QD.signals.values(end,1),Fr_QD.signals.values(end,2),Fm_QD_main.signals.
values(end,1),Fm_QD_main.signals.values(end,2),Fm_QD_1.signals.values(end,1),Fm_
QD_1.signals.values(end,2),Uqs,Uds,Uqr,Udr,Ua,Uw,U1,U2,U3,U4,EU1,EX1,EU2,EX2,Usc
,Xsc,Ufc,Xfc,Usc_dctrl(1),Ufc_dctrl(1)); 
                end 
                if ((l==0) || add_pheromone_line) 
                    for n=1:N 
                        pheromone(j,n,m)=1; % expand pheromone matrix if needed 
                    end 
                end 
                
[cost_matrix(j,:,m)]=Cost(power(j,:,m),speed_change(j,:,m),N,GE,GT);            
% normalized cost 
                
[index,hp,propability,f_athristiki]=roadChoice(cost_matrix(j,:,m),N,pheromone(j,
:,m),a,b);   % road choise 
                for n=1:numel(hp) 
                    heuristic_probability(j,n,m)=hp(n); 
                end 
                path(j,m)=index; 
            end 
            [wr_target(m),index]=min(speed(j,1:N,m)); % define current speed 
        end 
        [path_cost]=pathCost(path(:,m),cost_matrix(:,:,m)); % compute path cost 
        if (path_cost<=pathbest_cost) % replace if cost_path<cost_best_path 
            pathbest_cost=path_cost; 
            best_path=path(:,m); 
            best_path_out(1:j,l+1)=best_path(1:j); 
        else 
            best_path_out(1:j,l+1)=best_path_out(1:j,l); 
        end 
        path_out(1:j,m,l+1)=path(1:j,m); 
        path_cost=zeros(1); 
    end 
    for n=(j+1):jmax, heuristic_probability(n,:,m)=0; end 
    [pheromone]=DecayPheromone2(N,j,pheromone,p); % update pheromones at the 
beginning of each itteration 
    
[pheromone]=UpdatePheromone(pheromone,best_path,heuristic_probability(:,:,m)); 
    l=l+1; % update l, and restart 
end 
%% Running final model 
% Input signal construction 
k=1; 
signal(k,1)=0; 
signal(k,2)=0; 
signal(k,3)=wr_mech_start; 
best_path_length=0; 
for k=1:numel(best_path_out(:,L)) 
    if (best_path_out(k,L)~=0) 
        best_path_length=best_path_length+1; 
    end 
end 
for k=2:best_path_length 
    signal(k,1)=best_path_out(k-1,L); 
    signal(k,2)=signal(k-1,2)+simulation_time; 
    signal(k,3)=signal(k-1,3)+best_path_out(k-1,L)*slope_gain*simulation_time; 
end 
if (signal(best_path_length,3)>wr_mech_final)                              % set 
target value 
    signal(best_path_length,3)=wr_mech_final; 
else 
    k=best_path_length+1; 
    signal(k,1)=best_path_out(k-1,L); 
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    signal(k,2)=signal(k-1,2)+simulation_time; 
    signal(k,3)=wr_mech_final; 
end; 
% Run final model 
Gt=0.9; % maximum deviation from target speed trigering termination 
finalsim_time=signal(end,2); % simulation time of the final model 
energy=zeros(2); 
rise_time=zeros(2); 
for j=1:2 % first run for step command and compare 
    fsim_ctrl=[0,j;finalsim_time,j]; 
    parameters_of_motor_HB_3; 
    sim('Vector_HBCtrl_9_with_optimizer') 
    energy(j)=energy_out; 
    rise_time(j)=rise_time_out; 
end; 
%% fprint_f 
fprintf ('============================\n'); 
fprintf ('Final results for\n\tant number:%g\n\tc\t\t  :%g\n\ta\t\t  
:%g\n\tb\t\t  :%g\n',M,L,a,b) 
fprintf ('----------------------------\n'); 
fprintf ('Total losses energy:\n\tFor step speed command  :%g\n\tFor optimized 
trajectory:%g\n',energy(1),energy(2)); 
fprintf ('\t\t(%g PCNT CHANGE IN REGARD TO STEP INPUT)\n',(energy(2)-
energy(1))/energy(1)*100); 
fprintf ('----------------------------\n'); 
fprintf ('Rise time:\n\tFor step speed command  :%g\n\tFor optimized 
trajectory:%g\n',rise_time(1),rise_time(2)); 
fprintf ('\t\t(%g PCNT CHANGE IN REGARD TO STEP INPUT)\n',(rise_time(2)-
rise_time(1))/rise_time(1)*100); 
fprintf ('============================\n'); 
% clear all; 
 
 

Ο κώδικας καλεί τις εξής συναρτήσεις: 

 

function [cost_matrix]=Cost(power,speed_change,N,Kp,Kt) 
for j=1:N  
    cost_matrix(:,j,:)=power(:,j,:).*Kp+(1-speed_change(:,j,:))*(Kt); 
end 
end 

 

function [pheromone]=DecayPheromone2(N,i,pheromone,p) 
for j=1:i 
    for k=1:N 
        pheromone(j,k,:)=pheromone(j,k,:).*(1-p); 
    end 
end 

 

function [wr_mech0,wr_mech_com0,wr_el0,thetar_mech0,... % Mechanical 
    iqs0,ids0,iqr0,idr0,...                             % Electrical.currents 
    Fqs0,Fds0,Fqr0,Fdr0,...                             % Electrical. Fluxes 
    Fqm0_main,Fdm0_main,Fqm0_1,Fdm0_1,... 
    Uqs0,Uds0,Uqr0,Udr0,... 
    Ua0,Uw0,U10,U20,U30,U40,... 
    EU10,EX10,EU20,EX20,... 
    Usc0,Xsc0,Ufc0,Xfc0,... 
    Usc_dctrl0,Ufc_dctrl0]=... 
    M_initialize(a,wr_mech_com, b,c,d,e,f,fqs,fds,fqr,fdr,... 
    fqm_main,fdm_main,fqm_1,fdm_1,... 
    Uqs,Uds,Uqr,Udr,Ua,Uw,U1,U2,U3,U4,... 
    EU1,EX1,EU2,EX2,... 
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    Usc,Xsc,Ufc,Xfc,... 
    Usc_dctrl,Ufc_dctrl) 
Poles=4;                    % Number of poles 
% Help variables 
Pp=0.50*Poles; 
% IM model initializations 
% Mechanical 
wr_mech0=a;                 % Initial mechanical rotor speed 
wr_el0=Pp*wr_mech0;         % Initial electrical rotor speed 
thetar_mech0=b;             % Initial rotor position 
wr_mech_com0=wr_mech_com;   % Initial mechanical speed commanded 
% Electrical.currents 
iqs0=c; 
ids0=d; 
iqr0=e; 
idr0=f; 
% Electrical.fluxes 
Fqs0=fqs; 
Fds0=fds; 
Fqr0=fqr; 
Fdr0=fdr; 
Fqm0_main=fqm_main; 
Fdm0_main=fdm_main; 
Fqm0_1=fqm_1; 
Fdm0_1=fdm_1; 
Uqs0=Uqs; 
Uds0=Uds; 
Uqr0=Uqr; 
Udr0=Udr; 
Ua0=Ua; 
Uw0=Uw; 
U10=U1; 
U20=U2; 
U30=U3; 
U40=U4; 
EU10=EU1; 
EX10=EX1; 
EU20=EU2; 
EX20=EX2; 
Usc0=Usc; 
Xsc0=Xsc; 
Ufc0=Ufc; 
Xfc0=Xfc; 
Usc_dctrl0=Usc_dctrl; 
Ufc_dctrl0=Ufc_dctrl; 

 

function [path_cost]=pathCost(path,cost_matrix) 
path_cost=0; 
for i=1:numel(numel(path)) 
    accum=cost_matrix(i,path(i)); 
    path_cost=path_cost+accum; 
end 

 

function 
[index,hp,probability,f_athristiki]=roadChoice(cost_matrix,N,pheromone,a,b) 
inv_cost_matrix=cost_matrix.^-1;                                             
  
for j=1:N 
    Check_num=isnan(inv_cost_matrix(j)); 
    if (Check_num==1) 
        inv_cost_matrix(j)=0; 
    end 
end 
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for j=1:N 
    hp(j)=inv_cost_matrix(j)/sum(inv_cost_matrix);                             
if (sum(inv_cost_matrix)==0)  
        hp(j)=0; 
    end 
end 
  
for j=1:N 
    n(j)=(pheromone(j)^a)*(hp(j)^b); 
end 
  
for j=1:N 
    probability(j)=((pheromone(j)^a)*(hp(j)^b))/sum(n);                      
f_athristiki(j)=sum(probability(1:j));                                   
    if (sum(n)==0) 
        probability(j)=0; 
        f_athristiki(j)=0; 
    end 
end 
  
q=rand(1);                                                                
[~,index]=min(abs(q-f_athristiki));                                         
if (f_athristiki(index)<q) 
    index=index+1; 
end 
end 

 

function [pheromone]=UpdatePheromone(pheromone,best_path,heuristic_probability) 
for k=1:numel(best_path) 
    if (best_path(k)~=0) 
        
pheromone(k,best_path(k))=pheromone(k,best_path(k))+heuristic_probability(k,best
_path(k)); 
    end 
end 
end 
 

 
 

Επίσης ο κώδικας ACO αρχικοποιεί τις παραμέτρους του κινητήρα τρέχοντας το αρχείο 
parameters_of_motor_HB_3.m. Πρόκειται για αρχείο ορισμού παραμέτρων που εδώ παραλείπεται. 

Τέλος, ο κώδικας ACO καλεί το μοντέλο εξισώσεων κατάστασης του συστήματος κίνησης (μοντέλο 
Simulink, Vector_HBCtrl_9_offline.mld στο συγκεκριμένο παράδειγμα), το οποίο επιστρέφει στον κώδικα 
το σύνολο των καταστάσεών του, μαζί με τα μεγέθη ισχύος και εκτιμώμενου χρόνου απόκρισης (μεταβλητές 
power και speed change του αλγορίθμου). Πριν από κάθε κλίση προς το μοντέλο Simulink οι καταστάσεις 
του αρχικοποιούνται καλώντας την συνάρτηση αρχικοποίησης M_initialize. 

Στο Σχήμα 5.4(α) δίνεται το βασικό επίπεδο (“root level”) του μοντέλου Simulink, συνοδευμένο με 
επεξήγηση της λειτουργίας των βασικών του δομικών μονάδων. Το δομικό διάγραμμα του ίδιου μοντέλου 
δίνεται για λόγους πληρότητας στο Σχήμα 5.4(β). 
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Geometry Optimization of PMSMs Comparing Full and Fractional Pitch
Winding Configurations for Aerospace Actuation Applications

Evangelos M. Tsampouris, Minos E. Beniakar, and Antonios G. Kladas

National Technical University of Athens, Faculty of Electrical and Computer Engineering, Laboratory of Electrical Machines
and Power Electronics, Zografou, Athens 15773 Greece

Optimization of electromechanical aerospace actuators requires a multi-objective and comparative analysis in order to account for
performance and manufacturing cost terms. This paper introduces a particular optimization methodology presenting stable conver-
gence characteristics which has been applied to optimize the geometry of both Fractional Slot Concentrated Winding (FSCW) and Full
Pitch Concentrated Winding (FPCW) permanent magnet motor configurations. The proposed algorithm combines technical and phys-
ical advantages of the FSCWs and FPCWs into an optimally shaped stator-winding configuration. The resultant motor design has been
validated through a prototype and experimental results illustrated its suitability for aerospace actuation applications.

Index Terms—Actuators, aerospace engineering, design optimization, finite element methods, permanent magnet motors.

I. INTRODUCTION

C URRENT trends for more electric aircraft technology
favor Fractional Slot ConcentratedWinding (FSCW) Per-

manent Magnet Synchronous Machine (PMSM) actuators [1].
FSCWactuatorsare intendedtograduallyreplacehydraulicflight
controls, allowing for both safer and “more-green” operations
[2]. This is mainly due to the advantages of low cogging torque,
short end turns, high slot fill factor, as well as fault tolerance and
flux-weakening favoring FSCWs to Full Pitch Concentrated
Windings (FPCWs) in the respective applications [3]. However,
fractional pitch winding configuration affects the performance
of the actuator similarly to the case of a reduced number of turns
in the winding, leading to back-EMF voltage amplitude and
power-factor reductionwhencompared to thecaseofFPCWs[4].
Such a performance related effect can be critical in aerospace ap-
plications requiring actuation systems with the ability to comply
withmaximum efficiency and high power density specifications.
As FSCW technical characteristics call for less copper, while
FPCW physical characteristics call for maximum EMF per in-
ductor, theoptimumactuator topologydependsontheapplication
specifications and has to be determined analytically [5], [6].
This paper introduces a particular optimization algorithm, fa-

cilitating the comparative approach on the stator geometry opti-
mization of surface PMSMs involving FPCW and FSCW con-
figurations. More specifically, a Rosenbrock based optimization
algorithm is introduced in order to minimize an application-spe-
cific penalty function through a Sequential Unconstrained Min-
imization Technique (SUMT) [7], [8]. The proposed formula
of the penalty function includes efficiency-performance related
terms, as well as technical terms, related to the manufacturing
cost of each stator configuration. Proper sigma terms (penalty
terms) ensuring no violation of the optimization constraints have
also been introduced.
The optimization algorithm offered stable convergence char-

acteristics in all FPCW and FSCWdesign cases considered. The
overall performance improvement of the optimized design has
been validated through measurements on a prototype.
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at http://ieeexplore.ieee.org.
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TABLE I
MACHINE PROTOTYPE DESIGN CHARACTERISTICS (DIMENSIONS IN MM)

II. ACTUATOR MODELING

In a first step, an estimation of the actuator structure is
achieved by considering classical machine design techniques.
Although such an analytical approach does not enable detailed
design optimization, due to the approximative electromagnetic
field representation, it delivers a sub-optimum set of design
variables, within a region of the global optimum. In a further
step, such an approach enables the use of fast and robust local
optimizers, adopted to handle complex optimization.
Table I summarizes the basic properties of the surface

mounted PMSM prototype, which are common in all the
FPCW and FSCW configurations compared.
Finally, parametric 2-D FEMs are introduced. An FPCW

topology and two FSCW topologies involving non-overlapping
both alternative teeth wound and all teeth wound configurations
have been modeled.

A. FPCW Topology

The FPCW topology produces the largest possible EMF for a
given number of inductors in the winding. One pole of the actu-
ator has been modeled by using appropriate antiperiodic lateral
boundary conditions (3334 nodes). Fig. 1(a) shows the trian-
gular mesh employed and the magnetic flux distribution for a
sub-optimum actuator design at nominal load. Fig. 1(b) shows
the respective magnetic vector potential values, illustrating the
magnetic loading of one pole of the FPCW actuator.

B. FSCW, Non-Overlapping Topology

This configuration can be mainly combined with two types of
stator winding, which span the airgap as described in Fig. 2.
Figs. 3(a) and (b) show the respective FEMs of the alternative

teeth wound (FSCW1) and all teeth wound (FSCW2) configu-

0018-9464/$31.00 © 2012 IEEE

Σελίδα 206



944 IEEE TRANSACTIONS ON MAGNETICS, VOL. 48, NO. 2, FEBRUARY 2012

Fig. 1. 2-D FEM of one pole of the FPCW PMSM. (a) Mesh employed and
magnetic flux distribution. (b) Computed magnetic vector potential.

Fig. 2. FSCW stator winding configurations. (a) Non-overlapping, alternate
teeth wound. (b) Non-overlapping, all teeth wound.

Fig. 3. 2-D FEM and flux distribution of the FSCW PMSM. (a) FSCW1 (b)
FSCW2.

Fig. 4. Airgap magnetic vector potential values in FSCW configurations.

rations (34353 and 26588 nodes respectively). Fig. 4 shows the
airgap magnetic vector potential variation with the mechanical
angle, depicting its spatial non-uniformity.
The number of stator slots in each case has been determined

analytically, in order to enable optimal electromagnetic cou-
pling of the stator and 20-pole rotor MMF vectors (maximum
mean torque).

III. PROPOSED OPTIMIZATION ALGORITHM

Resent research on optimization procedures focuses on the
application of search algorithms, both stochastic and deter-
ministic. Stochastic search algorithms, such as genetic and
differential evolution algorithms, mainly operate as global
optimizers. However, they require many iterations, as they
address the starting point problem by multisampling the cost
function randomly [9]. On the other hand, deterministic search
algorithms necessitate less computational effort and exhibit

Fig. 5. Flowchart of the proposed optimization algorithm.

Fig. 6. Optimization procedure block diagram.

fast and robust convergence at least to one local optimum even
under multi-objective constrained optimization [10].
The proposed methodology focuses on the multi-objective

and comparative optimization of FSCW versus FPCW actu-
ators. Initially a sub-optimum actuator design is defined by
employing analytical and FEM based design techniques. In a
second step a particular aggregate yet detailed optimization
technique enables further tuning of the design variables. Such
a two step procedure facilitates convergence of geometry opti-
mization in aerospace applications involving strict and multiple
technical specifications.
Based on the above framework, a Rosenbrock based opti-

mization algorithm is introduced as illustrated in Fig. 5. [11].
The Rosenbrock method is a 0th order direct-search algo-

rithm and it does not require gradient of the target function.
However, this algorithm approximates a gradient search by com-
bining advantages of 0th order and 1st order strategies. More-
over, constraints handling through the SUMT increases stability
in regard to the penalty function methods [12].
Fig. 6 shows the block diagram of the optimization procedure

proposed. The procedure is based on the interaction between
a 2-D FEM parametric model and the optimizer block shown
in Fig. 6. The optimization algorithm developed and the FEM
model parameterization adopted have been implemented though
convenientMatlab scripts. The penalty function at the beginning
of th-iteration is given in (1)

(1)
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Fig. 7. Technical cost terms variation. (a) � terms. Fill factor effect (b) �
term. Stator tooth-slot shape effect.

Fig. 8. Iterative display of penalty function values.

where:
(see also Fig. 6)

– : weight coefficients
: mean, ripple torque

: copper loss (W)
: 3rd and 5th h. EMF normalized amplitudes sum
: constraints of the form

and

(2)

An important novelty of the proposed penalty function for-
mulation relies on the constitution of the particular cost terms

composing the total technical cost, , related to the
stator winding manufacturing process. These terms are associ-
ated with the winding fill factor and the slot shape respectively.
The variation of these cost terms with the respective design vari-
ables is shown in Figs. 7(a) and (b).

IV. RESULTS—A COMPARATIVE APPROACH

The proposed methodology has been applied for the opti-
mization of FPCW, FSCW1 and FSCW2 actuators. Weights
– have been set in order to give equal priorities to tech-

nical as well as physical optimization of the actuator.
The applied algorithm offered stable and fast convergence in

all cases considered. Fig. 8 illustrates the variation of the nor-
malized penalty function values during optimization runs for the
three cases considered. Moreover, technical costs variation is
shown in Fig. 9.
Figs. 8 and 9 show that stator geometrical optimization inte-

gratingmanufacturing cost evaluation, can substantially improve
the performance of actuators, leaving technical costs practically
unaffected. The proposed approach offered up to 8.9 % overall

Fig. 9. Technical cost (C) terms variation during optimization runs.

Fig. 10. Mean torque and torque ripple as a function of tooth width.

TABLE II
OPTIMAL DESIGN PARAMETER VALUES

TABLE III
OPTIMALLY SHAPED ACTUATOR OUTPUT PARAMETER VALUES

cost reduction,mainly due to the effect of teeth shaping on torque
profile, as depicted in Fig. 10 for the FSCW2 actuator case.
Fine-tuned values of the optimization variables are shown in

Table II. Table III summarizes characteristic output parameter
values of the geometrically optimized actuators.
Compared to FPCW and FSCW1 geometrically optimized

configurations, the FSCW2 topology offers the maximum
torque per copper loss square root ratio, combined with the
minimum ripple and back-EMF harmonic content. Besides,
surface permanent magnet architecture has been specified,
which forces a stiff relation between system efficiency and
copper loss. Consequently, superior actuation performance and
efficiency is expected in the FSCW2 actuator case.
However, FSCW2 presents a 52% greater optimum technical

cost with respect to the FSCW1 topology. This is mainly due to
the use of double layer windings, which involves increased fill
factor. It may be noted that generally technical costs terms are
not prevailing in this type of applications [1], [2].

V. EXPERIMENTAL TESTING AND VALIDATION

In a next step, a 3-D electromagnetic and thermal model of
the FSCW2 actuator has been developed. Fig. 11(a) shows the
tetrahedral 3-D mesh employed (88831 nodes). The computed
steady-state temperature distribution corresponding to full load
conditions is shown in Fig. 11(b).
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Fig. 11. 3-D FEM of the actuator. (a) tetrahedral mesh (b) thermal distribution.

Fig. 12. Prototype. (a) stator part (b) rotor part (c) housing configurations.

Fig. 13. Terminal voltage—torque profile of the actuator.

Fig. 14. Actuator thermal performance—arbitrary loading sequence.

TABLE IV
ELECTROMAGNETIC TORQUE—HARMONIC EMF PROFILES

This figure illustrates the influence of the stator design on the
physical-thermal characteristics of the actuator. As the winding
losses constitute the main heat source, stator multi-objective de-
sign optimization is of crucial importance.
The optimized FSCW2 topology performance has been vali-

dated by measurements on a prototype shown in Fig. 12.
Themeasured terminal voltage as well as themeasured torque

time variations with phase current are shown in Fig. 13. Fig. 14
summarizes temperature readings, in the case of a varying load
profile, depicting the actuator thermal performance.
The comparison of simulated and experimental results, con-

cerning torque and EMF harmonics for different loading condi-
tions, is tabulated in Table IV.
The non-negligible discrepancy between the simulated and

measured 5th harmonic EMF observed, can be attributed to the

dimensional tolerance errors of permanent magnets integrated
in the prototype, which lead to limited rotor eccentricity [13].
However, the overall performance characteristics of the sim-
ulation and experimental results are in good agreement, con-
firming the design methodology suitability for the specific class
of applications.

VI. CONCLUSION

A particular methodology for the comparative optimization
of FPCW and FSCW PMSM actuators has been introduced.
The latter has been applied to optimize the most favorable can-
didate PMSM configurations for aerospace actuation applica-
tions and enabled improved assessment of combined technical-
performance related costs. The resulting actuator architecture
achieves suitable performance-efficiency characteristics for this
class of applications, as illustrated both through simulation in-
vestigations and experimental validation.
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Dynamic Finite Element Hysteresis Model for Iron Loss Calculation in
Non-Oriented Grain Iron Laminations Under PWM Excitation

Charalampos Patsios, Evangelos Tsampouris, Minos Beniakar, Panagiotis Rovolis, and Antonios G. Kladas

Faculty of Electrical and Computer Engineering, National Technical University of Athens, GR-15780 Athens, Greece

This paper introduces a dynamic finite element model for calculating iron loss in ferromagnetic non-oriented grain laminations under
pulse-width modulation (PWM) excitation. The proposed methodology accounts for static hysteresis, classical eddy currents and anoma-
lous losses and has been validated by measurements in Epstein device in different cases of PWM voltage waveforms. The model is based
on a particular 2-D finite-element technique by using standard static iron lamination characteristics and offers sufficient accuracy in all
studied cases.

Index Terms—Epstein frame, finite-element methods (FEMs), iron losses, non-oriented grain iron laminations, pulse-width modulation
(PWM) techniques.

I. INTRODUCTION

N ON-SINUSOIDAL excitation of electromagnetic devices
is nowadays a common practice due to the extended use of

power electronics [1]. As traditional iron loss calculations and
modeling fail to properly predict dynamic phenomena, a more
sophisticated approach is required [2], [3]. Such an approach
should account for local variations of BH response due to the
different forms of excitation used [4], [5]. Cases of losses due
to low order harmonics [6], [7] as well as pulse-width modula-
tion (PWM) excitation waveforms constitute the subject of im-
portant research analysis both under unidirectional (scalar hys-
teresis) [8], [9] and rotational field variation (vector hysteresis)
[10]–[14].
In this paper a particular finite-element methodology for iron

losses evaluation in iron laminations under unidirectional field
variation is introduced. The proposed method extends the pos-
sibilities of previously presented techniques concerning one di-
mensional geometries [5] to 2-D topologies enabling to repre-
sent more realistically Epstein devices for lamination iron losses
measurements [7]. Both dynamic and excess losses are taken
into consideration enabling to represent arbitrary time variations
of the field inside the laminations.

II. DYNAMIC HYSTERESIS MODEL

Various models that take into account the dynamic ferromag-
netic material response under non-sinusoidal excitation have
been proposed [1]–[4]. More effective representation can be
provided by magnetic field models based on iron losses con-
sideration in laminations by partitioning them into three main
components [15]: static hysteresis, eddy current, and anoma-
lous losses, respectively. The proposed methodology involves
magnetic field analysis by adopting such a partitioning and in-
troduces a particular technique for considering anomalous iron
losses described in detail hereafter.

Manuscript received June 04, 2010; accepted August 23, 2010. Date of
current version April 22, 2011. Corresponding author: A. G. Kladas (e-mail:
kladasel@central.ntua.gr).
Color versions of one or more of the figures in this paper are available online

at http://ieeexplore.ieee.org.
Digital Object Identifier 10.1109/TMAG.2010.2073690

Fig. 1. Static hysteresis curve, initial magnetization curve and definitions of
the coercive force � , and the differential reluctivity � .

A. Magnetic Field Partitioning

The magnetic field involved in dynamic hysteresis loops ob-
served in ferromagnetic materials can be partitioned as follows
[5]:

(1)

where is the applied magnetic field strength, is the coer-
cive force, the differential reluctivity, the magnetic flux
density, and an additional source magnetic field strength
term representing the domain wall motion. The first two terms
in relation (1) are associated with the static hysteresis curve,
corresponding to very slow field variations that in practice can
be assimilated to 50 Hz frequency, as shown in Fig. 1. In coun-
terparts, the third term represents the dynamic hysteresis
effects associated with the anomalous iron losses [5], reflecting
the time lag of the flux density behind the applied field
and can be appropriately approximated by the square root of the
time rate of change of the local flux density, as follows:

(2)

B. Governing Equations in 2-D Geometries

The magnetostatic field analysis in cases of 2-D geometries,
by adopting a Cartesian coordinate system, can be based on
the following form of Poisson equation expressed in terms of

0018-9464/$26.00 © 2011 IEEE
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Fig. 2. Static hysteresis curve and dynamic hysteresis curve as well as minor
loop representation.

TABLE I
VALUES OF PARAMETERS FOR DIFFERENT REVERSAL BH CURVES

the only existing component along -direction of the magnetic
vector potential :

(3)

A magnetostatic analysis based on (3) can provide acceptable
accuracy for typical iron laminations of 0.5 mm width in cases
of sinusoidal magnetic field time variations at the frequency of
50 Hz. However, in cases of important higher frequency con-
tent, eddy currents have to be explicitly considered by using a
magnetodynamic analysis, that is why the following form of dif-
fusion equation has been adopted

(4)

where is the electric conductivity.
In (4) the term involving the vector potential time deriva-

tive accounts for eddy currents developed macroscopically at
the level of laminations while the term involving repre-
sents the domain wall motion (microscopic eddy currents) and
is evaluated by relation (2). The effects of these terms involve
respective deviations from the static hysteresis curve, illustrated
in Fig. 2. The static hysteresis curves are approximated by the
reluctivity expressed by relation (5), exhibiting very good con-
vergence characteristics, which can be used for 50 Hz sinusoidal
excitation [16]. The major BH curve corresponds to the param-
eters given for curve 1 in Table I while the set of three reversals
shown in Fig. 3 correspond to the parameters for curves 2, 3,
and 4 in the same table, respectively

(5)

where denotes the relative initial reluctivity, the relative final
reluctivity, while and tune the curvature of transition from
the initial to the final reluctivity value.

Fig. 3. Static hysteresis curve representation and four reversal BH curves cor-
responding to reluctivty variations described by (5) with the parameters given
in Table I.

Fig. 4. Epstein device and iron laminations configuration. a: Epstein device
used. b: Laminations configuration in the device. c: 2-D representation of lam-
inations configuration.

Fig. 5. Solution domain adopted for the 2-D representation of the Epstein de-
vice.

Fig. 6. Boundary conditions imposed on the solution domain boundaries.

C. 2-D Finite-Element Model for the Epstein Device

The Epstein device can be sufficiently well represented in
a 2-D geometry by exploiting the existing symmetries and
modelling half width of the iron laminations involved, as shown
in Figs. 4 and 5. Moreover, appropriate Dirichlet conditions of
constant vector potential difference across the upper and lower
boundaries and natural Neumann conditions on the lateral
boundaries are imposed, illustrated in Fig. 6.
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Fig. 7. Distribution of the source vector potential � corresponding to the co-
ercive force term� . a: Solution domain. b: Detail in the region near the lam-
ination edge.

Fig. 8. Simulation results of FEM analysis in iron laminations in case of square
wave supply. a: Distribution of flux density. b: Distribution of eddy currents.

D. Evaluation of the Newly Defined Source Terms

The evaluation of the coercive force distribution in the so-
lution domain corresponding to a major static hysteresis loop is
obtained by solving a fictitious magnetostatic problem consid-
ering negligible permeability in the iron parts and the usual
value in the air regions. In practice a permeability one thousand
times less than has been implemented in iron laminations, in
order to produce without in these regions.
In this way the respective vector potential distribution can

be obtained involving no contribution in flux density values in
iron laminations. Such a distribution in the solution domain and
in a detail near the lamination edge is shown in Fig. 7(a) and (b),
respectively. Moreover, the term corresponding to anoma-
lous losses is determined through a similar distribution, which is
based on time derivative of the flux in the laminations. As (2) is
solved by using time stepping techniques, it is easy to evaluate
such a time derivative by using first-order approximation.
The novelty of our methodology relies on the numerical eval-

uation of these particular terms in case of 2-D geometries.

III. RESULTS AND DISCUSSION

Themodel developed has been implemented in predicting dy-
namic hysteresis loops and iron losses in 0.5 mm thick, non-ori-
ented grain electrical steel laminations. The simulated results
have been validated by measurements in an Epstein device.
Fig. 8(a) and (b) show the simulated field distribution and

eddy current distribution respectively, in the laminations under
square wave excitation of 50 Hz fundamental frequency. These
figures illustrate the eddy current concentration in the edges of
laminations. The measured hysteresis loop under square wave
excitation at 50 Hz fundamental frequency is compared to the
one measured under sinusoidal excitation in Fig. 9. It may be

Fig. 9. Comparison of measured hysteresis loop under sinusoidal excitation to
the one obtained for square wave excitation at 50 Hz fundamental frequency.

Fig. 10. Comparison of simulated hysteresis loop under sinusoidal excitation
to the one obtained by PWM excitation at 50 Hz fundamental frequency and
500 Hz switching frequency.

Fig. 11. Comparison of measured hysteresis loop under sinusoidal excitation
to the one obtained by PWM excitation at 50 Hz fundamental frequency and
500 Hz switching frequency.

noted the relatively enlarged hysteresis loop area in the case
of square wave excitation. Fig. 10 compares the simulated hys-
teresis loop under sinusoidal excitation to the one obtained by
PWM excitation at 50 Hz fundamental frequency and 500 Hz
switching frequency. The same results measured in the Epstein
device are compared in Fig. 11.
These figures illustrate the good agreement between simu-

lated and measured hysteresis loops. The relatively dissymmet-
rical configuration of the measured hysteresis loop under PWM
excitation observed in Fig. 11 can be explained by the supply
waveform deviations.
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Fig. 12. Comparison of measured and simulated iron losses in non-oriented
grain iron laminations of 0.5 mm width for fundamental frequency of 50 Hz.
� �: measured under PWM excitation at switching frequency of 5 kHz.

� � : simulated under PWM excitation at switching frequency of 5 kHz.

� �: measured under sinusoidal excitation. : simulated under sinu-
soidal excitation.

Fig. 13. Measured iron losses, for non-oriented grain laminations under PWM
excitation at fundamental frequency of 50 Hz and different switching frequen-
cies and flux densities.

The simulated and measured iron losses with flux density for
both sinusoidal and PWM excitation at fundamental frequency
of 50Hz and switching frequency of 5 kHz in non-oriented grain
laminations of width 0.5 mm are compared in Fig. 12. A good
agreement between the simulated and measured losses values
can be noted in all cases. Moreover, this figure shows that the
PWM excitation case involves an important iron loss increase
in all flux density levels.
Fig. 13 shows the variation of losses versus switching fre-

quency, with the peak value of the first harmonic flux density as
parameter, keeping constant the fundamental output frequency
at 50 Hz as well as the modulation index, in non-oriented iron
laminations. In Fig. 13 it may be noted that iron losses are prac-
tically independent on the switching frequency, at least up to the
5 kHz case considered.

IV. CONCLUSION

A methodology for simulation of hysteresis loops and re-
spective iron losses in non-oriented grain ferromagnetic lami-
nations under PWM excitation has been introduced. It is based

on a novel formulation involving two dimensional finite ele-
ment analysis for the simulation of Epstein device accounting
for static hysteresis, eddy current and anomalous losses. Such a
representation is necessary in order to consider lamination over-
lapping existing in the magnetic circuits of many devices. The
method has been validated by measurements while loss varia-
tions with switching frequency and supply type have been com-
pared. It was shown that iron losses are not practically affected
by switching frequency under PWM supply while they are im-
portantly greater when compared to the ones resulting under si-
nusoidal excitation for the same fundamental frequency and flux
density level.
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Particular Electromagnetic Field Computation for Permanent
Magnet Generator Wind Turbine Analysis

C. Patsios, A. Chaniotis, E. Tsampouris, and A. Kladas
Faculty of Electrical and Computer Engineering, Laboratory of Electrical Machines and Power Electronics, National Technical

University of Athens, Athens, 15773 Zografou, Greece

Precise permanent magnet generator modeling requires a complex electromagnetic field analysis in order to account for rotor ec-
centricity and end-zone leakage field. The paper presents a particular technique that enables considering such phenomena through
convenient 2-D and 3-D finite element models and incorporate electromotive force distributions including space harmonics in real time
control systems. The proposed methodology has been validated by measurements on a permanent magnet wind generator prototype.

Index Terms—Finite element methods, optimal machine design, permanent magnet generators, rotor eccentricity, wind power
generation.

I. INTRODUCTION

R ECENT literature in the field of wind generator systems
(WGSs) thoroughly investigates problems of system con-

trol and management from a load-oriented point of view [1],
[2]. However, the generator holds a key role both in actual sys-
tems, in sense of efficiency, as well as in simulation models
in sense of representation accuracy [3]–[5]. More specifically
in case of WGSs employing high power density—high perfor-
mance permanent magnet generators (PMGs), system control
has to account for efficiency drawbacks related to particulari-
ties of themachine design andmanufacturing tolerances [6], [7].
This paper focuses on appropriate modeling of PMGs by em-
ploying results of a particular finite element model (FEM) anal-
ysis and producing harmonic representation of electromotive
force and electromagnetic torque with loading and rotor speed.
Such a model takes into account rotor eccentricity and end-zone
leakage effects enabling efficient real time generator represen-
tation for control purposes. The proposed methodology’s accu-
racy has been checked by measurements on a prototype set-up,
both under steady state and transient operation.

II. GENERATOR MODELING

High level WGS modeling involves several subsystems, i.e.,
generator, power electronics, and grid, thus, it is imperative to
keepmodel accuracy high [8] while limiting computational cost.
Regarding PMG the proposed model computes classical equiv-
alent circuit parameters as well as generator output characteris-
tics. The model introduces a particular computational technique
accounting for rotor eccentricity and end-zone leakage effects.
Regarding rotor eccentricity, it has detrimental effects on op-

eration especially in the case of PMG configurations where a
nonsinusoidal flux distribution further increases relevant side
effects [9]. A high degree of dynamic eccentricity usually re-
sults in output voltage ripple affecting the overall system power
quality, which is a key property on renewable energy systems.
Furthermore, the respective torque oscillations produce addi-
tional mechanical stresses.
A first estimation of PMG structure and determination of im-

portant parameters is achieved by considering classical machine

Manuscript received December 23, 2009; accepted February 07, 2010. Cur-
rent version published July 21, 2010. Corresponding author: C. Patsios (e-mail:
hpatsios@gmail.com).
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TABLE I
MACHINE PROTOTYPE DESIGN CHARACTERISTICS (DIMENSIONS IN MM)

design techniques. Table I summarizes basic properties of the
24-pole machine.
After determining the basic structure of the machine ac-

cording to this procedure, 2-D FEM has been introduced for
detailed output parameter calculation. A stator winding in-
volving one slot per pole and phase has been considered in the
2-D FEM. One pole of the 24-pole machine has been modeled,
as shown in Fig. 1, by using appropriate anti-periodic lateral
boundary conditions. The mesh for the one pole 2-D FEM
consists of 5543 nodes. Nonoriented silicon steel is used for
the machine stator and rotor core while the permanent magnet
is NdFeB.
In the above analysis it is important to account for rotor ec-

centricity, simulated through air gap variation as shown in Fig. 2.
The model accounts for rotor eccentricity as explained in Fig. 3.
In such a case, the center of rotation coincides with the center of
the stator outer perimeter, while rotor shaft deviates from rotor
center. The air gap variation, , is a function of the an-
gular displacement between the point of interest and the point
0, where for the specific time in-
stance.
On a first step, air-gapmagnetic field distribution is calculated

for different values of air gap length, . Characteristic values
of magnetic flux per pole normalized to the respective values
without eccentricity as a function of angular displacement are
depicted in Fig. 4(a). Fig. 4(b) shows the corresponding nor-
malized induced EMF. Normalized flux, , and EMF,

, can be expressed, for any rotor angle, , by means
of second order polynomial curve fitting through relations (1)
and (2), respectively

(1)

(2)

0018-9464/$26.00 © 2010 IEEE
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Fig. 1. Two-dimensional FEM of one pole of the PMG. (a) Triangular mesh
employed. (b) Magnetic field distribution at nominal load.

Fig. 2. Two-dimensional FEM model. (a) Region of reduced air-gap. (b) Re-
gion of increased air-gap.

Fig. 3. Rotor eccentricity representation.

where and .
On a second step, the calculated EMF waveform, , is in-

corporated in a PMGmodel simulating real time operation. The
PMG model inputs rotor position and outputs machine EMF
taking into account the effects of rotor eccentricity. Using
alongwith (2), themodel calculates EMF per pole and integrates
the respective results, taking into account relative angular dis-
placement of each pole part, thus producing the total EMF per
machine phase. The obtained results are shown in Fig. 5.
Besides the spatial-related effect on the EMF average value,

rotor eccentricity has a time-related effect on EMF waveform.
Fig. 6 shows machine EMF time variation during reduction of
the rotor speed from 40 to 10 rad/s in cases of two extreme
rotor eccentricity values (zero and 50% of air gap length, re-
spectively). A voltage ripple can be observed, in a frequency de-
pending on the rotor mechanical speed of rotation. As shown in
Fig. 7, simulation results suggest that the ratio of voltage ripple
amplitude, , to average voltage, , appears to
have a linear dependence with rotor eccentricity.
Eccentricity effects in conjunction with appropriate modeling

of the end-zone machine parts are then represented by using a
convenient 3-D FEMmodel shown in Fig. 8. Three-dimensional

Fig. 4. Magnetic flux per pole and EMF variations for different air gap widths
versus angular displacement. (a) Normalized flux. (b) Corresponding EMF.

Fig. 5. Period of phase voltage for different eccentricity values.

Fig. 6. Simulated phase voltage time variation in case of speed reduction.
(a) Rotor eccentricity 50% of air gap length. (b) No rotor eccentricity.
(c) Corresponding rotor speed time variation.

analysis yields accurate results regarding equivalent circuit pa-
rameter values. The computed phase inductance for zero
eccentricity equals to 17.3 mH while the respective resistance
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Fig. 7. Voltage ripple due to eccentricity. (a) Definition of quantities
���� . (b) ���� ratio versus eccentricity.

Fig. 8. Three-dimensional FEM model. (a) Modeled geometry; (b) simulation
results.

Fig. 9. Wind generator system.

equals 2.3 . Phase inductance varies with eccentricity
up to 10%.

III. MACHINE INTEGRATION ON A WG SYSTEM

The proposed methodology can be integrated in a real time
model used in high level simulations of WG systems. In our
case, the WG system of Fig. 9 is simulated. The system consists
of a PM synchronous generator, a three phase rectifier, a boost
converter responsible for maximum power point tracking and
a three phase inverter handling grid interconnection. In such a
configuration, generator design characteristics as well as defects
such as eccentricity significantly affect power quality through
voltage ripple, especially in high power WGs. Precise system
simulation has to take into consideration these phenomena, in
order to enable adequate compensating measures through con-
venient control strategies.

Fig. 10. Three-dimensional look-up tables. (a) Torque and (b) DC current,
versus DC voltage and electrical frequency.

Fig. 11. Control block diagram for power ripple compensation.

A. System Modeling

The FEM analysis discussed earlier enables to compute the
electromotive force waveforms as a function of loading and
rotor speed. Using these, it is possible to both simulate tran-
sient response and steady-state operation. In practice look-up
tables, such as the ones plotted in Fig. 10, can be produced, in
order to describe some of the basic aspects of system behavior.
These sets input rectifier output voltage and machine frequency
while outputting electromagnetic torque and rectifier current.
The look-up tables can be parameterized according to the ec-
centricity value of each WG application.
When accurate data of voltage and current waveforms are

available, it is possible to calculate power, the electromagnetic
torque and associated losses with little error, therefore, predict
and fine tune the system behavior.

B. Control Strategy for Eccentricity Compensation

The rotor eccentricity in aWG system leads to the appearance
of voltage ripple at the generator terminals, as shown in Fig. 6.
The latter results in a ripple of the inverter DC input voltage and
thus a ripple of the active power. In order to compensate this ef-
fect proper control countermeasures have to be applied. In addi-
tion to the maximum power point tracking process, the DC/DC
converter is used for countering the effect of voltage ripple. In
particular, the duty cycle and thus generator current is adjusted
in order to maintain a maximum as well as harmonic-free output
power. Fig. 11 shows the control logic implemented in this case.
The controller inputs rotor position and current and calculates
the machine EMF. According to the latter a current command
is generated and superimposed to the current command of the
MPP tracker. Thus, the DC/DC converter output is modulated
in a way that preserves output power stability. Fig. 12 shows the
results with and without the implementation of the eccentricity
compensator respectively. A reduction of 80% of the power
ripple can be observed.

IV. EXPERIMENTAL VALIDATION

On a final stage, the system of Fig. 9 is tested on a laboratory
set-up in order to validate the model. Responses of basic system
components, such as generator voltage, rectifier output current,
and generator output power are measured and compared to the
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Fig. 12. Output power: (a) no compensation; (b) compensation.

Fig. 13. Generator phase voltage waveforms.

Fig. 14. Rectified generator current for mechanical step torque variation.

simulated ones both under steady-state and transient operating
conditions.

A. Steady State Operation

Fig. 13 shows the computed and experimental phase voltages
of the generator, respectively. The waveforms are in very good
agreement, in both form and amplitude.

B. Dynamic Operation

Accurate prediction of operating points allows fine tuning of
control parameters, which in turn results in optimal dynamic
performance. Fig. 14 shows simulation and experimental results
for the rectified generator current, , for a nearly instant
change of input mechanical torque from 4.9 N m to 39.2 N m.
A good agreement is observed.
Further validation of the proposed model calls for operation

under realistic stresses. The prototype system is tested under
a specific measured wind time variation. Simulated and mea-

Fig. 15. Simulated and measured WG output power time variation, � .

sured WG output power, , are in conformity as can be seen in
Fig. 15.

V. CONCLUSION

A new methodology has been proposed providing an appro-
priate model for the PMG representation. The method is based
on a particular field analysis considering higher harmonics of
electromotive forces and taking into account both rotor eccen-
tricity and winding end-zone parts. The proposed model pro-
vides very good accuracy for both steady state and transient
system response. Experimental validation on a prototype illus-
trated the method suitability for wind power applications.
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Coupled optimization of electric motor design and control parameters offers nowadays the chance for expanded design capabilities, 
especially in traction systems, where strict energy storage limitations and continuous transient operation coexist. In this paper a novel 
motor design concept is introduced, based on the simultaneous optimization of motor steady-state performances and speed controller 
transient responses. The proposed methodology has been applied for the optimization of a Permanent Magnet Synchronous Machine 
(PMSM) and offered improved convergence characteristics when compared to the decoupled approach on motor - controller design 
optimization. Implementation of the resulting traction system has been undertaken, and overall performance improvements have been 
experimentally validated. 
 

Index Term— Ant colony optimization, Design optimization, Energy efficiency, Performance evaluation, Permanent magnet machine. 
 

I. INTRODUCTION 
ESIGN and control of traction motors based on 

performance criteria is nowadays a common place. This 
has been the result of numerous contributions, on the 
enhancement both of the design and control methodologies, 
applicable to electric drives [1]. Despite the extensive 
diffusion of methodologies, little work has been done on the 
integration of these tools on a system-design suit [2]. 
Moreover, a coupled optimization of the overall system is yet 
to be addressed.  
In this paper a novel design concept is introduced, for the 
coupled computation of design and control parameters of 
traction motors, based on the optimization of the motor speed 
transient response. Specifically, an Ant Colony Optimization 
(ACO) routine has been developed for the computation of 
optimum motor speed trajectories, based on an integral drive 
system model. The latter has been coupled to a 0th order 
Rosenbrock-based motor design optimization routine, 
presented in previous work [3]. The algorithm offered 
improved convergence characteristics, when compared to the 
decoupled motor geometry and controller gain optimization. 
The resulting drive system configuration has been 
experimentally tested under several control input profiles and 
efficiency improvements have been experimentally validated. 

II. SYSTEM LAYOUT AND OPERATION 
The optimization suit comprises of the motor geometry 

and the speed trajectory optimization modules (modules "A" 
and "B" respectively), as illustrated in Fig.1. 

At k-iteration, each module contributes to a subset of the 
objective function terms. For the evaluation of these terms, 
iterative calls to particular system models are generated by the 
optimization modules A and B. More specifically, module A 
iteratively calls the 2D FEM of the PMSM in order to compute 
its steady-state performance characteristics, through a two-step 

analysis, described in paragraph II-A. Module B respectively 
calls an integral Matlab/Simulink model of the vector 
controlled, Maximum Torque Per Ampere (MTPA) PMSM 
drive, in order to assess the dynamic performances of the 
motor, in terms of energy consumption versus speed response 
time (paragraph II-B). This has been achieved by interfacing 
an ACO routine with the drive system model, that enabled the 
computation of optimum acceleration paths for each geometry 
under consideration. 

 
Fig. 1. Optimization system layout. 

These model-based and search-based computations are 
finally used for the evaluation of the proposed penalty 
function formula, given in eq. (1). 
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where: Xk = [Ltooth
k, Wt1

k, Wt2
k] (see also Fig.1)  

G1 – G7: weight coefficients �(0,1) 
Tmean, Tripple: mean, ripple torque (N*m)  
Pcu: copper loss (W)  
Anorm: 3rd and 5th h. EMF normalized amplitudes sum 
C(Xk): technical cost terms, modeling manufacturing cost 
variations with the winding fill factor and the slot shape 
respectively, of the form of eq.(2), as described in [3]. 
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X :Energy consumption (mWh) 

� � � �( ) ( )E T optG E G T
T

�k k
k X X

X :System response time (sec),  

both calculated for 0% - 100% acceleration, under 2nd order 
static load torque - speed characteristic, for the optimum 
acceleration path case (eq.(3)).  
GE, GT: gain coefficients (Wh-1, sec-1). 

The proposed multi-objective function formula, is an 
expansion of the classical form, used for the optimization of 
steady-state motor performances [2]-[4]. The main concept of 
the proposed modification is to investigate the possibility of 
developing system level design strategies, in the case of high 
performance electric drives, in a way that expands the 
traditional multi-objective basis by including both steady state 
and transient state performance as well as technical cost 
criteria. 

The novelty of this contribution relies on the constitution 
of the particular speed trajectory optimization module, based 
on ACO, which allows for a weighted estimation of the 
traction system dynamic performance during motor design, on 
the basis of energy consumption (E) versus response time (T).  

The methodology has been applied to optimize a Fractional 
Slot single layer Concentrated Winding (FSCW) PMSM, with 
surface permanent magnet topology. In a first step, an 
estimation of the motor structure is achieved by considering 
classical machine design techniques. Table I summarizes the 
basic properties of the surface mounted PMSM prototype. 

TABLE  I 
MACHINE PROTOTYPE DESIGN CHARACTERISTICS (DIMENSIONS IN MM) 

General 
Number of phases 3 
Number of poles 28 

Motor active length 100 

Rotor 
Magnet inner radius 32.75 

Magnet (rotor) outer radius 35.75 
Magnet angle 9. 78 deg 

Gap Gap width 0.50 
Stator Stator outer radius 50 

Parametric 2D FEM of the PMSM is then introduced, by 
utilizing convenient Matlab scripting. 

A. FEM based geometry optimization 
At k-iteration, two sets of magnetostatic analyses, 

determine steady-state performances. During the "stationary 
rotor analysis", phase shifting of the stator currents occurs, 
enabling the calculation of maximum power angle and 
respective copper loss. This power angle is then kept constant 

through the next "rotating rotor analysis" stage, by 
synchronously rotating the rotor and stator MMFs. During this 
second set of analyses, all the steady state performance terms 
are calculated and sent to the penalty function evaluation 
module.  

Figs. 2a, 2b show FEM solution snapshots during the first 
iteration (k=1), in the case of the "stationary rotor analysis", 
illustrating different loading levels of the PMSM. Figs 2b, 2c 
respectively present snapshots of the "rotating rotor analysis" 
for different rotor angular displacements, proving the PMSM 
synchronous operation. During each call the PMSM geometry 
is reconstructed and retriangulated through an external 
Matlab-Lua interface script. The respective FEMs contain, in 
average, 34349 nodes. 

       
                       (a)                           (b)                                 (c)                                                    
Fig. 2. FEM solution snapshots. (a)-(b) "stationary rotor analysis". (a) no load. 
(b) full load condition. (b)-(c) "rotating rotor analysis". (b) 0 deg. (c) 360/28/2 
deg. rotor angular displacement.           

B. Search based trajectory optimization 
In order to additionally account for the dynamic 

performance of the PMSM, a combinative energy 
consumption versus response time criterion has been 
introduced. The later is calculated under properly specified 
control input, so that comparable performances can be 
acquired.  

For each design input vector Xk a corresponding vector of 
stator equivalent circuit parameter values, Yk=[Rs, Ls], is 
generated. (Rs and Ls is the phase resistance - inductance of 
the PMSM stator, calculated directly by the FEM script). A 
stochastic search process, based on ACO, in then applied on 
the resulting system model and the optimum acceleration path 
of the PMSM, satisfying eq.(3), is computed. 

� �
1,2,..., .

( ) ( ) min( ( ) ( ))path path

opt path PATH
G E G T G E G TE T E T

�

� � �X X X Xk k k k (3) 

The proposed search algorithm flowchart, integrated in the 
optimization module B of the developed system-level design 
suit, is shown in Fig. 3a.  

As graphically explained in Fig. 3b, the proposed 
algorithm applies a stochastic search, over a quantized speed-
time 2D space. At the jth-step of the mth-ant during lth-iteration, 
N input speed ramps, corresponding to N different speed 
slopes are simulated over a user defined time window (Tsim). 
For each one of the N simulations, energy consumption (E 
(n,j,m,l)) and estimated system response time (T (n,j,m,l)) are 
stored, along with the final states of the integral model. 
Results are then used to populate the cost matrix 

( ) ( ) ( )dynC G E G TE T
� � � � � �� �� � � � � �X X Xk k k . That is the model output 

matrix, which in combination with the pheromone matrix of 
the ACO algorithm is used in order to select the optimum jth-
path segment, of the mth-ant during lth-iteration [5]. The 
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procedure is then repeated, after updating the initial states of 
the Simulink model, until all the M ants have reached the 
target speed level or travelled for J path segments for the lth-
time. In this stage, the best of the M paths (each one divided to 
a maximum of J segments) is selected and stored. The hole 
procedure is then restarted, for the (l+1)th iteration, after the 
ant pheromone is decayed and updated [5]. 

The algorithm stops when in a single iteration the standard  

 
(a) 

 
(b) 

Fig. 3. Proposed ant colony speed trajectory optimization algorithm. 
(a)Flowchart. (b) Graphical explanation. 

deviation of path cost values (1xM matrix) drops below 5%. 
The proposed termination criterion offers a convenient 
compromise between accuracy and computational cost, 
resulting to an average of 37 iterations for a complete run. 

The proposed design of the ACO routine, enables the 
coupled computation of PMSM control and design parameters 
that affect motor dynamic performance, in terms of transient 
energy consumption versus transient response time. The 
optimum acceleration path of the drive is finally selected 
during the kth-iteration of the main Rosenbrock based search 
routine. Under this control input, the minimum dynamic 
performance cost (term � � � �

� �
� � � �

� �
( ) ( ) ( ) ( )

6 7
0 0

E T E Topt optG E G T G E G T
E T

G G
E T

� �
�k k k k

k kX X X X
X X

X X

 

of eq.(1)) is computed. The search for the optimum motor 
geometry is now guided from an updated penalty function 
formula, that expands the objectives of the optimization to a 
system-oriented, rather than a component-oriented level. 

III. RESULTS AND DISCUSSION 
The methodology has been applied to optimize the FSCW 

PMSM of Fig. 2. Fig. 4 presents the calculated acceleration 
trajectories, during the 1st iteration of the main search routine 
(k=1) for the run (i) 10, 20, 30 and 40 of the proposed speed 
trajectory optimization algorithm. In the case considered, 10 
ants (M=10) travel for a maximum of 20 path segments (J=20) 
while choosing between 10 slopes of the speed ramp (N=10). 
A 20msec simulation interval (Tsim) per path segment has been 
selected. Factors GE and GT have been set to handle energy 
consumption and response time criteria with equal priorities, 
while the PMSM operates under the static load torque-speed 
characteristic of eq. (4).  

2 2
0 2 0.1 0.9nom nomT T T w T T w� � � �                                                 (4) 

where w is the normalized mechanical speed of the PMSM. 
Fig. 4. illustrates the convenient convergence characteristics 

of the proposed ACO. In all the cases considered, the 
algorithm has converged to  the optimum path and  required  a 

 
                             (a)                                                           (b) 

 
                             (c)                                                           (d) 

Fig. 4. Proposed ACO algorithm. (a) i=10. (b) i=20. (c) i=30. (d) i=40. 
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maximum of 53 cycles (Lmax=53). The resulting optimum path 
of Fig. 4d approaches a parabolic curve, due to the direct 
impact that load torque profile has on the selection 
mechanism. The proposed ACO resets during each call to the 
main Rosenbrock search routine, while contributing the cost 
terms E and T, linked to the dynamic motor performance.   
The optimized output of the design suit is compared to the 
initial user input in Table II, in the case of unary weight 
coefficient gains (G1=G2=...=G7=1). Fig. 5 compares the 
optimized speed trajectories of the respective PMSM 
configurations. As can be observed, even the performed fine 
tuning on the stator optimization vector �k, have a 
considerable effect on motor equivalent circuit parameters 
vector (Yk) and consequently on the optimum acceleration 
path of the resulting MTPA vector controlled drive. Such a 
phenomenon have to be addressed during the design of high 
performance PMSMs, destined for high load variability drives.  

 TABLE  II 
OPTIMIZED PMSM DESIGN - EQUIVALENT CIRCUIT PARAMETER VALUES 

Var. Initial Optimized Change (%)  
Ltooth (mm) 18.8 18.46 - 1.8 
Wt2 (mm) 4.6 4.74 3.04 
Wt1 (mm) 3.7 3.61 - 2.43 

Rs (�) 0.401 0.395 -1.50 
Ls (mH) 4.74 4.96 4.64 

 
Fig. 5. Optimum acceleration paths of the PMSM drive.  

IV. EXPERIMENTAL VALIDATION 
The optimized geometry has been introduced in a PMSM 

prototype (Figs. 6a-6b), which has been integrated to the 
experimental test bench of Fig. 6c. The later utilizes two 
Texas Instruments F2812 DSPs, along with data acquisition 
equipment implementing precise vector control of the PMSM 
under controllable speed-load torque input. The simulated 
optimum acceleration path of Fig. 5 as well as two detuned 
reference inputs are emulated. E and T terms are measured. 
Simulated and experimental results are compared in Table III. 
The good agreement of measured and simulated performances 
presented  in Table III, under the speed  input profiles of Fig. 7, 
validate the accuracy of the proposed modeling methodology.  

 

 
(a)                         

 

 
(b) 

(c) 
Fig. 6. Experimental validation. PMSM (a) rotor and stator (b) housing. (c) 
PMSM MTPA vector control drive and programmable load.  

 
Fig. 7. Measured acceleration trajectories of the PMSM drive. 

TABLE  III 
COMPARISON OF MEASURED AND SIMULATED E AND T VALUES 

Trajectory Simulated 
E(mWh) - T(msec) - G��+GTT   

Measured 
E(mWh) - T(sec) - G��+GTT     

1 52.7    -    74      -    1.93    54.3    -     74      -    2.03 
2 34.4    -    140    -    1.87    36.1    -     142    -    1.94 

Optimized 39.3    -    96      -    1.64 41.9   -      97     -    1.73 
Additionally, the experimental validation of the computed 

optimum acceleration performance confirms the suitability of 
the proposed ACO routine in the specific class of applications. 

V. CONCLUSIONS 
A novel methodology for the coupled computation of 

traction motor design and control parameters, based on the 
ACO of the motor speed transient response has been 
introduced. The later has been applied to optimize an FSCW 
PMSM drive and provided system-oriented design capabilities 
combined with the experimentally verified encashment on the 
motor dynamic performance.  
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Design Considerations in Actuators for Aerospace Applications 
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In this paper, a comparative optimal design of actuators for aerospace applications based on Induction Motor (IM) and Permanent
Magnet Motor (PMM) technologies is undertaken, by means of a combined electromagnetic and thermal evaluation. Initially, 3D time-
stepping finite element analysis is employed for the determination of the actuators basic dimensional and operating characteristics. As 
the actuator thermal constraints constitute a key-feature of the respective systems, the proposed configurations are compared on the 
basis of equal thermal evacuation. Both configurations considered are in a next step optimized regarding the mean torque and torque 
ripple through the application of a specific optimization procedure employing Taguchi’s methodology in conjunction with an extended 
Rosenbrock’s method accounting also for the machine operation cycle. Resulting IM and PMM optimal configurations have been 
validated through manufactured prototypes illustrating the effectiveness of the proposed optimization algorithm. 

Index Terms—Aerospace actuators, finite element methods, induction motors, design optimization, permanent magnet motors. 

I. INTRODUCTION

N high performance actuation systems, such as in aerospace 
applications, where strict specifications govern as well as 

safety and reliability issues, the actuator design optimization 
necessitates further analysis of its operational characteristics. 
Multiobjective design optimization procedures exist in 
literature involving optimum design criteria of actuator 
geometry [1-5]; however, the combination of different 
optimization algorithms has been proven to provide a more 
efficient approach to the global optimum [6-8]. Nevertheless, 
the actuator’s operating cycle is of vital importance to be 
considered during the design procedure, as constitutes a 
determining factor for satisfying the desired machine 
specifications. More specifically, in aerospace applications the 
existence of two significantly different modes of operation is 
typical; mainly for safety reasons due to undesirable 
disturbances during certain manoeuvres; hence the optimized 
performance involves both points of operation. 

In this paper, two different machine topologies, a 
Permanent Magnet (PM) and an Induction Motor (IM), 
complying with particular specifications of a typical aerospace 
application, are designed through the application of a specific 
optimization procedure as shown in Fig. 1. 3D time-stepping 
Finite Elements (FE) are enlisted enabling to specify actuator 
basic features and determine the detailed machine 
configuration by applying innovative stator geometry 
optimization methods regarding the equal thermal evacuation 
criterion. The combination of the Taguchi’s method and the 
modified Rosenbrock’s optimization methodology enabled the 
optimal design of the stator configuration in terms of 
maximizing the mean torque and minimizing the torque ripple 
accounting also for the demanding machine’s operating cycle 
in a particular aerospace application. Both resulting IM and 
PMM optimal configurations have been validated through 
manufactured prototypes illustrating the effectiveness of the 
proposed optimization algorithm. 

Fig. 1.  Flowchart of the proposed optimal design methodology accounting for 
two distinct points of operation. 

II. ACTUATOR SPECIFICATIONS

The actuator topology has to comply with particular 
geometrical and electromechanical specifications. The main 
actuator specifications and dimensions are summarized in 
Table I, for two significantly different modes of operation. 
Under normal operation the output torque is about five times 
less compared to the emergency mode of operation presenting 
also irrespectively increase in rotor speed. Such an extreme 
difference in machine specifications is common in aerospace 
applications; mainly for safety reasons due to undesirable 
disturbances during certain manoeuvres. Restrictions are now 
set by the control system capacity, dc voltage level and 
switching frequency. 

TABLE I
MAIN ACTUATOR SPECIFICATIONS AND DIMENSIONS

Parameter Value 
Rated torque, Nm / Torque ripple (%) / Rated speed, rpm 1.2 / 4 / 180 
Max. torque, Nm / Max. speed, rpm 6.0 / 6000 
DC link voltage, V 270 
Maximum outer diameter, mm 90 
Maximum length, mm 120 

In order to determine the main motor dimensions, 
preliminary analysis has been carried out for both machine 
types considering initially the fundamental design principles 
employing three dimensional (3D) FEM. However, each 
machine type demands special attention during the design 
procedure satisfying the listed requirements and concerning 
both geometrical and spatial limitations. 

I
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III. PRELIMINARY DESIGN

A. Induction Motor Case 
The most critical characteristic featuring the induction 

motors is the lack of excitation in the rotor side. The 
establishment of the rotor magnetic field demands higher 
current density to flow into the stator. Hence, it is reasonable 
that under these circumstances the IM to require larger 
envelope dimensions than a PM machine in order to achieve 
the equal output torque under the same stator current density 
levels. The selection of the stator and rotor numbers of slots is 
of vital importance reducing parasitic torque, additional losses, 
noise and vibration. However, the construction of multi-pole 
and small in size machines delimits the available and feasible 
stator and rotor slots combinations. 

In order to identify the most appropriate correspondence 
between the stator and rotor numbers of slots; possible 
combinations have been examined selecting finally 24 stator 
slots mainly for construction limitations. The cross section of 
the copper bars and the rotor bore have been kept constant so 
as to deduce safe comparable results under the equal output 
torque. Figure 3 shows the five distinctive cases examined and 
illustrates the impact of the increased number of rotor slots, as 
well as the 3D representation model. The torque ripple for the 
normal operation of the selected rotor slots is below 2 %, 
which is in a quite satisfying level. Figure 2 shows the flux 
density distributions of the IM for both modes of operation at 
different time sequences. The actual supplied current density 
is 6 A/mm2 and 13 A/mm2 respectively, offering the required 
torque levels and exploiting adequately the stator and rotor 
core materials thus operating at the knee of the laminations 
BH curve. 

                  

     
Fig. 2.  Flux density distribution under normal and emergency operating 
conditions. 

(a) 

(b) 

(c) 

(d) 
Fig. 3.  (a) Instantaneous torque profile for different number of rotor slots. 8 
pole induction machine: (b) Rotor bars. (c) Rotor. (d) Stator. 

A. PM Actuator Case 
The winding configuration adopted for the PM actuator is 

the non overlapping single layer as concentrates the most 
benefits of the investigated winding topologies. The alternate 
teeth wound winding is considered a more favorable choice, 
however presents some considerable drawbacks. The number 

of poles and slots has to be chosen carefully, otherwise the 
winding factor may be low, the torque ripple and the rotor 
losses high and the machine may be quite noisy. In order to 
identify which winding layout, alternate teeth wound and all 
teeth wound, and the numbers of rotor poles and stator slots, 
different winding topologies have been examined by using the 
3D time-stepping FE analysis. 

In PM machines which have fewer stator slots than rotor 
poles, the MMF harmonic component that interacts in the 
mean torque production is not the fundamental but a higher 
harmonic component of the same order as the number of pole 
pairs. For this specific application and requirements, the 24 
stator slots and 28 rotor poles single layer fractional slot 
machine topology has been selected exhibiting low torque 
ripple with high winding factor, and subsequently, higher 
EMF capacity. Fig. 4 depicts the output torque profile for 
different winding layouts (Table II), single or double layer, as 
well as he finally selected PM actuator configuration. Figure 5 
shows the flux density distributions of the PM for both modes 
of operation at different time sequences. 

TABLE II 
WINDING LAYOUT CHARACTERISTICS

 Winding layout Poles Tr (%) kw

Si
ng

le
 a. B|A|A´|C´|C|B… 20 2.24 0.966 

g. B|A|A´|A|A´|C´|C|C´|C|B… 22 1.55 0.958 
c. B|A|A´|A|A´|C´|C|C´|C|B… 26 1.39 0.958 
e. B|A|A´|C´|C|B… 28 1.28 0.966 

D
ou

bl
e b. B´A|A´A´|AC´|CC|C´B… 20 1.72 0.933 

d. B´A|A´A´|AA|A´A´|AC´|CC… 26 1.06 0.950 
f. B´A|A´A´|AC´|CC|C´B… 28 0.91 0.933 
h. B´A|A´C|C´B… 32 4.16 0.866 

(a) 

(b) 

(c) 

(d) 
Fig. 4.  (a) Output torque profile for different winding layouts, alternate teeth 
wound (left) and all teeth wound (right). 24 slots - 28 pole PM machine. (b) 
Permanent magnets. (c) Rotor. (d) Stator. 

                 

        
Fig. 5.  Flux density distribution under normal and extreme operating 
condition. 

B. Thermal Assessment 
Due to the heavy environmental conditions in aerospace 

applications, the contribution to the temperature rise is 
important. Thermal analysis results, shown in Fig. 6, 
demonstrate that each configuration presents almost equal heat 
flux levels constituting the main aim of the preliminary 
design. To that respect the PM configuration is favored as it 
involves important size and weight reduction through the same 
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thermal constraints. 

                      

                    (a)                                                            (b) 
Fig. 6.  Heat flux distribution under rated operation. (a) IM. (b) PMM.  

IV. TAGUCHI’S METHODOLOGY

The application of the Taguchi’s methodology to the design 
of electrical machines provides the capability of approaching 
the near optimum settings of the already found design 
parameters through the classical design. In order to establish 
the prerequisite orthogonal arrays of the problem to be solved, 
Table III has to be filled with the chosen parameters for the 
machine optimization and their allowable values. The main 
stator parameters selected under this stage of optimization are 
the tooth length, L, the tooth shoe width, Wt1, and tooth width, 
Wt2, noted hereafter as A, B and C, respectively. The initial 
values derived from the classical design are typed in bold font. 
Considering the fact that three parameters with three 
respective levels have been selected; a standard Taguchi’s 
orthogonal array L-9 has to be adopted conducting the 
required experiments for each topology focusing on the 
computation of average torque, Tm, and the torque ripple, Tr,
by employing 3D time-stepping FEM. 

TABLE III 
DESIGN VARIABLES AND LEVELS (IN MM)

IM PMM 
A B C A B C 

13.01 3.88 2.74 18.53 4.61 3.43 
13.73 4.09 2.89 18.91 4.70 3.50 
14.45 4.31 3.05 19.30 4.79 3.57 

The results from the conducted experiments are tabulated in 
Table IV. The average value of Tm is 1.2 Nm for both machine 
types, while the average ripple is calculated of about 0.0226 
Nm and 0.0411 Nm for the IM and PM, respectively. 

TABLE IV 
RESULTS FROM THE TAGUCHI’S EXPERIMENTS

  IM PMM 
No. A B C Tm (Nm) Tr (Nm) Tm (Nm) Tr (Nm) 
1 1 1 1 1.1859 0.0283 1.1710 0.0443 
2 1 2 2 1.2005 0.0217 1.1704 0.0433 
3 1 3 3 1.1986 0.0195 1.1587 0.0358 
4 2 1 2 1.2064 0.0285 1.2319 0.0443 
5 2 2 3 1.2092 0.0205 1.2249 0.0444 
6 2 3 1 1.1959 0.0202 1.2534 0.0404 
7 3 1 3 1.2035 0.0288 1.1658 0.0352 
8 3 2 1 1.2008 0.0166 1.2145 0.0447 
9 3 3 2 1.1992 0.0195 1.2092 0.0371 

Figure 7 depicts the average effect of the mean torque and 
torque ripple, illustrating the impact of the selected design 
variables. Assessing the fact that the graphic representation of 
the average effect presents curvatures, the conclusion that the 
optimal values of the selected factors are neighboring values 
to the selected ones could be safely deduced. The Analysis of 
Variance enables the thorough evaluation of the effect of the 
various factors on the mean torque and torque ripple. The Sum 
of Squares (SS) could be calculated by the following equation 

� �
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2

1
9 i

i
SS m m

�

� � ��                             (3) 

Table V summarizes the results of the analysis of variance, 
including the percentage variation of each design variable. The 
average torque for both stator geometries depends 
considerably on the tooth length, while the cogging torque is 
affected significantly by the tooth shoe width as expected. 

(a)                                                     (b) 

(c)                                                     (d) 
Fig. 7.  Main parameters effect on Tmean and Tripple. (a), (b) IM actuator case. 
(c), (d) PM actuator case. 

TABLE V
RESULTS OF THE ANALYSIS OF VARIANCE

 Factor A B C 

IM 
Tm

SS (x10-6) 124 56 155 
% 36.89 16.76 46.36 

Tr
SS(x10-6) 4 157 4 

% 2.64 95.05 2.31 

PMM 
Tm

SS(x10-3) 7.41 0.51 1.399 
% 79.51 5.48 15.01 

Tr
SS(x10-6) 25 60 34 

% 20.77 50.90 28.34 

Considering the IM, the combination A2-B2-C3 contributes 
to the maximization of the average torque, while the 
combination A3-B2-C1 minimizes the cogging torque as 
derives from both Table IV and Fig. 7. Both combinations 
involve element B2, thus constitutes an element of the optimal 
design variables. The other two remaining elements are A2 
and C3, due to the fact that the tooth length and width are 
factors of vital importance for the mean torque compared to 
the cogging torque. Regarding the case of the PM actuator, the 
combination A2-B3-C1 contributes to the torque 
maximization, while the combination A3-B1-C3 is responsible 
for the torque ripple minimization. However between the two 
combinations there are not common elements. The finally 
selected combination is A2-B1-C1, because A2 and C1 affect 
significantly the mean torque, while, on the other hand B1 
element affects considerably the cogging torque.  

V. EXTENDED ROSENBROCK METHOD

After completing the preliminary design process and the 
application of the Taguchi’s methodology, a particular 
optimization algorithm, facilitating the comparative approach 
on the stator geometry optimization has been employed 
enabling also the consideration of both distinct operating 
points [6]. The procedure is based on the interaction between a 
3-D FEM parametric model and the optimizer block through 
Matlab scripts. The penalty function at the beginning of kth-
iteration shown in the block scheme is given by [6] 
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where Xk is equal to [Lk
tooth, Wk

t1, Wk
t2], G1-G4 represent the 

weight coefficients, while Tm and Tr represent the mean and 
ripple torque respectively. The extended Rosenbrock method 
accounts not only for the maximization of the average torque, 
the minimization of the torque ripple and the efficient 
performance, but also for the optimum operation under the 
two significantly different operating points as described in 
Table I. The objective equation involves proportionally both 
operating points as follows 

( ) ( ) (1 ) ( )k k k
I IIP G P G P� � � � �k k kX X X                  (5) 

where G is a weight coefficient dependent on the specific 
application operation cycle. In this particular aerospace 
application the emergency mode of operation could be 
approximated by considering of about 5% of the normal mode 
of operation. 

VI. RESULTS AND DISCUSSION

When considering both points of operation, the examined 
machine topology is expected to present improved 
performance for the extreme operating mode compared to the 
classical design procedure. However, under the rated operation 
machine performance remains within the specifications, 
affecting considerably the operational characteristics. Fig. 7 
shows the torque ripple under the rated operation for both 
machine topologies and employed design techniques, where 
the minimization of the torque ripple is distinguishable for 
both cases. Torque ripple contains a large amount of harmonic 
content, as previously shown in Figs 3 and 4, thus a specific 
part has been selected. 
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                                   (a)                                                         (b) 
Fig. 7.  Torque ripple under rated operation. (a) IM. (b) PM. 

Table VI summarizes the comparison results of the classical 
design and the Taguchi’s methodology illustrating the 
optimization of the initial design variables concerning the 
mean torque and the cogging torque, while Fig. 8 depicts the 
manufactured IM and PM actuator prototypes. Under the 
emergency operating mode at 6000 rpm, the IM toque ripple is 
not clearly observed therefore the respective results are 
tabulated.

(a) (b) 

(c) (d) 
Fig. 8. IM actuator rotor (a) and stator (c). PM actuator rotor (b) and stator (d). 

TABLE VI 
COMPARISON RESULTS

 IM PMM 

Classical Taguchi Rosen- 
brock Classical Taguchi Rosen- 

brock 
A 13.01 13.73 13.88 18.53 18.91 19.02 
B 4.09 4.09 4.01 4.70 4.606 4.64 
C 2.89 3.05 3.03 3.50 3.43 3.41 

Normal Tm 1.2005 1.2092 1.195 1.1704 1.231 1.221 
Tr 0.0217 0.0205 0.0191 0.0433 0.0429 0.405 

Extreme Tm 1.60 - 1.591 1.621 - 1.602 
Tr <2.1% - <1.2% < 7% - < 6% 

VII. CONCLUSION

In this paper, a comparative optimal design of aerospace 
actuators based on IM and PMM technologies has been carried 
out. Different combinations of rotor-stator slots for the IM and 
different winding layouts for the PMM have been modeled, 
and performances have been compared. The derived stator 
design variables from 3D time-stepping FEM in terms of the 
equal evacuation criterion constituted the optimization target. 
Both configurations considered have been in a next step 
optimized regarding the mean torque and torque ripple 
through the application of specific optimization procedure 
employing Taguchi’s methodology in conjunction with an 
extended Rosenbrock’s method accounting also for the 
machine points of operation. Resulting IM and PMM optimal 
configurations have been validated through manufactured 
prototypes illustrating the effectiveness of the proposed 
optimization procedure. 
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��Abstract – In this paper, a comparative design of actuators 
for aerospace applications based on Induction Motor (IM) and 
Permanent Magnet Motor (PMM) technologies is undertaken, 
by means of a combined electromagnetic and thermal 
evaluation. Initially, 3D time-stepping finite element analysis 
is employed for the determination of the actuators basic 
dimensional and operating characteristics. As the actuator 
thermal constraints constitute a key-feature of the respective 
systems, the proposed configurations are compared on the 
basis of equal thermal evacuation. The two configurations 
considered are in a next step optimized through the 
application of specific minimization of their performance-
technical related costs. Both resulting IM and PMM optimal 
configurations present complementary advantages for this 
class of applications. 
 

Index Terms—Actuators, aerospace engineering, finite 
element methods, induction motors, permanent magnet 
machines. 

I.   INTRODUCTION 
ERMANENT magnet (PM) machines, feature 
significant advantages over the other machine types. 
They have attracted a growing interest within the 

research community for actuator applications; thus enabling 
the thorough investigation of their operational 
characteristics [1-4]. However, in high performance 
actuation systems, such as in aerospace applications where 
strict specifications govern, safety and reliability issues, 
further analysis of their operation is necessary. The absence 
of an electromagnetic excitation system improves their 
dynamic performance. The higher torque density and the 
simplification and maintenance are some of their most 
crucial advantages leading PM machines to be considered 
as an attractive option [5]. On the contrary, the high short 
circuit currents due to the permanent existence of the rotor 
field and the high braking torque indicate some of their 
disadvantages combined with the significant magnet 
retention issue. 

Another competitor, constituted for many years the 
established technology in such applications, is the cage 
Induction Machines (IMs); brushless machines without the 
presence of commutator or slip rings mainly characterized 
by the capability of high performance dynamic control. 
Owing to the dynamic progress made in the field of power 
electronics and control technology their application to 
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electrical drives has increased considerably [6]. However, 
IMs present also numerous drawbacks, either 
constructional or operational, such as their small air gap, 
the lower efficiency and power factor than the synchronous 
motors [7-8]. In order to overcome the presented 
disadvantages, improvements in the realm of the design 
process and drives have made easier and cost effective the 
motor operation over a large range of speeds still 
maintaining high efficiency and reliability. 

In this paper, two different machine topologies, a PM 
and an IM, satisfying the specifications of a typical 
aerospace application, are designed and examined in a 
comparative approach. Finite Elements (FE) are enlisted 
enabling to specify actuator basic features and determine 
the detailed machine configuration, shown in Fig. 1, 
applying innovative stator geometry optimization methods. 
The operational characteristics of the two machine 
topologies are analyzed for two different modes of 
operation, by employing FE time-stepping technique. 
Moreover, due to the heavy environmental conditions in 
aerospace applications, the contribution to the ambient 
temperature rise is of high importance; hence thermal 
analysis has also been conducted attaining for each 
configuration the equal thermal evacuation criterion. The 
two actuators are intended to be manufactured and 
incorporated in an aerospace actuation application. 

 

  
(a) (b) 
 

Fig. 1.  3D actuator representation models.  
(a) 24 slots - 28 pole PM machine.  (b) 8 pole induction machine. 

II.   ACTUATOR SPECIFICATIONS 
The actuator topology has to comply with particular 

geometrical and electromechanical specifications. The main 
actuator specifications and dimensions are summarized in 
Table 1, for the two different modes of operation. Under 
normal operation the output torque is about five times less 
compared to the extreme mode of operation presenting also 
irrespectively increase in rotor speed. Such an extreme 
difference in machine specifications is common in 
aerospace applications; mainly for safety reasons due to 
undesirable disturbances during certain manoeuvres. It is 
worth noticing that the speed value, shown in Table I, is the 
actual machine speed without the presence of step down 
gear. Restrictions are now set by the control system 
capacity, dc voltage level and switching frequency. 

Aerospace Actuator Design: a Comparative analysis of 
Permanent Magnet and Induction Motor configurations 

P. E. Kakosimos, E. M. Tsampouris, A. G. Kladas and C. Gerada 
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TABLE I 
MAIN ACTUATOR SPECIFICATIONS AND DIMENSIONS 

 
Quantity Value 

Torque, Nm 1.2 
Speed, rpm 180 

Maximum toque at max. speed, Nm 6.0 
Maximum speed, rpm 6000 

DC link voltage, V 270  
Maximum outer diameter, mm 90  

Maximum length, mm 120  
 
In order to determine the main motor dimensions, 

preliminary analysis has been carried out for the two 
machine types considering initially the fundamental design 
principles. However, each machine type demanded special 
attention during the design procedure satisfying the listed 
requirements and concerning both geometrical and spatial 
limitations. 

III.   MODELING AND DESIGN CONSIDERATIONS 

A.   Magnetic Field Modeling 
The time-dependent magnetic field is governed by the 

well known Maxwell’s equation in the form of the 
magnetic vector potential: 

�
�

�
/

S C
electricconductor permanent

iron air gap potentialarea magnet
area

dv J V H
dt

� ��
�� ��� � � � � ���

���
 (1) 

where v is the reluctivity, A is the magnetic vector potential, 
JS is the source current density, V is the electric potential 
and HC is the coercive force of the permanent magnet. 

The equation describing the interaction of the magnetic 
field with the applied machine terminal voltage is of the 
following form: 

s
s s

back Electromotive Force

di lv R i L d d
dt S t t� �� �
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where R and L are the phase resistance and end windings 
inductance respectively, is is the stator current, vs is the 
supply voltage, l is the machine length and �+ or �- 
represent the total cross-sectional areas depending on the 
sign of the phase conductors current. 

B.   Preliminary design 
Particularly, for the IM, conventional design principles 

have been followed, mainly focusing on the efficiency and 
the output torque. Different topologies and winding 
configurations suitable for the specific application have 
been investigated and compared, in order to identify the 
one exhibiting the best performance with respect to the 
considered specifications [9-10]. The non-overlapping 
winding investigation has shown that under such 
circumstances and topology, a non-overlapping winding is 
not favorable and effective for the IM, thus the classical 
winding layout has been followed. In order the IM to meet 
the requirements the whole available space, maximum 
length and diameter, is required to be covered taking into 
consideration the best performance. For the cross section of 
the rotor bars the NEMA design class A has been followed 
as the most appropriate offering higher torque capacity at 

lower frequency slip levels. Finally, a sensitivity analysis of 
the main motor parameters of the selected configuration has 
been performed in order to define the detailed motor design 
shown in Fig. 1. 

On the contrast, for the PMM, an analysis of the 
alternative machine topologies and the available winding 
configurations suitable for this specific application has 
been fulfilled focusing on the key points of performance, 
efficiency and reliability. The effective length of the PM 
machine has been configured at 40 mm, which is one third 
of the total available length. Furthermore, both overlapping 
and non overlapping winding configurations have been 
investigated. The non overlapping single layer winding was 
considered a more favorable choice due to its underlying 
advantages such as lower copper losses and torque ripple 
[11-12]. 

C.   Geometry optimization 
After completing the preliminary design process, based 

on analytical methods, and the winding layout selection, a 
particular optimization algorithm, facilitating the 
comparative approach on the stator geometry optimization 
of surface PM machines involving full pitch and fractional 
slot concentrated winding configurations has been 
employed [8], [13-14]. Figure 2 shows the block diagram 
of the proposed optimization procedure. The procedure is 
based on the interaction between a 2-D FEM parametric 
model and the optimizer block. 

 

 
Fig. 2.  Block scheme of the adopted optimization algorithm [13]. 
 

The penalty function at the beginning of kth-iteration 
shown in the block scheme is given by 
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where Xk is equal to [Lk

tooth, Wk
t1, Wk

t2], G1-G5 represent the 
weight coefficients, Tm and Tr represent the mean and ripple 
torque respectively, An is the 3rd and 5th normalized 
amplitude sum, gi(Xk) are the problem constraints and C is 
the total technical cost concerning the selected geometry. 

IV.   INDUCTION MOTOR ACTUATOR CASE 
The most critical characteristic featuring the induction 

motors is the lack of excitation in the rotor side. The 
establishment of the rotor magnetic field demands higher 
current density to flow into the stator. Hence, it is 
reasonable that under these circumstances the IM requires 
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larger envelope dimensions than a PM machine in order to 
achieve the equal output torque under the same stator 
current density levels. In Fig. 3 the output torque versus 
slip frequency is presented for different current densities 
and effective machine lengths considering an actual slot fill 
factor equal to 0.5 and constant currents. 

From Fig. 2, it can be observed that the eight-pole IM 
design meets the specifications at the maximum available 
machine length of 120 mm considering that a thermally 
acceptable current for the normal operating conditions is of 
about 6 A/mm2. 

 

 
 

 
Fig. 3.  Torque profile versus slip frequency considering constant stator 
current densities. The dotted line corresponds to 28 and 20 A/mm2 for 
machine lengths equal to 40 and 60 mm, respectively. 
 

Figure 4 shows the flux density distributions of the IM 
for the two modes of operation at different time sequences. 
The actual supplied current density is 6 A/mm2 and 13 
A/mm2 respectively, offering the required torque levels and 
exploiting adequately the stator and rotor core materials 
thus operating at the knee of the laminations BH curve, 
which constitutes a design process criterion. The normal 
saturation levels leads to the fact of the almost pure 
sinusoidal EMF. Figure 5 illustrates the unsaturated core 
for the normal operation, where the EMF is almost 
sinusoidal, while the EMF for the extreme operating 
conditions presents insignificant signs of harmonic 
distortion, indicating the operation at the knee of the 
magnetizing curve. 

 

  
 

      
 
Fig. 4.  Flux density distribution under normal and extreme operating 
conditions. 

 

 
Fig. 5.  Induced and terminal phase voltage. 
 

The torque ripple for the normal operation is below 2 %, 
as shown in Fig. 6, which is in a quite satisfying level. The 
selection of the stator and rotor numbers of slots is 
important reducing parasitic torque, additional losses, noise 
and vibration [15-18]. However, the construction of multi-
pole and small in size machines delimits the available and 
feasible stator and rotor slots combinations [19-21]. Figure 
6 depicts the instantaneous torque profile versus time for 
the normal operation. 

 
Fig. 6.  Instantaneous torque profile (Tmean = 1.085 Nm). 
 

In order to identify the most appropriate correspondence 
between the stator and rotor numbers of slots possible 
combinations have been examined considering 24 stator 
slots mainly for construction limitations. The cross section 
of the copper bars and the rotor bore have been kept 
constant so as to deduce safe comparable results under the 
equal output torque. Figure 7 shows the five distinctive 
cases examined and illustrates the impact of the increased 
number of rotor slots. 

 
Fig. 7.  Instantaneous torque profile. 
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After increasing significantly the rotor slots then the 
rotor teeth are heavily saturated affecting the torque ripple. 
Moreover, in such space-limited applications, a balance of 
the manufacturing feasibility and the most effective 
theoretical approach should be followed. From Fig. 7 is 
evident that the 30 slots in rotor benefit from the increased 
slot number constituting also a satisfactory version. 

Another important factor necessary to be taken into 
account is the rotor moment of inertia, which improves 
dynamic performance. The existence of the copper in the 
rotor slots deteriorates machine speed variations. Fig. 8 
shows the instantaneous torque profile versus time 
considering a direct start for the extreme mode of operation 
counting also the mechanical vibrations. The total rotor 
moment of inertia is however below 5e-4 kg m2. 

 

 
Fig. 8.  Instantaneous torque profile under direct start considerin8 
mechanical part vibrations. 

V.   PMM ACTUATOR CASE 
The winding configuration adopted for the PM actuator 

is the non overlapping single layer as concentrates the most 
benefits of the investigated winding topologies. The 
alternate teeth wound winding is considered a more 
favorable choice, however presents some drawbacks. The 
number of poles and slots has to be chosen carefully, 
otherwise the winding factor may be low, the torque ripple 
and the rotor losses high and the machine may be quite 
noisy. In order to indentify which winding layout, alternate 
teeth wound and all teeth wound, and the numbers of rotor 
poles and stator slots, different winding topologies have 
been examined by using the time-stepping FE analysis. 
Table II summarizes the main characteristics of some of the 
examined winding layouts considering identical embrace 
and thickness of the magnet configuration under the same 
voltage supply. 

 
TABLE II 

WINDING LAYOUT CHARACTERISTICS 
 

  Winding layout Rotor 
poles 

Torque 
ripple (%) 

Winding 
factor 

Si
ng

le
 a. B|A|A´|C´|C|B… 20 2.24 0.966 

g. B|A|A´|A|A´|C´|C|C´|C|B… 22 1.55 0.958 
c. B|A|A´|A|A´|C´|C|C´|C|B… 26 1.39 0.958 
e. B|A|A´|C´|C|B… 28 1.28 0.966 

D
ou

bl
e b. B´A|A´A´|AC´|CC|C´B… 20 1.72 0.933 

d. B´A|A´A´|AA|A´A´|AC´|CC… 26 1.06 0.950 
f. B´A|A´A´|AC´|CC|C´B… 28 0.91 0.933 
h. B´A|A´C|C´B… 32 4.16 0.866 

 

In PM machines which have fewer stator slots than rotor 
poles, the MMF harmonic component that interacts in the 
mean torque production is not the fundamental but a higher 
harmonic component of the same order as the number of 
pole pairs. For this specific application and requirements, 
the 24 stator slots and 28 rotor poles single layer fractional 
slot machine topology has been selected exhibiting low 
torque ripple with high winding factor, and subsequently, 
higher EMF capacity [22-26]. Fig. 9 depicts the output 
torque profile for different winding layouts, single or 
double layer. The results are tabulated in Table II. 

Fig. 10 shows the flux density distribution of the PM at 
45 ms. The mean flux density in the stator bore is of about 
0.5 T, while in the stator tooth approaches the mean value 
of 0.7 T, however, the stator laminations flux density is 
quite far from the knee of the magnetizing curve. 

 

 
Fig. 9.  Output torque profile for different winding layouts, alternate teeth 
wound (left) and all teeth wound (right). 
 

 

 
Fig. 10.  Flux density distribution under normal operation at 45 ms. 
 

It is important for the machine operation to be capable of 
being further loaded in order to meet the requirements of 
the extreme loading condition. The torque angle, under 
normal operation, is approximately equal to 30 degrees and 
the EMF is absolutely sinusoidal, which is mainly due to 
the unsaturated stator and rotor core materials. Fig. 11 
depicts the induced and terminal phase voltage considering 
a sinusoidal voltage supply at the machine terminals. 

Under the extreme operating condition, the maximum 
torque at maximum speed is significantly higher than the 
specified torque for the normal operation. 
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Fig. 11.  Induced and terminal phase voltage. 

 
 

 
 
Fig. 12.  Flux density distribution under extreme operating conditions at 5 
ms. 
 

 
Fig. 13.  Induced and terminal phase voltage. 
 

 
                                    (a)                                                  (b) 
Fig. 14.  Fourier analysis of the induced (a) and terminal phase voltage (b). 
 

The mean flux density in the stator tooth is about 2 T 
leading the stator and rotor laminations to high saturation 
levels as shown in Fig. 12. 

Subsequently, the highly saturated core affects the 
induced EMF presenting a 3rd harmonic component which 
equals to the 50.8% of the fundamental component. Fig. 13 
shows the induced EMF for the extreme operating 
condition, while Fig. 14 shows the respective harmonic 
components. 

VI.   RESULTS AND DISCUSSION 
IM machines’ disadvantages originate primarily from 

the absence of independent electromagnetic excitation in 
the rotor. From the preceded analysis it has been shown 
that the establishment of the rotor magnetic field demands 
higher current density to flow into the stator slots for the 
equal output torque levels thus deteriorating overall IM 
situation compared to the PM machine. 

PM actuator demanded the one third of the total length, 
meeting the specifications, while the IM required the total 
available length. However, PM machine, under the extreme 
operating condition, necessitates stator and rotor core heavy 
saturation in order to achieve the desirable output torque, 
presenting distorted induced EMF and currents. Unlike the 
PM machine, the IM core saturation level is lower, due to 
the fact that the magnetic field in the rotor has already been 
established, thus having the capacity of being more loaded. 
It is worthwhile to be mentioned that topology optimization 
has been carried out for the normal operation for the two 
machine types. Table III summarizes the main PM and 
induction actuator characteristics for the normal operation. 
It is worth to mention that the applied current density of 
about 4 A/mm2 is too low for aerospace actuators. In 
practice, a forced air or oil cooling is used and the current 
density is higher. However, the extreme mode operation 
necessitates higher current densities setting the operation 
limits and leading to lower densities under normal 
operation. Nevertheless, in the present study natural air 
convection has been considered. 

 
TABLE III 

PM AND INDUCTION ACTUATOR CHARACTERISTICS 
 

Quantity Value 
PMM IM 

Current density, J (A/mm2) 4.14 4.05 
Depth, l (mm) 40 120 

Number of conductors 47 11 
Number of branches 4 1 

Volume, V (m3) 1.14e-4 4.55e-4 
Torque density, (kNm/m3) 10.5 2.42 

Stator slots 24 24 
Rotor slots - 30 

Poles 28 8 
 

Furthermore, in aerospace applications, it is common to 
operate more than one machine in the same shaft for safety 
and reliability reasons contributing to a fault tolerant 
system. Therefore, under a machine fault, the remaining 
machines have to operate overloaded to substitute the fault 
machine operation and not to be hindered. The IMs benefit 
from the absence of rotor excitation exhibiting zero braking 
torque  under  short  circuit fault.  Figure 15  illustrates  this  
important disadvantage of the PM machines. Under a three 
phase short circuit at 20 ms, the IM presents almost zero 
braking torque after 40 ms. Contrarily, the PM machine 
continues to contribute with high braking torque of the 
value of 0.5 Nm. 

These two actuator types exhibit intense differences and 
complementary advantages leading to a final choice 
depending on the type of the individual application. It may 
be noted that, for this specific aerospace application, the 
equal   thermal   evacuation  criterion  has  been  taken  into 
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                                  (a)                                                        (b) 
Fig. 15.  Instantaneous torque under three phase short circuit fault 
considering constant speed load. (a) PM machine (b) IM 

 
account. Due to the heavy environmental conditions in 
aerospace applications, the contribution to the temperature 
rise is important. Thermal analysis results, shown in Fig. 
16, demonstrate that each configuration presents almost 
equal heat flux levels. To that respect the PM configuration 
is favored as it involves important size and weight 
reduction through the same thermal constraints.  

 

 
 

 
(a) 

 
 

 
(b) 

Fig. 16.  Heat flux distribution. (a) Induction actuator. (b) PM actuator. 

VII.   CONCLUSIONS 
In this paper a comparative analysis between PMM and 

IM aerospace actuators has been carried out. Different 
combinations of rotor-stator slots for the IM, and different 
winding layouts for the PMM have been modeled, and 
performances are compared. The optimum IM 
configuration, featured by the absence of rotor magnetic 
field, required larger dimensioning and weight than the 
respective PMM one, for the same thermal evacuation ratio. 
However, the IM case presented lower braking torque and 
short-circuit currents with respect to the PMM case,  
leading the final choice of the actuator technology to an 
overall system considerations dependent problem. In the 
present analysis by using the same thermal evacuation 
criterion the PM configuration was more favorable. 

VIII.   APPENDIX 
Fig. 17 shows the magnetization curve for 0.35 mm 

Thyssen laminations, used for the stator and rotor 
lamination, and Table IV summarizes main laminations 
characteristics. 

 
Fig. 17  Magnetization curve (logarithmic x axis) for 0.35 mm Thyssen 
laminations. 
 

TABLE IV 
STATOR LAMINATION LOSSES PROFILE 

 

Type: Thyssen M 330-35 A / 35JN230 
Thickness 0.35 mm 
Density 7.60 kg/dm3 

Max. Core Losses @ 1.0T, 50Hz 1.30 W/kg 
Max. Core Losses @ 1.5T, 50Hz 3.30 W/kg 

 

IX.   REFERENCES 
[1] R. Tianhu, P. Haipeng, and X. Yongming, “Design and analysis of 

two different line-start PM synchronous motors,” 2nd International 
Conference on Artificial Intelligence, Management Science and 
Electronic Commerce, pp. 3843-3847, 2011. 

[2] J. R. Quesada and J.-F. Charpentier, “Finite difference study of 
unconventional structures of permanent-magnet linear machines for 
electromagnetic aircraft launch system,” IEEE Transactions on 
Magnetics, vol. 41, no. 1, pp. 478-483, Jan. 2005. 

[3] M. J. Melfi, S. D. Rogers, S. Evon, and B. Martin, “Permanent-
Magnet Motors for Energy Savings in Industrial Applications,” IEEE 
Transactions on Industry Applications, vol. 44, no. 5, pp. 1360-1366, 
2008. 

[4] T. Takegami, K. Tsuboi, M. Hasegawa, I. Hirotsuka, and M. 
Nakamura, “Calculation method for asynchronous starting 
characteristics of line-start permanent magnet synchronous motor,” 
International Conference on Electrical Machines and Systems, pp. 
1137-1142, 2010. 

[5] C. C. Mi, G. R. Slemon, and R. Bonert, “Minimization of Iron Losses 
of Permanent Magnet Synchronous Machines,” IEEE Transactions 
on Energy Conversion, vol. 20, no. 1, pp. 121-127, Mar. 2005. 

[6] Y. Okada, K. Dejima, and T. Ohishi, “Analysis and comparison of 
PM synchronous motor and induction motor type magnetic 
bearings,” IEEE Transactions on Industry Applications, vol. 31, no. 
5, pp. 1047-1053, 1995. 

[7] A. Vagati, G. Pellegrino, and P. Guglielmi, “Comparison between 
SPM and IPM motor drives for EV application,” XIX International 
Conference on Electrical Machines, pp. 1-6, 2010. 

[8] S. P. Cheng and C. C. Hwang, “Design of High-Performance Spindle 
Motors With Single-Layer Concentrated Windings and Unequal 
Tooth Widths,” IEEE Transactions on Magnetics, vol. 43, no. 2, pp. 
802-804, Feb. 2007. 

[9] M. Popescu, T. J. E. Miller, M. I. McGilp, F. J. H. Kalluf, C. A. da 
Silva, and L. von Dokonal, “Effect of winding harmonics on the 
asynchronous torque of a single-phase line-start permanent-magnet 
motor,” IEEE Transactions on Industry Applications, vol. 42, no. 4, 
pp. 1014-1023, Jul. 2006. 

[10] N. Bianchi, S. Bolognani, M. D. Pre, and G. Grezzani, “Design 
considerations for fractional-slot winding configurations of 
synchronous machines,” IEEE Transactions on Industry 
Applications, vol. 42, no. 4, pp. 997-1006, Jul. 2006. 

[11] F. Meier, “Permanent-Magnet Synchronous Machines with Non-
Overlapping Concentrated Windings for Low-Speed Direct-Drive 
Applications,” Royal Institute of Technology, 2008. 

[12] C. Patsios, E. Tsampouris, M. Beniakar, P. Rovolis, and A. G. 
Kladas, “Dynamic Finite Element Hysteresis Model for Iron Loss 
Calculation in Non-Oriented Grain Iron Laminations Under PWM 
Excitation,” IEEE Transactions on Magnetics, vol. 47, no. 5, pp. 
1130-1133, May 2011. 

Σελίδα 253



  

[13] E. M. Tsampouris, M. E. Beniakar, and A. G. Kladas, “Geometry 
Optimization of PMSMs Comparing Full and Fractional Pitch 
Winding Configurations for Aerospace Actuation Applications,” 
IEEE Transactions on Magnetics, vol. 48, no. 2, Feb. 2012. 

[14] K. I. Laskaris and A. G. Kladas, “Permanent-Magnet Shape 
Optimization Effects on Synchronous Motor Performance,” IEEE 
Transactions on Industrial Electronics, vol. 58, no. 9, pp. 3776-3783, 
Sep. 2011. 

[15] A. Boglietti, R. Bojoi, A. Cavagnino, P. Guglielmi, and A. Miotto, 
“Analysis and modeling of rotor slot enclosure effects in high speed 
induction motors,” in Energy Conversion Congress and Exposition, 
2011, pp. 154-161. 

[16] V. Fireteanu, T. Tudorache, and O. A. Turcanu, “Optimal Design of 
Rotor Slot Geometry of Squirrel-Cage Type Induction Motors,” in 
International Electric Machines & Drives Conference, 2007, pp. 
537-542. 

[17] K. Kim, S.-B. Lim, and J. Lee, “Design of rotor slot of single phase 
induction motor with copper die-cast rotor cage for high efficiency,” 
in 31st International Telecommunications Energy Conference, 2009. 

[18] N. Salvatore, C. Gerada, G. L. Cascella, and M. Sumner, “Transient 
torque response improvement in presence of axial saturation due to 
skewing of rotor slots in induction motors,” International Symposium 
on Power Electronics, Electrical Drives, Automation and Motion, 
2006, pp. 396-403. 

[19] L. Alberti and N. Bianchi, “Impact of winding arrangement in dual 3-
phase induction motor for fault tolerant applications,” XIX 
International Conference on Electrical Machines, 2010. 

[20] I. Boldea and S. Nasar, The Induction Machines Design Handbook, 
2nd ed. CRC Press, 2010. 

[21] C. Shumei, D. Ying, and S. Liwei, “Rotor Slots Design of Induction 
Machine for Hybrid Electric Vehicle Drives,” Vehicle Power and 
Propulsion Conference, 2006. 

[22] E. Fornasiero, L. Alberti, N. Bianchi, and S. Bolognani, 
“Considerations on selecting fractional—slot windings,” in Energy 
Conversion Congress and Exposition, 2010, pp. 1376-1383. 

[23] C. C. Hwang, S. P. Cheng, and P. L. Li, “An Automatic Winding 
Layout Technique for Permanent Magnet Machines,” International 
Electric Machines & Drives Conference, 2007, pp. 766-769. 

[24] G. Dajaku and D. Gerling, “A Novel 24-Slots/10-Poles Winding 
Topology for Electric Machines,” International Electric Machines & 
Drives Conference, 2011, pp. 65-70. 

[25] K. S. Khan, W. M. Arshad, and S. Kanerva, “On performance figures 
of multiphase machines,” in 18th International Conference on 
Electrical Machines, 2008. 

[26] H. V. Xuan, D. Lahaye, H. Polinder, and J. A. Ferreira, “Influence of 
slot/pole number combination on performances of permanent magnet 
machines with concentrated windings for ship application,” in 
International Conference on Electrical Machines and Systems, 2011. 

X.   BIOGRAPHIES 
 

Panagiotis E. Kakosimos was born in Greece, in 1986. He received 
the Diploma degree in electrical and computer engineering from the 
Aristotle University of Thessaloniki, Greece in 2009. He is currently 
working toward the Ph.D. degree in the Department of Electrical and 
Computer Engineering, National Technical University of Athens. 

His current research involves power generation from renewable 
energy sources and energy saving devices, design and control, as well as 
electric machine design for aerospace applications and industrial drives. 

 
Evangelos Tsampouris was born in Ioannina, Greece, in 1985. He 

received the Diploma in Electrical and Computer Engineering in the 
National Technical University of Athens (NTUA) in 2008 and is currently 
a Ph. D student in Electrical Machines and Power Electronics Laboratory, 
NTUA. 

His current research discourses on the design and control of electrical 
motors for tranction applications with focus on the development of 
optimized manufacturing and operational procedures for the "more-green" 
and safer operation of these systems. 

Mr. Tsampouris is a member of the Technical Chamber of Greece. 
 
 
Antonios G. Kladas (M’87) was born in Greece, in 1959. He received 

the Diploma degree in electrical engineering from Aristotle University of 
Thessaloniki, Thessaloniki, Greece, in 1982 and the D.E.A. and Ph.D. 
degrees from the University of Pierre and Marie Curie (Paris 6), Paris, 
France, in 1983 and 1987, respectively. 

From 1984 to 1989, he was an Associate Assistant with the University 
of Pierre and Marie Curie. During the period 1991 to 1996, he joined the 
Public Power Corporation of Greece, where he was engaged with the 
System Studies Department. Since 1996, he has been with the Department 
of Electrical and Computer Engineering, National Technical University of 
Athens, Athens, Greece, where he is currently a Professor. His research 
interests include transformer and electric machine modeling and design as 
well as analysis of generating units by renewable energy sources and 
industrial drives 

Mr. Kladas is a member of the Technical Chamber of Greece. 
 
Chris Gerada (M’05) obtained his PhD in Numerical Modelling of 

Electrical Machines from the University of Nottingham, England in 2005. 
He subsequently worked as a researcher at Nottingham on high 
performance electrical drives and on the design and modelling of 
electromagnetic actuators for aerospace applications. In 2008, he was a 
Lecturer with the Power Electronics, Machines and Control Group, 
University of Nottingham, where he became an Associate Professor in 
2011. His research interests include high performance machines and 
drives. 

 

Σελίδα 254



1st International MARINELIVE Conference on “All Electric Ship”
June 3-5, 2012, Athens, Greece

A COMPARATIVE STUDY OF PM AND INDUCTION MOTOR ACTUATORS 
FOR ON BOARD APPLICATIONS

ABSTRACT
In this paper, a comparative design of actuators for on board autonomous systems applications 
based on Induction Motor (IM) and Permanent Magnet Motor (PMM) technologies is 
undertaken, by means of a combined electromagnetic and thermal evaluation. Initially, 3D time-
stepping finite element analysis is employed for the determination of the actuators basic 
dimensional and operating characteristics. As the actuator thermal constraints constitute a key-
feature of the respective systems, the proposed configurations are compared on the basis of 
equal thermal evacuation. The two configurations considered are in a next step optimized 
through the application of specific minimization of their performance-technical related costs. 
Both resulting IM and PMM optimal configurations present complementary advantages for this 
class of applications.

KEYWORDS
Finite element methods, induction motors, optimization, permanent magnet machines, time 
stepping technique.

1. INTRODUCTION
Permanent magnet (PM) machines, feature

significant advantages over the other machine types. 
They have attracted a growing interest within the 
research community for actuator applications; thus 
enabling the thorough investigation of their 
operational characteristics [1-4]. However, in high 
performance actuation systems, where strict 
specifications govern, safety and reliability issues, 
further analysis of their operation is necessary. The 
absence of an electromagnetic excitation system 
improves their dynamic performance. The higher 
torque density and the simplification and 
maintenance are some of their most crucial 

advantages leading PM machines to be considered 
as an attractive option [5]. On the contrary, the high 
short circuit currents due to the permanent existence 
of the rotor field and the high braking torque 
indicate some of their disadvantages combined with 
the significant magnet retention issue.

Another competitor in such applications is the 
cage Induction Machines (IMs); brushless machines 
without the presence of commutator or slip rings
mainly characterized by the capability of high 
performance dynamic control. Owing to the 
dynamic progress made in the field of power 
electronics and control technology their application 
to electrical drives has increased considerably [6]. 
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However, IMs present also numerous drawbacks, 
either constructional or operational, such as their 
small air gap, the lower efficiency and power factor 
than the synchronous motors [7-8]. In order to 
overcome the presented disadvantages, 
improvements in the realm of the design process 
and drives have made easier and cost effective the 
motor operation over a large range of speeds still 
maintaining high efficiency and reliability.

In this paper, two different machine topologies, a 
PM and an IM, satisfying the specifications of
specific applications, are designed and examined in 
a comparative approach. Finite Elements (FE) are 
enlisted enabling to specify actuator basic features 
and determine the detailed machine configuration, 
shown in Fig. 1, applying innovative stator 
geometry optimization methods. The operational 
characteristics of the two machine topologies are 
analyzed for two different modes of operation, by 
employing FE time-stepping technique. Moreover, 
due to the heavy environmental conditions in high 
performance applications, the contribution to the 
ambient temperature rise is of high importance; 
hence thermal analysis has also been conducted 
attaining for each configuration the equal thermal 
evacuation criterion. The two actuators are intended 
to be manufactured and incorporated in an actuation 
application.

(a) (b)

Figure 1. 3D actuator representation models. (a) 24 slots 
- 28 pole PM machine.  (b) 8 pole induction machine.

2. ACTUATOR SPECIFICATIONS
The actuator topology has to comply with 

particular geometrical and electromechanical 
specifications. The main actuator specifications and 
dimensions are summarized in Table 1, for the two 
different modes of operation. Under normal 
operation the output torque is about five times less 
compared to the extreme mode of operation 
presenting also irrespectively increase in rotor 
speed. Such an extreme difference in machine 
specifications is common in high performance 
applications; mainly for safety reasons due to 
undesirable disturbances during certain manoeuvres. 

Restrictions are now set by the control system 
capacity, dc voltage level and switching frequency.

Quantity Value
Torque, Nm 1.2
Speed, rpm 180

Maximum toque at max. speed, Nm 6.0
Maximum speed, rpm 6000

DC link voltage, V 270 
Maximum outer diameter, mm 90

Maximum length, mm 120 

Table 1. Main actuator specifications and dimensions.

In order to determine the main motor dimensions, 
preliminary analysis has been carried out for the 
two machine types considering initially the 
fundamental design principles. However, each 
machine type demanded special attention during the 
design procedure satisfying the listed requirements 
and concerning both geometrical and spatial 
limitations.

3. MODELING AND DESIGN 
CONSIDERATIONS

3.1 MAGNETIC FIELD MODELING
The time-dependent magnetic field is governed 

by the well known Maxwell’s equation in the form 
of the magnetic vector potential:

�
�

�
/

S C
electricconductor permanent

iron air gap potentialarea magnet
area

dv J V H
dt

� ��
�� ��� � � � � ���

���
(1)

where v is the reluctivity, A is the magnetic vector 
potential, JS is the source current density, V is the 
electric potential and HC is the coercive force of the 
permanent magnet.

The equation describing the interaction of the 
magnetic field with the applied machine terminal 
voltage is of the following form:

s
s s

back Electromotive Force

di lv R i L d d
dt S t t� �� �

� ��� ��
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(2)

where R and L are the phase resistance and end 
windings inductance respectively, is is the stator 
current, vs is the supply voltage, l is the machine 
������	 
��	 ��	 �	 �- represent the total cross-
sectional areas depending on the sign of the phase 
conductors current.

3.2 PRELIMINARY DESIGN
Particularly, for the IM, conventional design 

principles have been followed, mainly focusing on 
the efficiency and the output torque. Different 
topologies and winding configurations suitable for 

Σελίδα 256



3

the specific application have been investigated and 
compared, in order to identify the one exhibiting the 
best performance with respect to the considered 
specifications [9-10]. The non-overlapping winding 
investigation has shown that under such 
circumstances and topology, a non-overlapping 
winding is not favorable and effective for the IM, 
thus the classical winding layout has been followed. 
In order the IM to meet the requirements the whole 
available space, maximum length and diameter, is 
required to be covered taking into consideration the 
best performance. For the cross section of the rotor 
bars the NEMA design class A has been followed as 
the most appropriate offering higher torque capacity 
at lower frequency slip levels. Finally, a sensitivity 
analysis of the main motor parameters of the 
selected configuration has been performed in order 
to define the detailed motor design shown in Fig. 1.

On the contrast, for the PMM, an analysis of the 
alternative machine topologies and the available 
winding configurations suitable for this specific 
application has been fulfilled focusing on the key 
points of performance, efficiency and reliability. 
The effective length of the PM machine has been 
configured at 40 mm, which is one third of the total 
available length. Furthermore, both overlapping and 
non overlapping winding configurations have been 
investigated. The non overlapping single layer 
winding was considered a more favorable choice 
due to its underlying advantages such as lower 
copper losses and torque ripple [11-12].

3.3 GEOMETRY OPTIMIZATION
After completing the preliminary design process, 

based on analytical methods, and the winding layout 
selection, a particular optimization algorithm, 
facilitating the comparative approach on the stator 
geometry optimization of surface PM machines 
involving full pitch and fractional slot concentrated 
winding configurations has been employed [8], [13-
14]. Figure 2 shows the block diagram of the 
proposed optimization procedure. The procedure is 
based on the interaction between a 2-D FEM 
parametric model and the optimizer block.

Figure 2. Block scheme of the adopted optimization 
algorithm [13].

The penalty function at the beginning of kth-
iteration shown in the block scheme is given by
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where Xk is equal to [Lk
tooth, Wk

t1, Wk
t2], G1-G5

represent the weight coefficients, Tm and Tr
represent the mean and ripple torque respectively, 
An is the 3rd and 5th normalized amplitude sum, 
gi(Xk) are the problem constraints and C is the total 
technical cost concerning the selected geometry.

4. INDUCTION MOTOR ACTUATOR 
CASE

The most critical characteristic featuring the 
induction motors is the lack of excitation in the 
rotor side. The establishment of the rotor magnetic 
field demands higher current density to flow into 
the stator. Hence, it is reasonable that under these 
circumstances the IM requires larger envelope 
dimensions than a PM machine in order to achieve 
the equal output torque under the same stator 
current density levels. In Fig. 3 the output torque 
versus slip frequency is presented for different 
current densities and effective machine lengths 
considering an actual slot fill factor equal to 0.5 and 
constant currents.

From Fig. 3, it can be observed that the eight-
pole IM design meets the specifications at the 
maximum available machine length of 120 mm 
considering that a thermally acceptable current for 
the normal operating conditions is of about 6 
A/mm2.

Figure 3. Instantaneous torque profile versus slip 
frequency for 5 to 50 Arms with 5 Arms step.
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Figure 3 shows the flux density distributions of 
the IM for the two modes of operation at different 
time sequences. The actual supplied current density 
is 6 A/mm2 and 13 A/mm2 respectively, offering the 
required torque levels and exploiting adequately the 
stator and rotor core materials thus operating at the 
knee of the laminations BH curve, which constitutes 
a design process criterion. The normal saturation 
levels leads to the fact of the almost pure sinusoidal 
EMF. Fig. 4 and 5 illustrate the unsaturated core for 
the normal operation, where the EMF is almost 
sinusoidal, while the EMF for the extreme operating 
conditions presents insignificant signs of harmonic 
distortion, indicating the operation at the knee of the
magnetizing curve.

Figure 4. Power loss density distribution under normal 
operation at 20 ms 1.2Nm.

Figure 5. Power loss density distribution under extreme 
operating conditions at 100 ms.

Figure 6. Induced and terminal phase voltage.

The torque ripple for the normal operation is 
below 2 %, as shown in Fig. 6, which is in a quite 
satisfying level. The selection of the stator and rotor 
numbers of slots is important reducing parasitic 

torque, additional losses, noise and vibration [15-
18]. However, the construction of multi-pole and 
small in size machines delimits the available and 
feasible stator and rotor slots combinations [19-21]. 
Figure 7 depicts the instantaneous torque profile 
versus time for the normal operation.

Figure 7. Instantaneous torque profile (Tmean = 1.085 
Nm).

In order to identify the most appropriate 
correspondence between the stator and rotor 
numbers of slots possible combinations have been 
examined considering 24 stator slots mainly for 
construction limitations. The cross section of the 
copper bars and the rotor bore has been kept 
constant so as to deduce safe comparable results 
under the equal output torque.

After increasing significantly the rotor slots then 
the rotor teeth are heavily saturated affecting the 
torque ripple. Moreover, in such space-limited 
applications, a balance of the manufacturing 
feasibility and the most effective theoretical 
approach should be followed. It was evident that the 
30 slots in rotor benefit from the increased slot 
number constituting also a satisfactory version.

Another important factor necessary to be taken 
into account is the rotor moment of inertia, which 
improves dynamic performance. The existence of 
the copper in the rotor slots deteriorates machine 
speed variations. Fig. 8 shows the instantaneous 
torque profile versus time considering a direct start 
for the extreme mode of operation counting also the 
mechanical vibrations. The total rotor moment of 
inertia is however below 5e-4 kg m2.

Figure 8. Instantaneous current profile under direct start 
without loading.

Σελίδα 258



5

Figure 9. Instantaneous torque profile under direct start 
considering mechanical part vibrations.

5. PM ACTUATOR CASE
The winding configuration adopted for the PM 

actuator is the non overlapping single layer as 
concentrates the most benefits of the investigated 
winding topologies. The alternate teeth wound 
winding is considered a more favorable choice, 
however presents some drawbacks. The number of 
poles and slots has to be chosen carefully, otherwise 
the winding factor may be low, the torque ripple 
and the rotor losses high and the machine may be 
quite noisy. In order to indentify which winding 
layout, alternate teeth wound and all teeth wound, 
and the numbers of rotor poles and stator slots, 
different winding topologies have been examined 
by using the time-stepping FE analysis. Table II 
summarizes the main characteristics of some of the
examined winding layouts considering identical 
embrace and thickness of the magnet configuration 
under the same voltage supply.

Winding layout Rotor 
poles

Torque 
ripple (%)

Winding 
factor

Si
ng

le

a. B|A|A´|C´|C|B… 20 2.24 0.966
g. B|A|A´|A|A´|C´|C|C´|C|B… 22 1.55 0.958
c. B|A|A´|A|A´|C´|C|C´|C|B… 26 1.39 0.958
e. B|A|A´|C´|C|B… 28 1.28 0.966

D
ou

bl
e b. B´A|A´A´|AC´|CC|C´B… 20 1.72 0.933

d. B´A|A´A´|AA|A´A´|AC´|CC… 26 1.06 0.950
f. B´A|A´A´|AC´|CC|C´B… 28 0.91 0.933
h. B´A|A´C|C´B… 32 4.16 0.866

Table 2. Winding layout characteristics.

In PM machines which have fewer stator slots 
than rotor poles, the MMF harmonic component 
that interacts in the mean torque production is not 
the fundamental but a higher harmonic component 
of the same order as the number of pole pairs. For 
this specific application and requirements, the 24 
stator slots and 28 rotor poles single layer fractional 
slot machine topology has been selected exhibiting 
low torque ripple with high winding factor, and 

subsequently, higher EMF capacity [22]. Fig. 10 
depicts the output torque profile for different 
winding layouts, single or double layer. The results 
are tabulated in Table II.

Figure 10. Output torque profile for different winding 
layouts, alternate teeth wound (left) and all teeth wound 
(right).

It is important for the machine operation to be 
capable of being further loaded in order to meet the 
requirements of the extreme loading condition. The 
torque angle, under normal operation, is 
approximately equal to 30 degrees and the EMF is 
absolutely sinusoidal, which is mainly due to the 
unsaturated stator and rotor core materials. Fig. 11 
depicts the induced and terminal phase voltage 
considering a sinusoidal voltage supply at the
machine terminals.

Under the extreme operating condition, the 
maximum torque at maximum speed is significantly 
higher than the specified torque for the normal 
operation.

Figure 11. Induced and terminal phase voltage.
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Figure 12. Current density distribution under normal 
operation at 45 ms.

Figure 13. Power loss density distribution under extreme 
operating conditions at 4.5 ms.

Figure 14. Induced and terminal phase voltage.

The mean flux density in the stator tooth is about 
2 T leading the stator and rotor laminations to high 
saturation levels as shown in Fig. 12.

Subsequently, the highly saturated core affects 
the induced EMF presenting a 3rd harmonic 
component which equals to the 50.8% of the 
fundamental component. Fig. 13 shows the induced 
EMF for the extreme operating condition.

6. RESULTS AND DISCUSSION
IM machines’ disadvantages originate primarily 

from the absence of independent electromagnetic 
excitation in the rotor. From the preceded analysis it 
has been shown that the establishment of the rotor 
magnetic field demands higher current density to 
flow into the stator slots for the equal output torque 
levels thus deteriorating overall IM situation 
compared to the PM machine.

PM actuator demanded the one third of the total 
length, meeting the specifications, while the IM 
required the total available length. However, PM 
machine, under the extreme operating condition, 
necessitates stator and rotor core heavy saturation in 
order to achieve the desirable output torque, 
presenting distorted induced EMF and currents. 
Unlike the PM machine, the IM core saturation 
level is lower, due to the fact that the magnetic field 
in the rotor has already been established, thus 
having the capacity of being more loaded. It is 
worthwhile to be mentioned that topology 
optimization has been carried out for the normal 
operation for the two machine types. Table III 
summarizes the main PM and induction actuator 
characteristics for the normal operation.

Quantity Value
PMM IM

Current density, J (A/mm2) 4.14 4.05
Depth, l (mm) 40 120

Number of conductors 47 11
Number of branches 4 1

Volume, V (m3) 1.14e-4 4.55e-4
Torque density, (kNm/m3) 10.5 2.42

Stator slots 24 24
Rotor slots - 30

Poles 20 8

Table 3. PM and Induction actuator characteristics.

Furthermore, in high performance applications, it 
is common to operate more than one machine in the 
same shaft for safety and reliability reasons 
contributing to a fault tolerant system. Therefore, 
under a machine fault, the remaining machines have 
to operate overloaded to substitute the fault machine 
operation and not to be hindered. The IMs benefit 
from the absence of rotor excitation exhibiting zero
braking torque under short  circuit fault. Figure 15 
illustrates this important disadvantage of the PM 
machines. Under a three phase short circuit at 20 
ms, the IM presents almost zero braking torque after 
40 ms. Contrarily, the PM machine continues to 
contribute with high braking torque of the value of 
0.5 Nm.

Figure 15. Instantaneous torque under three phase short 
circuit fault considering constant speed load. (a) PM 
machine (b) IM
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These two actuator types exhibit intense 
differences and complementary advantages leading 
to a final choice depending on the type of the 
individual application. It may be noted that, for 
specific applications, the equal thermal evacuation 
criterion has to be taken into account. Due to the 
heavy environmental conditions, the contribution to 
the temperature rise is important. Thermal analysis 
results, shown in Fig. 16, demonstrate that each 
configuration presents almost equal heat flux levels. 
To that respect the PM configuration is favored as it 
involves important size and weight reduction 
through the same thermal constraints.

4. CONCLUSIONS
In this paper a comparative analysis between 

PMM and IM actuators for autonomous on board 
systems has been carried out. Different 
combinations of rotor-stator slots for the IM, and 
different winding layouts for the PMM have been 
modeled, and performances are compared. The 
optimum IM configuration, featured by the absence 
of rotor magnetic field, required larger 
dimensioning and weight than the respective PMM 
one, for the same thermal evacuation ratio. 
However, the IM case presented lower braking 
torque and short-circuit currents with respect to the 
PMM case, leading the final choice of the actuator 
technology to an overall system considerations 
dependent problem. In the present analysis by using 
the same thermal evacuation criterion the PM 
configuration was more favorable.

(a)

(b)

Figure 16. Steady state temperature distribution. (a) 
Induction actuator. (b) PM actuator.

5. ACKNOWLEDGMENTS
The research leading to these results has received 

funding from the European Union, in the frame of 

“Clean Sky” Programme,  CfP Topic Nbr:  JTI-CS-
2009-1-SGO-02-010 under grant agreement 
255811EMAS within TEIP Consortium Member.

REFERENCES
1. R. Tianhu, P. Haipeng, and X. Yongming, 

“Design and analysis of two different line-start 
PM synchronous motors,” 2nd International 
Conference on Artificial Intelligence, 
Management Science and Electronic 
Commerce, pp. 3843-3847, 2011.

2. J. R. Quesada and J.-F. Charpentier, “Finite 
difference study of unconventional structures of 
permanent-magnet linear machines for 
electromagnetic aircraft launch system,” IEEE 
Transactions on Magnetics, vol. 41, no. 1, pp. 
478-483, Jan. 2005.

3. M. J. Melfi, S. D. Rogers, S. Evon, and B. Martin, 
“Permanent-Magnet Motors for Energy Savings 
in Industrial Applications,” IEEE Transactions on 
Industry Applications, vol. 44, no. 5, pp. 1360-
1366, 2008.

4. C. C. Mi, G. R. Slemon, and R. Bonert, 
“Minimization of Iron Losses of Permanent 
Magnet Synchronous Machines,” IEEE 
Transactions on Energy Conversion, vol. 20, no. 
1, pp. 121-127, Mar. 2005.

5. Y. Okada, K. Dejima, and T. Ohishi, “Analysis 
and comparison of PM synchronous motor and 
induction motor type magnetic bearings,” IEEE 
Transactions on Industry Applications, vol. 31, 
no. 5, pp. 1047-1053, 1995.

6. A. Vagati, G. Pellegrino, and P. Guglielmi, 
“Comparison between SPM and IPM motor 
drives for EV application,” XIX International 
Conference on Electrical Machines, pp. 1-6, 
2010.

7. S. P. Cheng and C. C. Hwang, “Design of High-
Performance Spindle Motors With Single-Layer 
Concentrated Windings and Unequal Tooth 
Widths,” IEEE Transactions on Magnetics, vol. 
43, no. 2, pp. 802-804, Feb. 2007.

8. N. Bianchi, S. Bolognani, M. D. Pre, and G. 
Grezzani, “Design considerations for fractional-
slot winding configurations of synchronous 
machines,” IEEE Transactions on Industry 
Applications, vol. 42, no. 4, pp. 997-1006, Jul. 
2006.

9. E. M. Tsampouris, M. E. Beniakar, and A. G. 
Kladas, “Geometry Optimization of PMSMs 
Comparing Full and Fractional Pitch Winding 
Configurations for Aerospace Actuation 
Applications,” IEEE Transactions on Magnetics,
vol. 48, no. 2, Feb. 2012.

10.K. I. Laskaris and A. G. Kladas, “Permanent-
Magnet Shape Optimization Effects on 
Synchronous Motor Performance,” IEEE 
Transactions on Industrial Electronics, vol. 58, 
no. 9, pp. 3776-3783, Sep. 2011.

11.A. Boglietti, R. Bojoi, A. Cavagnino, P. Guglielmi, 
and A. Miotto, “Analysis and modeling of rotor 
slot enclosure effects in high speed induction 

Σελίδα 261



8

motors,” Energy Conversion Congress and 
Exposition, 2011.

12.K. Kim, S.-B. Lim, and J. Lee, “Design of rotor 
slot of single phase induction motor with copper 
die-cast rotor cage for high efficiency,” 31st 
International Telecommunications Energy 
Conference, 2009.

13.N. Salvatore, C. Gerada, G. L. Cascella, and M. 
Sumner, “Transient torque response 
improvement in presence of axial saturation due 
to skewing of rotor slots in induction motors,” 
International Symposium on Power Electronics, 
Electrical Drives, Automation and Motion, 2006.

14.L. Alberti and N. Bianchi, “Impact of winding 
arrangement in dual 3-phase induction motor for 
fault tolerant applications,” XIX International 
Conference on Electrical Machines, 2010.

15.I. Boldea and S. Nasar, The Induction Machines 
Design Handbook, 2nd ed. CRC Press, 2010.

16.C. Shumei, D. Ying, and S. Liwei, “Rotor Slots 
Design of Induction Machine for Hybrid Electric 
Vehicle Drives,” Vehicle Power and Propulsion 
Conference, 2006.

17.E. Fornasiero, L. Alberti, N. Bianchi, and S. 
Bolognani, “Considerations on selecting 
fractional—slot windings,” Energy Conversion 
Congress and Exposition, 2010, pp. 1376-1383.

18.C. C. Hwang, S. P. Cheng, and P. L. Li, “An 
Automatic Winding Layout Technique for 
Permanent Magnet Machines,” International 
Electric Machines & Drives Conference, 2007.

19.G. Dajaku and D. Gerling, “A Novel 24-Slots/10-
Poles Winding Topology for Electric Machines,” 
International Electric Machines & Drives 
Conference, 2011.

20.K. S. Khan, W. M. Arshad, and S. Kanerva, “On 
performance figures of multiphase machines,” 
18th International Conference on Electrical 
Machines, 2008.

21.H. V. Xuan, D. Lahaye, H. Polinder, and J. A. 
Ferreira, “Influence of slot/pole number 
combination on performances of permanent 
magnet machines with concentrated windings for 
ship application,” International Conference on 
Electrical Machines and Systems, 2011.

22.N. Takorabet, F. Meibody-Tabar, A. Mirzaian, J. 
Enon and, A. Sarribouette, “Performances 
comparison of induction motors and surface 
mounted PM motor for POD marine propulsion,” 
14th International Conference on Industry 
Applications, 2005.

Σελίδα 262



1st MARINELIVE International Workshop on Propulsion Systems 
January 11-12, 2012, Athens, Greece 

 

ESTIMATION AND CHARACTERIZATION OF PM MOTOR HARMONIC 
LOSSES FOR THE CONTROL OF “MORE-GREEN” AEROSPACE 

ACTUATORS

ABSTRACT 
The paper introduces a control algorithm incorporating inverter switching frequency monitoring 
for drive losses minimization. The proposed methodology accounts for measurement 
inaccuracies and system model deficiencies and has been applied to minimize motor loss. The 
controller has been validated on a Permanent Magnet Motor prototype and enabled efficiency 
improvements. 

KEYWORDS  
Efficiency, harmonics, permanent magnet motor, estimation technique, switching frequency 
losses 

1. INTRODUCTION 
PWM excitation of electrical motors is nowadays a 
common practice due to the extended use of power 
electronics. However, injection of high frequency 
components into voltage supply waveforms results 
in dynamic and excess core loss due to local 
variations of BH trajectory inside iron laminations 
degrading motor efficiency [1]. In general purpose 
applications such degradation constitutes a small 
fraction of total power loss, while in modern 
Permanent Magnet Motor (PMM) drives switching 
frequency loss component play a key role in terms 
of overall system efficiency. Concurrently, 
theoretical analysis shows that whereas copper 
losses decrease, iron losses tend to increase at high 
frequencies, suggesting the existence of an optimum 
point [2]-[4]. 

Tracking of Maximum Efficiency Switching 
Frequency Point (MESFP) can be engaged via 
proper implementation of loss model or search 
based controllers. The major drawback of the Loss 
Model Controllers (LMCs) is the need for motor 
switching frequency loss function parameters 
precise knowledge, while Search based Controllers 
(SCs) do not necessitate such a high degree of 
analytical modeling [5]. Contrarily, the problem of 
slow convergence toward optimum efficiency point 
and the requirement of additional speed and voltage 
sensing hardware are the main drawbacks of SC 
algorithms compared to the LMC look up table 
referencing ones [6]. 

In this paper a particular PMM drive system for 
the application of a novel MESFP tracking routine 
is introduced. A special purpose fractional slot 
winding PMM prototype featuring high efficiency 

Evangelos M. Tsampouris 
Faculty of Electrical and Computer Engineering 

National Technical University of Athens 
9 Iroon Polytechniou st., 15773 Zografou, 

Athens, Greece 
etsab@central.ntua.gr

Panagiotis E. Kakosimos 
Faculty of Electrical and Computer Engineering

National Technical University of Athens 
9 Iroon Polytechniou st., 15773 Zografou, 

Athens, Greece 
panoskak@gmail.com

Antonios G. Kladas 
Faculty of Electrical and Computer Engineering 

National Technical University of Athens 
9 Iroon Polytechniou st., 15773 Zografou, 

Athens, Greece 
kladasel@central.ntua.gr

Σελίδα 263



2 
 

and low current harmonic distortion has been 
manufactured to facilitate the MESFP tracking 
operations. In a first step, Kalman filter based 
estimation of motor power loss is carried out in 
order to provide optimal filtering of the 
measurement and plant noises. In a second step, the 
motor power loss estimation after proper post-
processing is designated, in a feedforward manner, 
as the input of a search based controller operating as 
MESFP tracker. The proposed control algorithm 
enables superior input power estimation used to 
exploit the potential benefits from the optimization 
of the control procedures, by combining the main 
advantages of the LMCs and SCs utilizing a hybrid 
control architecture. 

2. HIGH FREQUENCY LOSS 
COMPONENT IN ELECTRICAL 
MOTORS 

Estimation and control of harmonic iron loss 
components in motors supplied by PWM voltage 
source inverters can be a matter of factual 
importance in modern drive systems. The interest of 
this subject is growing in the drives and control 
researchers communities while advances in motor 
design and manufacturing technology give more 
reasons for further investigation [7]. 

Concerning motor switching frequency loss 
analysis, power loss estimation is complex due to 
the fact that the field penetration depth is smaller 
than the lamination thickness and conductor 
dimensions (affecting iron losses and copper losses 
respectively) leading in most cases to inaccurate 
motor modeling. Primary theoretical analysis shows 
that copper losses decrease at high frequencies 
while iron losses tend to increase as leakage flux 
paths prevail and eddy currents set up significant 
reaction fields. 

Commonly, motor electrical loss components can 
be expressed in an approximative analytical form 
[8]: 
Pcopper ~Vv

2 / fv
1.18    (1) 

 
Pcore ~Vv fv

1/2                    (2) 
where Vv denotes the harmonics voltage of order v 
and fv denotes the harmonic frequency of order v. 

Further experimental investigations on 
conventional motors reveal substantial deviations 
from the theoretically expected results. 

Fig. 1 illustrates the measured variation of motor 
input power in a converter fed standard induction 
motor system with the increase of inverter switching 
frequency, during no load operation.  

The motor used in order to obtain this typical 
input power over switching frequency profile 
(P(fsw)) is a 2 HP, 4-pole standard induction motor 

supplied by a two level Voltage Source Inverter 
(VSI). As can be observed in Fig. 1, motor 
efficiency improvement can be achieved via 
switching frequency control. Such effects are more 
important in PMM drive cases due to the absence of 
rotor copper loss. 

 
Figure 1. Typical motor input power over switching 
frequency profile. 

 
Figure 2. Experimental V-I waveforms used for the 
calculation of input power. 

Fig. 2 shows one set of the motor input voltage 
and current measured waveforms used to calculate 
total input power points depicted in Fig. 1. The 
recording corresponds to 4 kHz - 100 Vrms 
fundamental voltage PWM supply. The 
fundamental voltage has been kept constant at the 
above-mentioned value that corresponds to 
optimum no load operating conditions of the 
prototype. 

3. PMM DESIGN FOR AD HOC MESFP 
TRACKING APPLICATIONS 

In order to achieve clear P(fsw) profile enabling the 
MESFP tracker to operate efficiently, design and 
manufacturing of a novel PMM is undertaken. A 
fractional slot winding PMM configuration, 
integrating state of the art Permanent Magnet (PM) 
and magnetic lamination materials, is optimized to 
operate with maximum efficiency, while producing 
minimum output voltage low order harmonics. Such 
a motor design could clarify the effectiveness of 
switching frequency control on motor efficiency 
and establish a clear motor - inverter power supply 
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interface, thus enabling more precise switching 
frequency motor power loss estimation. 

A first estimation of PMM structure and 
determination of important parameters is achieved 
by considering classical machine design techniques. 
After determining the basic structure of the machine 
according to this procedure, 2D Finite Element 
Model (FEM) has been introduced for detailed 
output parameter calculation. Despite the fact that 
fractional slot winding configurations facilitate 
manufacturing of motor end winding and stator 
lamination parts, such design architectures involve 
increased complexity during stages of motor design 
and simulation, due to the anisotropic distribution of 
PMs in relation to stator teeth. 

Fig. 3 depicts the experimental prototype, 
preliminary operated as generator so that main 
efficiency and performance characteristics can be 
evaluated. Given that the stator currents maintain 
typical current density levels of 4 A/mm2, the 
prototype attains efficiency levels more than 95%, 
while reaching a nearly pure sinusoidal voltage 
output profile. Fig. 4 illustrates a good agreement of 
measured and simulated output voltage waveforms 
corresponding to no load operation at 750 rpm. 
Moreover, as can be observed in Table 1, a voltage 
Total Harmonic Distortion (THD) less than 5% is 
achieved in both simulation and experimental case 
studies. 

  
(a)                                (b) 

 
(c) 

Figure 3. Prototype (a) stator part (b) rotor part (c) 
housing configurations. 

 
Figure 4. Measured and simulated back - EMF at 750 
RPM, no load operation. 

 Experiment 
(%) 

Simulation 
(%) 

Harmonic 
order 

3rd 3.35 3.13 
5th 0.86 1.64 

THD (%)  3.46 3.53 

Table 1. Back EMF Fourier analysis results. 

4. CONTROL STRATEGY 
Due to the lack of analytical models for the 
determination of MESFPs over motor range of 
operation, SC algorithms present several advantages 
over the LMCs.  

 
Figure 5. Control system block diagram for MESFP 
tracking. 

This paper proposes a SC algorithm in 
conjunction with proper Kalman filter based motor 
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power loss estimation for the real time control of the 
inverter system switching frequency. Various motor 
power loss estimators, based on magnetic core 
equivalent circuit models have been proposed in 
literature. Such an approach fails to provide the 
necessary accuracy for the MESFP tracking routine 
to operate due to the highly non-linear behavior of 
motor magnetic cores, in conjunction with the 
associated dynamic hysteresis phenomena 
significantly affecting motor efficiency. Meanwhile, 
direct calculation of motor input and output power 
using sensors involves measurement noise - 
accuracy and system reliability issues, hence; a 
hybrid estimation technique is more favorable.  

Fig. 5 shows the control block scheme which 
comprises of the main vector controller and the 
MESFP tracker. The main controller inputs motor 
currents and speed as well as speed and rotor 
magnetic flux commands, the latter optionally 
supplied from an efficiency optimizer, and outputs 
voltage command vector to a SPWM modulator. 
The MESFP tracker inputs motor currents, inverter 
DC bus voltage and drive pulses measurements 
while outputting switching frequency command 
respectively. 

Fig. 6 exhibits the internal structure of the 
proposed power loss estimator. As Kalman filter 
directly accounts for the effects of the disturbance 
noises of the control system while handling model 
parameter errors as noise too, it can be used as a 
special kind of power loss observer. If rotor speed is 
included in the dynamic model of the PMM as an 
extended state, the Extended Kalman filter (EKF) 
can be used to relinearize the nonlinear state model 
for each new estimate as it becomes available [9]. 

The EKF power loss estimation can be finally 
assigned as input to a switching frequency search 
algorithm. The latter can be developed in order to 
combine the simplicity of heuristic techniques with 
the superior dynamic response of fuzzy logic based 
controllers. Moreover, the search algorithm input 
can be easily configured to include inverter 
switching losses so that the controller will be able to 
support future investigations on overall inverter - 
motor system efficiency. 

In a next step the proposed control algorithm is 
integrated into the prototype PMM drive system, 
and the potential benefits from the optimization of 
the control procedures are exploited. 

5. RESULTS AND DISCUSSION 
Summarizing the main characteristics of the 

proposed control technique: 

• A real time control algorithm of inverter 
switching frequency for the minimization of motor 
harmonic losses has been proposed. 

• The proposed methodology can be 
integrated into the drive system achieving dynamic 
control of switching frequency motor losses. 

• The control system takes into consideration 
measurement noise and inaccuracies as well as 
PMM model deficiencies by means of EKF based 
estimation. 

• The proposed control system enables the 
optimization of special purpose drive systems 
operating characteristics. 

Fig. 7 depicts the proposed control algorithm 
main concept.  

 
Figure 6. Motor power losses Kalman filter based 
observer. 
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As evidenced in a preceding section the power 
losses due to the switching frequency components, 
in a PWM fed motor, are significant; however the 
total impact of the switching frequency variation 
was not clear in the examined conventional 
asynchronous motor, giving inexplicit results thus 
forbidding the extraction of safe conclusions. At 
this step, the PMSM prototype is examined under 
various supply voltage profiles, sinusoidal and 
PWM, and under different operating conditions in 
order to quantify the switching frequency loss 
impact. From now on, SIN and PWM denote the 
sinusoidal and the pulse width modulated supply 
voltage. 

 
Figure 7. The proposed control algorithm main concept. 

5.1 NO LOAD OPERATING CONDITIONS 
Motor performance has been examined under 

different operating conditions; however every 
measurement corresponds to optimum no load 
operating conditions of the prototype through 
proper control regulation of the terminal voltage and 
frequency. 

Table 2 summarizes the main motor operational 
characteristics under different load conditions and 
supply voltages for various cases. 

Voltage 
waveform SIN PWM PWM SIN SIN 

n (rpm) 750 750 750 750 750 

T (Nm) No 
load 

No 
load 

No 
load 15 25 

fs (kHz) - 5 10 - - 
Vrms (V) 48.43 72.61 66.9 62.68 67.63
Irms (A) 1.89 0.99 0.49 11.1 15.17

Table 2. Motor operational characteristics under different 
load conditions and supply voltages. 

5.2 SWITCHING FREQUENCY VARIATION 
UP TO 50 KHZ 

Figs. 8-11 depict the motor supply voltages and 
currents, at the time and frequency domain, in the 
case of 36 kHz switching frequency.  

A control technique enabling the real time 
estimation of the total power loss, both at 
fundamental and switching frequency has been 
proposed. The identification of switching frequency 
loss enables the controller to regulate properly the 
PWM voltage switching frequency attaining 
increased efficiency for the total motor 
performance. 

In a typical induction motor the findings for the 
total impact of the switching frequency on the 
motor performance are important. A typical 
asynchronous motor is characterised by significant 
no load power losses, as deduced from the presented 
experiments, and consequently whichever factor 
reduces their level has definite consequence on the 
total motor efficiency. 

In a next step, measurements carried out on the 
PMSM prototype mainly focusing on the no load 
operation, at which the switching frequency 
components influence appears to be an important 
factor significantly increasing the total power 
losses. At loaded machine operation however, such 
phenomena owing to the high frequency 
components injection are of less importance on the 
overall efficiency compared to that of the no load 
operation. Hence, a wide range of switching 
frequencies was examined from 1 kHz up to 50 kHz 
under no load conditions. 

 
Figure 8. Instantaneous phase voltage. 

 
Figure 9. Normalized voltage FFT.
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Figure 10. Instantaneous current. 

 
Figure 11. Normalized current FFT. 

6. CONCLUSIONS 
From the analysis of the results the influence of 

the switching frequency variation is not monotonic 
and does not show specific frequency ranges with 
optimal values.  

 
Figure 12. Power losses due to harmonic components 
percentages of the total input power under no load 
conditions. 

In the lower switching frequency regions the 
results are characterised by a general reduction of 
switching frequency losses with frequency up to the 
switching frequency of 10 kHz, constituting the 
maximum practical value permissible in the 
constructed converter. That is why it is suggested to 

operate the converter at the maximum permissible 
switching frequency of 10 kHz, while the 
implementation of the proposed algorithm is not 
useful. 

Fig. 12 shows the power losses percentages due 
to harmonic components of the total input power, 
without considering the fundamental. In the range 
of higher switching frequencies it can be observed 
that low switching frequency losses are equally 
observed around 20 kHz, under no load conditions. 
In order to identify if the proposed algorithm can 
offer services in switching frequency ranges higher 
than 10 kHz it would be necessary to investigate 
loading conditions of the PMSM in conjunction 
with the specific inverter losses. 
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NOMENCLATURE 
Pcopper   Copper loss component 
Pcore   Core loss component 
f�   Frequency of the �th order voltage 
harmonic 
V�   RMS harmonic voltage of order � 
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The paper undertakes a comparison of the magnetic performance of standard FeSi iron laminations to amorphous Fe-based ribbons 
involving less saturation induction and reduced iron loss. Both cases of toroidal and strip form cores are examined while the saturation 
and iron loss characteristics are measured under sinusoidal and pulse width modulation waveform supplies. Iron losses are simulated 
by developing appropriate distributed parameter models based on conveniently modified Foster R-L parallel segments. The 
advantages and drawbacks of the examined materials for electrical machine applications are illustrated. 

Index Terms— Amorphous iron ribbons, Epstein frame, Foster parallel circuit, Iron losses, Non-oriented grain iron laminations, 
Toroidal core. 

I. INTRODUCTION

HE rise in energy prices leads to an increasing interest 
for developing low loss materials for electric power 

applications. Energy efficient iron laminations have been the 
object of important research under both sinusoidal and non-
sinusoidal supplies [1]. Dynamic models for predicting iron 
loss and particular measurement techniques have been 
developed [2-3]. Measurements and analyses have been 
performed in Epstein devices for unidirectional (scalar 
hysteresis) [4-5] as well as rotational field variation (vector 
hysteresis) [6]. 

Amorphous iron materials, presenting reduced loss 
characteristics with respect to iron laminations, acquired 
recently important interest, despite their drawback of reduced 
saturation induction. Particular amorphous ribbons with 
improved saturation induction have been industrially produced 
(Fig. 1) and can compete with standard laminations in power 
transformer applications [7]. 

Fig. 1. Hysteresis loops of typical electrical steel laminations and amorphous 
metal ribbons implemented in power transformers [7].

The amorphous material characteristics are usually 
measured in toroidal form strip magnetic circuits [8] and 
expectations for achieving important energy savings in power 
transformers have been expressed [9]. However, according to 
the authors knowledge, there is no implementation of 
amorphous material in rotating electrical machines, probably 
due to the important magnetostriction of actual amorphous 
ribbons [10-11]. 

In the present work an investigation of particular Fe-based 
amorphous ribbons including Co and B mixtures is 
undertaken, with respect to their feasibility to be implemented 
in rotating electrical machines. Their loss characteristics are 
compared to iron laminations and magnetic field analysis has 
been performed in a specific permanent magnet motor 
application.

II. IRON LOSS EVALUATION

Various models considering dynamic ferromagnetic 
material response under non-sinusoidal excitation have been 
proposed [1-3]. It is generally accepted to model iron losses by 
partitioning them into three main components [12]: static 
hysteresis, eddy current and anomalous losses, respectively. 
The proposed methodology, enabling consideration of iron 
loss developed in complex magnetic circuits, is based on a 
paricular Jiles–Atherton hysteresis model [5] combined with 
an eddy current loss model described in detail hereafter. 

A. Eddy current loss modelling
Eddy current losses in iron laminations can be evaluated 

with sufficient  by considering the one-dimensional solution of 
the diffusion equation of the magnetic field at the lamination 
level [13]. This solution in a magnetic circuit structure leads to 
the following expression of  equivalent surface impedance Z:

)tanh(
)2(

4)( 2

2

x
bq

AxNjZ
�

� �                                              (1)

with:
2/���jx �                                   (2)

where N denotes the coil turns, A the magnetic circuit cross 
sectional area, q the magnetic circuit length, 2b the lamination 
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width, � the electric conductivity, � the angular velocity, and 
� the magnetic permeability.    

An efficient representation of this impedance can be 
obtained by the proposed modified the Foster II equivalent 
circuit, shown in Fig. 2. The evaluation of the kth segment R-L 
parameters are given by equation (3):

2
LL

l
��NLRkR

ld
A�2NR k

2
2

k2

22

����
�

(2)       

This circuit includes a number of parallel R-L elements and 
the respective error of iron loss evaluation with frequency for 
iron laminations with 0.5 mm width  is shown in Fig. 3. The 
values of the parameters evaluated according to equation (2) 
for an Epstein device including 16 laminations and a coil with 
700 turns are tabulated in Table 1. This figure illustrates that 
for the switching frequency up to 5 kHz implemented, two 
segments of the proposed circuit provide sufficient accuracy.

Fig. 2. Modified Foster II equivalent circuit consisted of four parallel R-L 
elements for eddy current losses representation.

Fig. 3. Error of eddy current loss representation by the respective sections of 
the modified Foster II equivalent circuit presented in Fig. 2.

Fig. 4. Total iron loss density in non oriented grain iron laminations at 50 Hz.
- - - - -:  Computed with the proposed 
_____ : Measured in Epstein device

Table 1: 
Values 

of the parameters for the proposed modified Foster II equivalent circuit for 
non-oriented grain iron laminations of 0.5 mm width.

B. Comparison of simulated results and measurements  
The methodology for iron loss evaluation has been 

compared to measurements in Epstein device for non oriented 
grain iron laminations of width 0.5 mm and sinusoidal 
excitation at the frequency of 50 Hz and the results are shown 
in Fig. 4. The respective results for the considered amorphous 
material of 0.025 mm width measured in a comparable 
toroidal form strip magnetic circuit are given in Fig. 5. These 
figures illustrate that for flux densities less than 1.5 T the 
amorphous material provides significantly less losses than the 
laminated one. These effects can be remarked equally in the 
respective hysteresis loops measured for the above mentioned 
materials illustrated in Figs. 6 and 7. Based on these results it 
can be concluded that for specific high efficiency rotating 
electrical machine conception with maximum operating flux 
density of 1.5 T, it would be feasible to investigate the 
possibility of implementing amorphous material.

Another important feature in electric motors is that they are 
usually supplied by power electronic inverters by using pulse 
width modulation (PWM) techniques. That is why measured 
iron losses with flux density for both sinusoidal and PWM 
excitation at fundamental frequency of 50 Hz and switching 
frequency of 5 kHz in non oriented grain laminations of width 
0.5 mm and amorphous iron ribbons are compared in Fig. 8

Fig. 5. Total iron loss density in amorphous iron ribbons at 50 Hz.
- - - - -:  Computed with the proposed technique 
_____ : Measured in toroidal form strip magnetic circuit

Values of the parameters for the proposed Foster II circuit  

R0 �����	� L0 37 mH
R1 �����	� L1 37 mH
R2 ������	� L2 7.4 mH
R3 ������	� L3 4.11 mH
R4 ����	� L4 2.84 mH
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Fig. 6. Measured hysteresis loop in non oriented grain iron laminations under 
sinusoidal excitation at 50 Hz fundamental frequency.

Fig. 7. Measured hysteresis loop in amorphous iron ribbons under sinusoidal 
excitation at 50 Hz fundamental frequency.

Fig. 8. Comparison of measured iron losses for fundamental frequency                   
of 50 Hz.
x-----x : measured under PWM excitation in non oriented grain iron 

laminations of 0.5 mm width at switching frequency of 5 kHz.
o-----o : measured in non oriented grain iron laminations of 0.5 mm width 

under sinusoidal excitation.
�-----�	 !	 #�
$'���	 '����	 >?\	 �^`{�
�{�	 {�	 
#�}�'$	 {��	 �{���$	 �			

0.025 mm width at switching frequency of 5 kHz.

.  The same conclusion observed for sinusoidal 50 Hz 
excitation that amorphous iron involves less losses in low flux 
densities holds equally for PWM excitation but this limit is 
relatively higher.

III. CONCLUSIONS

A comparison of the magnetic performance of standard FeSi 
iron laminations to amorphous Fe-based ribbons involving less 
saturation induction and reduced iron loss has been 
undertaken. It was found that below a specific flux density 
level ranging from 1.5 to 1.6 T, depending on the type of 
excitation the amorphous material involves less losses. These 
results illustrate that investigation of the amorphous ribbon 
implementation in high efficiency electrical machines is 
feasible. 
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in High Temperatures 
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In this paper two different methodologies for permanent magnet (PM) material representation based on equivalent surface current 
densities and magnetic masses models are compared with respect to their suitability for high operating temperature analysis. The 
corresponding adjoint magnetic vector potential and magnetic scalar potential formulations have been developed under both two and 
three dimensional finite element configurations. SmCo and NdFeB magnetic materials were tested including extensive experimental 
validation. The temperature range of superiority of either material has been determined.  
 

Index Terms— Electromagnetic modeling, Finite element method, Neodymium alloys, Permanent magnets, Samarium alloys, 
Temperature dependence.  
 

I. INTRODUCTION 
ODELING of PM materials has aroused increased 

interest among researchers over the past decades due to 
the development of magnetic materials attaining 1.5 T 
remanence and stability at high temperatures enabling their 
implementation in electrical machines [1-4]. This has not been 
an easy task because of the nonlinear and temperature 
dependant nature of their magnetic characteristics [5], [6].  
The most commonly used PM materials nowadays are 
Samarium and Neodymium alloys. The choice between them 
is application - dependent. [7], [8]. Although the energy 
density of Nd alloys is superior to that of the Sm alloys at 
room temperature, the Sm alloys present better thermal 
stability at high temperature applications [9].  

Two different modeling methodologies have been used in 
order to enable a comparison of modeling accuracy and 
computational cost for models involving PM materials at high 
temperature operation [10-12]. Magnetic force of SmCo and 
NdFeB magnets under various temperatures has been 
calculated, using finite element analysis and respective results 
are experimentally [13-15]. Both methodologies presented 
suitable performance for the specific type of applications. 

II. FORMULATION 
Several models for PM materials have been developed in 

conjunction with finite element analysis [1-4]. Depending on 
the nature of the problem (2D or 3D) both vector and scalar 
magnetic potential formulations have been used. The PM 
material can be modeled using either equivalent surface 
current densities (amperian model) or as a step variations of 
the scalar magnetic potential on the magnet borders (magnetic 
mass model). Such a choice can be a matter of factual 
importance, especially in the case of high temperature 
applications. Fig. 1 illustrates the basic concept of the two 
aforementioned adjoint formulations. 

PM materials can be modeled as current sheets surrounding 
a fictitious material that has the same dimensions and 
incremental permeability involving zero coercive force (Fig. 
1a). 

 
(a) 

 
(b)  

 
(c) 

Fig. 1. Equivalent representations of the PM material. (a) B-H curve transition 
(b) amperian model (c) magnetic mass model. 

This modeling is best suited for magnetic vector potential 
formulations that can be expressed in case of magnetostatic 
problem as follows: 

� �1
eq

o

A J
�

� �
�� �� � �	 


� �
                                                    (1) 

The constitutive relation for magnetic flux density in the 
magnet can be written: 

� �0B H M�� �                                                                 (2) 

where A  is the magnetic vector potential, M is the 
magnetization, B  is the magnetic flux density and 0�  is the 
magnetic permeability of vacuum. In such a formulation the 
magnetization is represented through the equivalent surface 
current density surrounding the magnet involving total 
ampere-turns NI that can be evaluated as follows:  

cNI H d� �                                                                         (3) 
where cH  is the permanent magnet coercive force and d the 
magnet width (Fig. 1b). 

Alternatively, an adjoint formulation involving the magnetic 
scalar potential �  can be developed, where the magnetization 

M 
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M is represented through appropriate source linear potential 
o� inside the magnet corresponding to fictitious magnetic 

masses as shown in Fig. 1c (equivalent to the way that 
electrostatic charges create an homogenous electric field). 
Since H  is defined as the divergence of the magnetic scalar 
potential, the equation to be solved can be expressed as 
follows: 

� � � �o o o� � � �� � � � � � �                                                        (4) 

where o�  is the fictitious source magnetic scalar potential 
distribution. 

III. EXPERIMENTAL SETUP 
In order to validate the simulation results an experimental 

setup was developed based on measurements of magnetic 
circuit attractive forces of the SmCo and NdFeB magnet under 
various operating temperatures. The test setup comprises a test 
chamber, an elementary magnetic circuit with variable air-gap, 
a temperature controller, a force sensor and a signal amplifier 
and filter (Fig. 2).  

 
(a) 

          
(b)                                               (c) 

Fig. 2. Experimental setup. (a), (b) magnetic circuit   with variable air-gap that 
was used for PM material characteristics measurement (dimensions in mm) (c) 
test chamber, including the magnetic circuit.  

The test chamber is actually an insulated heating device, in 
which are placed the magnetic circuit and magnet. The heat in 
the test chamber is uniformly distributed by convenient 
heating resistances and the temperature is accurately measured 
using a temperature sensor placed near the magnet. The 
temperature is controlled and kept constant through a 
temperature controller, based on appropriate  PID feedback. 

 The magnetic circuit consists of two main parts: a fixed 
one, placed on the floor of the test chamber, on which the 
magnet is attached, and a cylidrical moving part. The air-gap 
between the fixed part and the moving part of the magnetic 
circuit can be conveniently adjusted by a simple mechanism 
that is placed just above the test chamber, incorporating a 
force sensor. The air-gap can be adjusted by changing the 

position of the moving part of the magnetic circuit. Therefore, 
the magnetic force can be measured for different air-gap 
lengths and operating temperatures. 

Two different types of PM materials have been tested: 
SmCo and NdFeB alloys. A detailed view of the NdFeB and 
SmCo prototypes geometry is given in Fig. 3. 

         
(a)                                      (b) 

Fig. 3. Photographs of the PM materials to be tested. (a) NdFeB alloy. (b) 
SmCo alloy  

IV. PM MATERIAL MODELING 
The two described adjoint modeling procedures of PM 

materials were implemented and both 2D and 3D analyses 
were undertaken, using vector and scalar magnetic potentials, 
respectively.  

Fig. 4a - 4b illustrates the geometry and mesh of the 
problem and the field distribution that occurred in the case of 
2D model. Respective 3D model is shown in Fig.5a – 5b. The 
flux distributions depicted are for SmCo magnet material and 
for an operating temperature of 26oC (room temperature). 
Simulations were carried out for both PM materials and for 
operating temperatures ranging from 26oC to 350oC (SmCo) 
and 250oC (NdFeB). 

    
(a)                                                           (b) 

Fig. 4. Geometry and mesh of the modeled magnetic circuit. (a) and magnetic 
field distribution calculated by the 2D model (b) SmCo alloy magnet- 
operating temperature 25 oC. 

  
(a)                                                            (b) 

Fig. 5. Geometry and mesh of the modeled magnetic circuit. (a) and magnetic 
field distribution calculated by the 3D model (b) SmCo alloy magnet- 
operating temperature 25 oC. 
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V. RESULTS AND DISCUSSION 
Figs. 6 and 7 show the comparison between simulation (2D 

analysis) and experimental results for two operating 
temperatures. The thermal behavior and stability of the two 
materials were investigated and the validity of the two 
different PM models was verified. 

 
Fig. 6. Comparison of experimental and simulation results (2D analysis) for 
two different operating temperatures for SmCo magnets 

 
Fig. 7. Comparison of experimental and simulation results (2D analysis) for 
two different operating temperatures for NdFeB magnets  
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Abstract.
Several operation principles and generator types have been developed because of the growing 
interest for the wave energy conversion systems (WECSs). A WECS is demanded to be more 
efficient so that the overview of the already developed systems is necessary. An overview of the 
different operation principles and the various linear generator types is presented analyzing the 
advantages and the disadvantages. Finally, a complete scheme gathering the most vital 
characteristics is introduced. 

Introduction
In the recent years the advances and trends in renewable energy resources constitute the focal 

point of the research community. The increasing interest is followed by the development of 
innovative schemes in each realm of the renewable energy exploitation presenting remarkable 
concepts. Specifically, in the sea wave energy conversion systems, with the notably rapid 
development, several machine types and designs have been proposed in literature furthering also the 
advances in magnetic materials and their applications. The most promising type of such machines is 
the linear generator owing to the numerous advantages. 

The main target of this paper is to provide an overall perspective on several types of the existing 
wave generator configurations presenting their advantages and disadvantages. The various linear 
wave machine topologies are classified in categories depending on the applications that can be 
employed and the underlying overall system principles. Among the prevalent machine designs are 
the tubular, the transverse flux, the octagonal and the square shaped generators with skewed 
mounted permanent magnets. 

Linear Generator Topologies 

Wave Energy Conversion System Principles. Predominant machine type for sea wave energy 
extraction is the linear generator owing to the overall system simplicity to follow sea wave 
oscillating movement and thus exploiting efficiently maximum amount of energy. Cylindrical 
shaped machines demand complex mechanical parts in order to be capable of transferring wave 
energy as the wave propagation is necessary to be transformed into rotational movement. 

Several configurations exist so as to capture ocean wave energy depending on different working 
operation principles. Some systems are based on the Archimedes Wave Swing (AWS) in order to 
convert ocean wave energy into electric energy without a floating buoy but with the employment of 
an air filled chamber [1 - 2] and others such as the oscillating water column and the wave pump [3]. 
Some other configurations consist of a floating buoy on the ocean surface and the mounted 
generator at the sea bottom [4]. However, when the machine is submerged into the water is less 
vulnerable in storms, but cooling problems and hydraulic and pneumatic intermediaries tend to 
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cause failures requiring high maintenance cost [5]. Avoiding the construction and operational 
difficulties; the best practice is the generator not to be submerged into the water [6]. The latter one 
configuration is featured by its simplicity due to the fact that there is no need for the generator to be 
constructed for a water persistent operation. 

Archimedes Wave Swing (AWS). The AWS operation principle is based on the oscillating 
movement of the sea waves causing the pressure levels to increase and decrease successively under 
the sea surface as the wave propagates. In order to exploit this pressure variation some researchers 
have introduced a cylindrical air-filled chamber with a movable lid [1-2] Fig. 1 illustrates a 
schematic view of an AWS system. The waves move this floater in vertical direction forcing the air 
inside the chamber to be compressed. When the air pressure becomes larger than that of the wave, 
then the volume inside the chamber increases. Electrical energy can be extracted by exploiting this 
linear movement. 

Fig. 1 AWS operation principle. 

The advantages and disadvantages of the AWS rely on the same reason, the completely 
submerged system. Such systems are less vulnerable in abrupt weather condition variations as well 
as are not visible gaining the public acceptance. However, the high maintenance cost demanded by 
the severe environmental conditions, such as the corrosion of metals, and the disturbance of the 
marine life are two disadvantages of vital importance. 

Oscillating Water Column (OWC). The most developed of the shoreline devices are based on 
the OWC operation principle. An OWC system consists of an air chamber and a piston as shown in 
Fig. 2 [3]. When a wave enters inside the air column forces the air in the column to push the 
moving piston at the end; when the wave retreats, the air will be drawn back and the piston will 
return in the initial position. 
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Fig. 2 OWC operation principle. 

Large scale constructions are required in order the OWC operation principle to be employed. 
There is demand for concrete constructions in the shoreline allowing the waves to directly act 
pressure on the air column. 

Floating Buoy on the Sea Surface. The linear generator mounted at the seabed is connected 
with a floating buoy on the sea surface with a tether [7] as shown in Fig. 3. The moving part of the 
generator is driven by the motion of the buoy and counteracted by a fixed at the bottom sea spring. 
The latter one constitutes the main deficiency factor for applications based on complicated parts at 
the bottom of the sea. Precautions have to be taken into consideration in order the spring extension 
or compression capacity not to affect its elasticity because of the hard replacement conditions. 

Fig. 3 Floating buoy operation principle mounting the piston at the bottom of the sea. 

However, due to the difficulties arising from the submerged systems, the most appropriate 
technique is the total system to be partially above the sea surface. Fig. 4 describes such systems 
where a cylindrical buoy follows the oscillating movement of the waves transferring the energy to 
the translator with the mounted permanent magnets. A platform for the placement of the non 
moving parts is also necessary to be constructed, but there is no need for a spring because the 
translator uses its gravity to return to the initial position. These two considerations employing the 
floating buoy face similar difficulties. 
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Fig. 4 Floating buoy and piston on the sea surface. 

Alternative Linear Generator Types. Regardless the operation principle the most common 
generator type as already mentioned is the linear generator because of the total structure’s 
simplicity and effectiveness as directly exploits the incident wave. The first alternative linear 
generator type is the tubular generator allowing the electromagnetic thrust density to be improved 
because the force-to-weight ratio of such machines has been proved to be higher than the flat linear 
topology [7]. An octagonal generator may be closer to the desirable cylindrical shape than a four- or 
six- sided machine achieving a suppression of the power fluctuations and more even 
electromagnetic-force (EMF) distribution between the stator and the translator [8]. The transverse 
flux machines are being employed in wave applications because tend to present much higher force 
density, but the significant eddy current losses decrease machine efficiency [9]. The construction of 
the aforementioned linear generator types are more complicated than a four-sided generator, which 
means also increased maintenance cost. 

Tubular Generator Topology. The use of a tubular machine as a linear generator for the heavy-
buoy wave energy conversion allows the improvement of the force density N/m3. The force-to-
weight ratio of such machines has been proved to be higher than the flat linear topology [7]. 

Fig. 5 Tubular generator topology. 

Octagonal Linear Generator Topology. An alternative of the cylindrical machine type is the 
linear longitudinal-flux generator of octagonal shape shown in Fig. 6 [8] presenting a substantial 
reduction in power fluctuations and voltage harmonics. The construction of the aforementioned 
linear generator types are more complicated than a four-sided generator, which means also 
increased maintenance cost. 
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Fig. 6 Octagonal linear generator topology. 

Transverse Flux Generator. The transverse flux machines are being employed in wave 
applications because tend to present much higher force density, but the significant eddy current 
losses decrease machine efficiency [9]. 

Fig. 7 Schematic view of the transverse flux generator type. 

Proposed Linear Generator. A system configuration gathering all the advantages from the 
aforesaid technologies and principles is a linear generator placed at a platform with a floating buoy 
on the ocean surface. In order this system configuration to be feasible necessitates a platform and 
therefore refers to offshore power generation. The direct exploitation of the incident wave without 
the presence of complex additional mechanical parts increases overall system performance [10]. 
Cogging force levels are increased compared to the tubular generator but research has shown that 
can be improved by the proper magnet inclination [11], as shown in Fig. 8, facilitating also the 
applied control technique and enabling to optimize overall system performance [12], [13]. 
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Fig. 8 Linear generator with skewed mounted permanent magnets. 

Fig. 9 depicts the measured sea wave time variation with duration of 30 s and the respective 
simulated voltage under load condition for one of the phases of the LPM [14]. 
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Fig. 9 Measured sea wave time variation with duration of 30 s and the respective simulated voltage 
under load condition for one of the phases of the LPM. 

The time variation of developed cogging force Ft as a function of w/wp ratio is illustrated in Fig. 
10 , where w is the magnet width and wp is the pole pitch length. 2D FEM analysis has shown that 
the cogging force Ft can be eliminated, by using a ratio w/wp equal to 0.7 that corresponds to a 
permanent magnet of 3.15 mm width and of 5.14 height for the desired cross section of 160 mm2. A 
constant cross section of 160mm2 was chosen and a variety of dimensions for parallelepiped shape 
were examined. Fig 10 depicts system configuration including magnet inclination illustrates the 
impact of magnet inclination on the cogging force Ft. It is obvious that magnet inclination limits 
cogging force, and consequently limits vibrations and speed ripple overcoming the presented 
disadvantage compared to the other types of LPMGs. 
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Fig. 10 Time variation of no load tangential electromagnetic force component Ft for a translator 
displacement of three pole pitches, under nominal linear velocity of 0.9 m/s and the examination of 

different cases of magnet inclination. 
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Summary
The paper provides an overview of different wave energy conversion principles and possible linear 
generator types. The basic configurations and characteristics of various WECSs are described with 
their advantages and disadvantages. The promising linear permanent magnet generators have been 
studied examining various different topologies. A complete system with a linear generator with 
skewed mounted permanent magnets driven by the up and down movement of the attached floating 
buoy is proposed as the most appropriate for wave applications. 
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Abstract— Permanent Magnet (PM) machines constitute a 
favored drive choice in electric traction applications due to their 
increased efficiency. Design optimization of such machines could 
enhance their ability to satisfy contradictory static and dynamic 
requirements. In this paper a Differential Evolution (DE) 
algorithm for PM machine design optimization, coupled with a 
finite element analysis (FEA) is employed.  

I. INTRODUCTION 

Recent literature in the field of traction applications 
thoroughly investigates the problem of optimal PM machine 
configuration from a performance-efficiency oriented point of 
view [1], [2]. Low torque ripple, maximum torque per ampere 
and minimum harmonic content back EMF are key objectives 
in the optimization of such applications. However, the highly 
coupled and nonlinear nature of these problems, as well as the 
discontinuity of design variables and the lack of analytical cost 
functions, could cause gradient-based optimizers to fail, thus  
rendering derivative-free and heuristic techniques a favorable 
solution [3].  

This paper focuses on appropriate linking of DE strategies 
with coupled external circuit and finite element parametric 
models, by employing results of FEA and producing harmonic 
representation of EMF and electromagnetic torque, suitable for 
traction applications. The proposed methodology’s accuracy 
has been verified under different optimization scenarios. 

II. OPTIMIZATION ALGORITHM 

As the dependency of the objective function and its 
gradients on the design parameters is unknown, the use of 
stochastic search methods in combination with FEA is 
recommended for the optimization of such constrained, 
nonlinear electromagnetic problems [4]. 

DE is a population-based optimizer that attacks the starting 
point problem by sampling the objective function at multiple, 
randomly chosen initial points. On a first stage, DE perturbs 
existing vectors with the scaled difference of two randomly 
selected population vectors to generate new points (mutation). 
Then, in order to produce the trial vector DE adds the scaled, 
random vector difference to a third randomly selected 
population vector (recombination). On a final stage, the trial 
vector competes against the population vector of the same 
index (selection). Once the last trial vector has been tested, the 
survivors of the pair wise competitions become parents for the 
next generation in the evolutionary cycle. 

III. METHODOLOGY ADOPTED  
In this paper the numerical optimization of an internal PM 

machine for traction applications, using DE is presented. Three 
optimization scenarios are investigated, employing differently 
weighted linear combinations of mean torque values with 
proper torque and back EMF harmonic indices values (THD 
and ripple factor) in the cost function, for an angular 
displacement of one pole part of the machine. The flowchart of 
the adopted methodology is shown in Fig. 1. Figure 2a shows 
the parameterized machine configuration. Figure 2b illustrates 
an optimized instantaneous torque response.    

 
 Fig.1. Proposed methodology flowchart. 
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Fig. 2. FEA model. (a) Parameterized geometry, (b) Inst. torque waveform   
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Abstract—The paper investigates efficiency in standard 
induction motors fed by PWM inverters, taking into 
consideration criteria in the control algorithm enabling to 
minimize motor losses. For this purpose an overview of the 
relevant techniques was carried out, adequate simulation 
software tools were adopted and an experimental setup 
involving a 2 HP induction motor supplied by an inverter driven 
by DSP was developed. It was shown that the main efficiency 
improvement can be obtained by conveniently tuning the 
magnetizing flux to the desired operating conditions while the 
switching frequency choice does not considerably affect the 
overall motor losses, in the case considered. 

 

 

I .  IN TR OD UC TIO N 

        Losses in induction motors fed by voltage-source PWM 
inverters are due to the fundamental frequency as well as to 
higher time harmonic frequencies [1-3]. or voltage-source 
static power converters and high performance symmetric 
regular sampled, asymmetric regular sampled and optimal 
regular sampled PWM strategies, the main voltage harmonics 
are of orders (Cr ± 1) and (Cr ± 2), respectively, where Cr 
denotes the carrier-to-modulating frequency ratio [4-5]. In 
such cases, electrical losses can be evaluated by superposition 
of losses due to the fundamental frequency and of those due 
to the higher frequencies mentioned previously [9]. 
Consequently, optimization of the control algorithm has to 
account for such loss contributions. 

 

A.  Losses associated to the fundamental frequency 
 
 

The detailed evaluation of the motor iron and copper 
losses due to the fundamental supply frequency can be 
obtained by using magnetic field analysis. The classical 
equivalent circuit of the induction motor, in counterparts, 
provides sufficient accuracy for motor performance, 
necessary for control purposes. 

Fig. 1 shows the typical variation of electrical losses 
due to fundamental frequency in a converter-fed induction 
motor system with rotor flux reduction. This characteristic 
corresponds to specific steady-state loading conditions. 

The classical equivalent circuit can provide to some 
extent, rotor flux evaluation with the voltage and current 
supplied to the motor, respectively. Consequently, losses 
optimization at the fundamental frequency can be achieved 
by using convenient magnetizing flux schedule, by using the 
classical equivalent circuit [6-8].  

 B. Losses associated to the switching frequency  
 

Analysis of phenomena associated to the switching 
frequency is complex due to the fact that the field penetration 
depth is smaller than the lamination thickness (affecting iron 
losses) and conductor dimensions (affecting copper losses). 
Theoretical analysis shows that copper losses decrease at 
high frequencies (Pcop ~ Vv

2/fv
1.18), where VΚ denotes the 

harmonic voltage of order Κ while h� denotes the harmonic 
frequency of order �. In counterparts, iron losses tend to 
increase (Pcore ~ VΚfΚ

1/2) while leakage flux paths prevail and 
eddy currents set up significant reaction fields.  

Phenomena complexity leads in most cases to 
inaccurate modeling of the motor. In particular, the classical 
equivalent circuit significantly underestimates motor losses at 
the switching frequency. 

  

 
 
 

Fig.1: Induction motor electrical losses variation due to fundamental 
frequency with rotor flux reduction. 

 
 

I I .  PROPOSE D ME THO DO LO G Y 

The motor under consideration is a three phase, 2 HP, 
4-pole standard induction motor for conventional sinusoidal 
380 V network supply. In the following it is referenced as the 
“test motor”. 

The proposed efficiency optimization is based on two 
step analysis involving fundamental and switching frequency 
loss minimization, as follows: 

In a first step the classical equivalent circuit parameter 
values of the motor are determined through tests by using 
sinusoidal voltage supply. The respective parameter values 
derived for the test motor are listed in Table 1.  
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In addition the motor, the inverter and the control 
system are modeled by using Matlab/Simulink software. In 
this analysis the test motor model involves the classical 
equivalent circuit configuration and the inverter is treated as 
an ideal one. The motor operation is examined by considering 
direct vector control and sinusoidal voltage PWM technique. 
In order to combine these methodologies, voltage reference 
vector has to be calculated from reference currents. For this 
purpose the standard equations of the induction motor are 
used, as shown in Fig. 2. 

     
TABLE 1 

CLASSICAL EQUIVALENT CIRCUIT PARAMETER VALUES  
FOR THE TEST MOTOR AS DETERMINED THROUGH TESTS  

WITH SINUSOIDAL VOLTAGE SUPPLY. 
Test motor parameters 

(classical equivalent circuit) 
Lls (H) 0.018 
Llr (H) 0.018 
Lm (H) 0.388 
Rs (�) 5 
Rr (�) 6.2 
Rm (�) 633.6 

 
 

 
 
 
 

Fig.2: Calculation of reference voltage from reference currents in the two 
axis stationary reference frame. 

 
 

Then, simulation of the motor operation has been 
performed by using Field Oriented Control technique for the 
following operating conditions: 

• Zero load torque– half nominal speed 
• Half nominal load torque – half nominal speed 
• Zero load torque – nominal speed 
• Half nominal load torque – nominal speed 
• Nominal load torque – nominal speed  

For all these conditions the rotor flux command has 
been changed with a fixed step of 0.1V.s from the minimum 
to the maximum flux value ensuring stable operation of the 
motor. At every operating condition and rotor flux value 
considered, the motor input power has been calculated. 

Finally, the optimum value of rotor flux �r
opt has been 

determined varying with the load torque Te and the rotor 
angular velocity wr and the respective function �r

opt = �r
opt 

(Te, wr) has been introduced in a convenient set of linear 
equations of Matlab/Simulink software. 

In a second step in order to investigate power losses 
variation with the switching frequency, the following 
methodology has been adopted: 

The modified equivalent circuit of the induction motor 
reported in [1]-[2] has been considered and tested in a wide 
range of switching frequencies (1 kHz - 10 kHz). The motor 
has been simulated at nominal speed under both no load and 
full load conditions. The modified equivalent circuit topology 
is shown in Fig. 3 and the derived parameter values are listed 
in Table 2. These values have been determined in [2] and 
their validity for the test machine is examined in this paper.  

 
 

 
 

 
 
 

Fig.3: Modified equivalent circuit used for  
harmonic induction motor analysis 

 
 
 
 
 

TABLE 2 
PARAMETER VALUES FOR K-TH  ORDER HARMONIC  

DEPENDING ON THE SYNCHRONOUS ANGULAR VELOCITY (�E) 
 

Test motor additional parameters involved  
in the modified equivalent circuit 

Rlsk 0.1*k*Ǒe*Lls - 
Rlrk 0.3*k*Ǒe*Llr - 
Lls1 0.3*Lls Involving losses 
Lls2 0.7*Lls Not involving losses 

 
 
 

The experimental validation has been undertaken by 
using the laboratory setup shown in Fig. 4 – 5. It comprises a 
voltage source-inverter driven by a DSP used to supply the 
test motor. The inverter has been operated by using SPWM 
modulating technique for switching frequencies ranging from 
1 kHz to 10 kHz. The motor has been tested under the same 
operating conditions considered in the simulation. The 
measured input voltage and current time variations have been 
used in order to determine input power in every case. In order 
to evaluate the modeling procedure accuracy the measured 
voltage waveforms have been used in the simulations and the 
derived current waveforms and associated power have been 
compared. 

 

 I I I .   AN A LY S IS  RES U LTS  FOR THE “TES T MO TOR” 

In a first step the rotor flux enabling optimization of the 
motor losses associated to the fundamental frequency has 
been evaluated. According to the methodology adopted 
simulation results concerning input power have been listed in 
Table 3 while the respective variations of optimum flux 
derived is shown in Fig. 6.  
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Fig. 4: Experimental setup layout 

 
 
 

 
 
 
 

Fig. 5: Implementation of the adopted laboratory setup 
 
 

TABLE 3: 
VARIATION OF SIMULATED INPUT POWER WITH FLUX AT 

SEVERAL OPERATING CONDITIONS (SHADED CELLS INDICATE 
OPTIMUM INPUT POWER VALUES OCCURRING AT OPTIMUM 

ROTOR FLUX) 
Input  power  (W)  

 No load conditions Half load conditions 
Flux 

(V*sec) 
50% 
speed 

100% 
speed 

50% 
speed 

100% 
speed 

0.1 8.5  25.1 - - 
0.2 13.2 24 - - 
0.3 26.1 25.9 739.8 1372.8 
0.4 - 30.3 597.1  1034.1 
0.5 - - 615 978  
0.6 - - 613.2 991.7 

 
Efficiency improvements are more important for light 

loading conditions and become smaller as the load torque 
increases. At nominal loading conditions there is no 
efficiency improvement due to the fact that the test motor is 
designed to operate with optimum efficiency at nominal 
operating conditions. 

Figs. 7a and 7b compare simulated (with the classical 
and modified equivalent circuit) and measured motor input 
power variation with the switching frequency under no load 
and full load operating conditions, respectively. These figures 
illustrate that the classical equivalent circuit underestimates 
the input power, especially at lighter load conditions.  

Fig. 8 compares the simulated by the modified 
equivalent circuit and the measured input current waveforms 
obtained for the same voltage at a switching frequency of 4 
kHz under no load conditions. 

 
 

Fig. 6: Optimum flux variation with load torque and speed 
 

 
(a) 

 
(b) 

 
 
 
 

Fig.7: Input power, for several switching frequencies ranging from 1 kHz to 
10 kHz, under: (a) No-load conditions; (b) Full-load conditions 
 
As can be observed in both the experimental and 

simulated results, there is no important variation of the input 
power due to variation of the switching frequency either at no 
load or at full load conditions. That is why losses associated 
with the switching frequency deteriorate sensibly the motor 
efficiency and have to be considered but they are practically 
invariant at least for standard motors of small power as the 
test motor. 
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Fig. 8: Comparison of simulated and measured current waveforms  
obtained under no load for the same voltage  

(at switching frequency of 4 kHz). 
 

IV.  PROPOSE D CO N TR O L ALGOR ITHM  
 

The proposed control algorithm is a field-oriented 
control (FOC) algorithm using current flux estimator. The 
particular characteristic of this algorithm is the flux 
programming routine enabling to optimize losses associated 
to the fundamental frequency considering losses associated to 
the switching frequency. 

The control algorithm described here achieves a 
convenient compromise amongst motor performance and 
efficiency.  

The proposed formula for the rotor flux command 
resulting from simulation investigations is: 

 

( , )*(0.2 0.3* ) 0 0.5
( , )*(0.3 0.4* ) 0.5 1
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K is a correction factor for operating speeds smaller than the 
nominal one. Its detailed expression is as follows: 
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The implementation of flux programming algorithm in 

Matlab/Simulink software is shown in Fig. 9. The proposed 
implementation is conservative involving small deviations to 
the motor performance. The rate limiters, highlighted in    
Fig. 9, limit only the decreasing rate of the quantities 
involved. The output quantizer, outlined equally in Fig. 9, has 
a fixed quantization interval of 0.1V.s and filters the flux 
command oscillations that could lead to instability. The rate 
limiters and the output quantizer guarantee that the necessary 
flux will be commanded under every operating condition. 
Consequently motor stability and robustness are ensured.  

Fig. 10 shows simulated waveforms of the test motor 
and the control system in case of torque and speed change by 
using the proposed algorithm. This figure illustrates the 
transient system response as well as the impact of the 
proposed algorithm in voltage and current waveforms. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 
 
 

Fig. 9: Flux programmer implementation in Matlab / Simulink 
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V.  EXPER IM E N TAL VALID AT IO N  
 
 In order to validate the efficiency improvements obtained 

by the proposed control algorithm, the experimental setup 
shown in Figs 4 and 5 has been used. For steady-state 
operation, with the flux programming routine first enabled 
and then disabled, a period of motor line current and phase 
voltage was measured and stored in digital form.  

The evaluated input power, under different speeds and 
loading conditions, are compared in Fig.11 illustrating the 
efficiency improvement. 

In addition, in order to validate robustness and 
performance under transient operation, load and speed 
change scenarios were tested and motor input waveforms 
were recorded. Similarly, these tests were carried out for both 
enabled and disabled flux programming routine cases. The 
recordings of the waveforms under consideration were fully 
synchronized with the DSP’s operation. Synchronization of 
the recordings has been obtained by a convenient 
microprocessor external trigger. 
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Figs. 12 and 13 show input waveform variations in case 
of load change from 80% to 40% and speed change from 
1000RPM to 1500RPM respectively. Fig. 12.b illustrates the 
adaptation of the input voltage waveform leading to the 
optimum rotor flux level.  

Motor speed response is also given in Fig.13. It is evident 
that performance deterioration, introduced by the proposed 
technique, is practically negligible, especially for common 
industrial drives. When drives operate at light load 
conditions, the proposed algorithm enables crucial efficiency 
improvement without affecting considerably motor stability 
and performance. 
 

VI.  CO NC LU S IO N 
 

A particular efficiency optimization algorithm in 
conjunction with vector control technique for induction motor 
drives has been introduced. The proposed methodology takes 
into consideration losses associated with both fundamental  

Fig. 10: Simulation of the system implementing the proposed control algorithm in case of load and speed change. 
t=0.5 sec: speed change from 50rad/s to 157rad/s;  t=1 s: load torque change from 0 to 9.5 N.m. 

t=1.55 s: load torque change from 9.5N.m to 5N.m 
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Fig. 11: Proposed vs conventional vector control drive. 
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Fig. 12.a: Line currents in case of load change 
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Fig. 12.b: Phase voltage adaptation due to load torque variation 
 

and switching frequency. Such a technique has been validated 
by measurements in a drive system involving a standard 2 HP 
motor. In such a case a considerable overall efficiency 
improvement under light load conditions has been succeeded, 
by conveniently tuning the magnetizing flux. The advantages 
of the proposed control algorithm have been illustrated by a 
novel implementation, suited for digital motor control 
applications.  
          Motor speed response is also given in Fig.13. It is 
evident that performance deterioration, introduced by the 
proposed technique, is practically negligible, especially for 
common industrial drives. When drives operate at light load 
conditions, the proposed algorithm enables crucial efficiency 
improvement without affecting considerably motor stability 
and performance 
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Fig. 13: Electromechanical transient operation 
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Abstract— This paper investigates efficiency in standard 
induction motors fed by PWM inverters, taking into 
consideration criteria in the control algorithm enabling to 
minimize motor losses. For this purpose the full dynamic model 
of the induction machine was implemented in Matlab/Simulink. 
The magnetizing inductance saturation effect was introduced in 
the model using a convenient fitting curve of third order. The 
saturation curve was determined through 2D finite element 
modeling of the induction machine using Femm. The simulated 
machine was a 2 HP induction motor supplied by a PWM 
voltage source inverter. It was shown that the main efficiency 
improvement can be obtained by conveniently tuning the 
magnetizing flux to the desired operating conditions. 

Index terms— Induction motor losses, vector control, 
PWM supply, Inductance saturation, finite element modeling. 

I . INTROD UCTI ON 

HE detailed evaluation of the motor iron and copper 
losses due to the fundamental supply frequency can 
be obtained by using magnetic field analysis. The 

classical equivalent circuit of the induction motor, in 
counterparts, provides sufficient accuracy for motor 
performance, necessary for control purposes. However, the 
usually neglected saturation effect of the magnetic inductance 
provides additional accuracy of the motor model when taken 
into account, thus giving substantial improvement of the 
control performance. The necessity of finite element analysis 
is evident in this particular case. As induction machines are 
non-linear systems, finite element analysis can be used 
synthetically along with simulation and experimental tools 
aiming the optimization of the control algorithm.  

Fig. 1 shows the typical variation of electrical losses 
due to fundamental frequency in a converter-fed induction 
motor system with rotor flux reduction. This characteristic 
corresponds to specific steady-state loading conditions. 

The classical equivalent circuit can provide to some 
extent, rotor flux evaluation with the voltage and current 
supplied to the motor, respectively. Consequently, losses 
optimization at the fundamental frequency can be achieved 
by using convenient magnetizing flux schedule, by using the 
classical equivalent circuit [3]. 

 
Fig.1: Induction motor electrical losses variation due to fundamental 
frequency with rotor flux reduction.   

 
The motor under consideration is a three phase, 2 HP, 

4-pole standard induction motor for conventional sinusoidal 
380 V network supply. In the following it is referenced as the 
“test motor”. 

II . FI NI TE  ELEMEN T MOD ELI N G 

Although the analysis of electric machines is generally 
performed assuming a linear magnetic system, some 
saturation exists. The magnetization characteristics of 
machine materials are given in the form of the magnitude of 
flux density versus magnitude of field strength (B-H curve) 
as shown in Fig. 2. Electric machines are designed in such 
way that they operate slightly in the saturated region during 
normal, rated operating conditions.  

 
Fig.2:�Nonlinear�B�H�Curve�of�the�machine�stator�and�rotor�iron�core�

T 
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Because saturation causes coefficients of differential 
equations describing the machine to be functions of the coil 
currents, a method of incorporating the effects of saturation 
into the simulation of machine transient behavior is 
paramount.   

For the purposes of this paper the saturation of the 
magnetizing inductance mL  of the test motor is considered. 

In order to evaluate the nonlinear magnetizing inductance the 
no-load test is simulated. Assuming the field harmonics to be 
negligible and the rotor speed to be synchronous with the 
rotating magnetic field generated by the stator winding (i.e., a 
slip s=0), then no current is induced in the rotor bars. The 
rotor becomes exclusively a part of the nonlinear magnetic 
path for the magnetic flux. A magnetostatic field analysis is 
then possible. The electric quantities are frozen in a useful 
time instant, say t*. This is chosen so as to satisfy the 
magnetic symmetry conditions. The field problem is then 
nonlinear and described by time-varying quantities [6]. 

In the no-load simulation, a large number of elements of 
the mesh are used in the air gap and in the iron regions, 
where the highest field gradients are expected. The mesh 
produced by Femm is shown in Fig. 3. It consists of 
approximately 13000 nodes, which is an ordinary number for 
a 2D analysis. The flux distribution that was produced by the 
program is shown in Fig. 4. It’s a typical distribution for a 4-
pole three phase induction motor. 

 

Fig.�3.��Mesh�used�in�the�FEM�model�comprising�13000�nodes
�

Fig.�4.��Flux�distribution�in�the�induction�motor
�

The current densities are forced within the slots and the 
field problem is solved. Hence, the stator flux linkages are 
obtained by means of the integral loop of the magnetic vector 
potential zA or by starting from the air gap flux density 

distribution. This is done by evaluating the radial component 
of the flux density B along a circumference in the middle of 
the air gap. The corresponding average magnetic flux per 
pole o� �is evaluated and then the corresponding stator flux 

linkage so � is calculated.  The nonlinear magnetizing 

inductance is given by: so o
m

so so

NL I I
 ��� �  [5].  

It is assumed that the dependence of mL  on the saturation 

is the same at no-load and under load, that is: 

� � � �m s m soL L  � . During no load operation, and 

considering negligible mechanical losses we get: 

so m dmI I I� �  and 0qI � . That way a single saturation 

curve, showing the variation of the magnetizing inductance 
with the d-axis magnetizing current, is produced. The curve 
derived from the fitting of the data acquired by simulations 
with Femm for different current values. It is shown in Fig. 5. 
The fitting curve is a third order polynomial of the form: 

 � � 3 2
3 2 1 0mL I I I I! ! ! !� � � � � � � .  

The values of the coefficients were determined using the 
Matlab Curve Fitting toolbox and are displayed in Table 1. 
 

 
Fig.�5.��Fitting�curve�to�equivalent�Lm�data�values�

�
Coefficients values 

3!  0.00188 

2!  �0.01821 

1!  �0.0006573 

0!  0.3879 

Table 1: The values of the coefficients of the 3rd  order polynomial. 

I II . FLU X PRO G RAM M I N G 

In a first step the classical equivalent circuit parameter 
values of the motor are determined through tests by using 
sinusoidal voltage supply. The respective parameter values 
derived for the test motor are listed in Table 2.  
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In addition the motor, the inverter and the control 
system are modeled by using Matlab/Simulink software. In 
this analysis the test motor model involves the classical 
equivalent circuit configuration and the inverter is treated as 
an ideal one. The motor operation is examined by considering 
direct vector control and sinusoidal voltage PWM technique 
[2]. In order to combine these methodologies, voltage 
reference vector has to be calculated from reference currents. 
For this purpose the standard equations of the induction 
motor are used, as shown in Fig. 6.     

 
 Test motor parameters 

(classical equivalent circuit) 
Lls (H) 0.018 
Llr (H) 0.018 
Lm (H) 0.388 
Rs (�) 5 
Rr (�) 6.2 
Rm (�) 633.6 

Table 2: Classical equivalent circuit parameter values for the test motor 
as determined through tests with sinusoidal voltage supply.  
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Fig.6: Calculation of reference voltage from reference currents in the 
two axis stationary reference frame. 
 

Then, simulation of the motor operation has been 
performed by using Field Oriented Control technique for the 
following operating conditions: 

" Zero load torque– half nominal speed 
" Half nominal load torque – half nominal speed 
" Zero load torque – nominal speed 
" Half nominal load torque – nominal speed 
" Nominal load torque – nominal speed  

For all these conditions the rotor flux command has 
been changed with a fixed step of 0.1V.s from zero to the 
maximum flux value ensuring stable operation of the motor. 
At every operating condition and rotor flux value considered, 
the motor input power has been calculated. 

Finally, the optimum value of rotor flux �r
opt has been 

determined varying with the load torque Te and the rotor 
angular velocity wr and the respective function �r

opt = �r
opt 

(Te, wr) has been introduced in convenient look-up tables of 
Simulink/Matlab software. 

IV. SI M ULA TI O N RE SU LTS 

In a first step the rotor flux enabling optimization of the 
motor losses associated to the fundamental frequency has 
been evaluated. According to the methodology adopted 
simulation results concerning input power have been listed in 
Table 3 while the respective variations of optimum flux 
derived is shown in Fig. 6.  

Input  power (W) 
 No load conditions Half load conditions 

Flux 
(V*sec) 

50% 
speed 

100% 
speed 

50% 
speed 

100% 
speed 

0.1 8.5  25.1 - - 
0.2 13.2 24 - - 
0.3 26.1 25.9 739.8 1372.8 
0.4 - 30.3 597.1  1034.1 
0.5 - - 615 978  
0.6 - - 613.2 991.7 

Table 3: Variation of simulated input power with flux at several 
operating conditions (shaded cells indicate optimum input power values 
occurring at optimum rotor flux) 
 

 
Fig. 7: Optimum flux variation with load torque and speed 

 
Efficiency improvements are more important for light 

loading conditions and become smaller as the load torque 
increases. At nominal loading conditions there is no 
efficiency improvement due to the fact that the test motor is 
designed to operate with optimum efficiency at nominal 
operating conditions. 
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V. PRO PO SED  CON TROL AL G ORI TH M 

The proposed control algorithm is a field oriented control 
(FOC) algorithm using current flux estimator. The particular 
characteristics of this algorithm is the flux programming 
routine enabling to optimize losses associated to the 

fundamental frequency as well as the incorporation of 
magnetic inductance saturation effect. 

The control algorithm described hereabove achieves a 
convenient compromise amongst motor performance and 
efficiency.  

 

�
Fig. 8: Flux programmer implementation in Matlab/Simulink

The proposed formula for the rotor flux command 
resulting from simulation investigations is: 

( , )*(0.2 0.3* ) 0 0.5
( , )*(0.3 0.4* ) 0.5 1

e e e eopt
r

e e e e

K T T T
K T T T

�
�

� # #$
% � & � ' '(  
 
K is a correction factor for operating speeds smaller 

than the nominal one. Its detailed expression is as follows: 

nom

r
nom

r_nom_speed

r
nom

r_nom_speed

1 /� >0.751

�� ( , ) 1- 0.75 /� >0.25
�
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�
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� �
� �

r

r_nom_speed

0.5 0.6* / 0 / 0.5��
0.4 0.4* / 0.5 / 1�

e nom e nom

e nom e nom

T T
T T

� + # + '$*� & � + # + #*(  
 
The implementation of flux programming algorithm in 

Matlab/Simulink software is shown in Fig. 8. The proposed 
implementation is conservative involving small deviations to 
the motor performance. The rate limiters, highlighted in Fig. 
8, limit only the descend rate of the quantities involved. The 
output quantizer, highlighted equally in Fig. 8, has a fixed 
quantization interval of 0.1V.s and filters the flux command 
oscillations that could lead to instability. The rate limiters and 

the output quantizer guarantee that needed flux will be 
commanded under every operating condition. Consequently 
motor stability and robustness are ensured.

�

 
Figures 6 and 8 illustrate the particular characteristics 

of the proposed algorithm. Figure 9 shows the simulation 
results of the test motor in case of torque and speed change 
by using the proposed control algorithm.   
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Fig. 9: Simulation results of the system implementing the proposed 
control algorithm in case of load and speed change.  
t=0.6 sec: speed change from 1500 RPM to 800 RPM 
t=1 sec: load torque change from 9 N.m to 0 N.m.  
t=1.42 sec: load torque change from 0 N.m to 6 N.m and speed change 
from 800 RPM to 1000 RPM.  
 

VI. CONCLU SI ON 
A particular efficiency optimization algorithm in 

conjunction with vector control technique has been presented 
for standard induction motor drives. The magnetic induction 
saturation effect has been taken into account at the 
performance simulations by using a convenient third order 
fitting curve. The proposed control scheme enables overall 
efficiency improvement under light load conditions by 
conveniently tuning the magnetizing flux.  

 

Σελίδα 295



REFE RE NCES   

[1] E. Nicol Hildebrand and Hagen Roehrdanz, “Losses in 
Three – Phase Induction Machines Fed by PWM 
Converter”, IEEE Transactions on Energy Conversion, 
Vol. 16 No 3, Sept. 2001, pp. 228-233. 

 
[2] Y. Wu, R.A. McMahon & Y. Zhan, A.M. Knight, 

“Impact of PWM Schemes on Induction Motor Losses”, 
Conference Record of the 2006 IEEE 41st Industry 
Applications Conference, Vol. 2, 8-12 Oct. 2006, pp. 813-
818. 

 
[3] E. Mendes, A. Baba, A. Razek, “Losses minimization of a 

field oriented controlled induction machine”, Conference 
Record of the Seventh International Conference on  
Electrical Machines and Drives, 11-13 Sep. 1995, pp. 
310-314.

 
[4] Evaggelos M. Tsabouris and Antonios G. Kladas, 

“Efficiency optimization considerations for standard 
induction motor fed by PWM inverter”, Conference 
Record of� the 8th International Symposium on�Advanced 
Electromechanical Motion Systems, 1-3 July 2009. 

 
[5] Minos Beniakar, Konstantinos Pavlou and Antonios  

Kladas, “Nonlinear Induction Motor Control Accounting 
for Inductance Saturation”, Conference Record of the 
2008 International Conference on Electric Machines, 6-9 
Sep. 2008. 

 
[6] Francis Piriou, Adel Razek, “Calculation of Saturated 

Inductances for Numerical Simulation of Synchronous 
Machines”, IEEE Transactions on Magnetics, Vol. 19, 
No. 6, November 1983. 

Σελίδα 296



  Βιογραφικό Σημείωμα  Ευάγγελος M. Τσαμπούρης  

 Δεκέμβριος  2012 Σελίδα 1 / 3  

ΠΡΟΣΩΠΙΚΕΣ ΠΛΗΡΟΦΟΡΙΕΣ Ευάγγελος M. Τσαμπούρης  
 

  

 18, 8ης Μεραρχίας, Αμπελόκηποι, 45445 Ιωάννινα (Ελλάδα)  

 +30 2651032017     +30 6938775877 

 etsab@central.ntua.gr  

 Skype evangelos.tsampouris 

Φύλο Άρρεν | Ημερομηνία γέννησης 01 Οκτωβρίου 1985 | Εθνικότητα Ελληνική  

 

 
ΕΠΑΓΓΕΛΜΑΤΙΚΗ ΕΜΠΕΙΡΙΑ 

 

ΕΠΑΓΓΕΛΜΑ 
Διδάκτωρ Ηλεκτρολόγος Μηχανικός και Μηχανικός Υπολογιστών
Εθνικού Μετσόβιου Πολυτεχνείου 

1/9/2012 - Παρόν Ηλεκτρολόγος μηχανικός 
Ειδικός λογαριασμός κονδυλίων έρευνας ΤΕΙ Πειραιά  
250, Π. Ράλλη και Θηβών, 12244 Αθήνα (Ελλάδα)  
http://elke.teipir.gr/  

Ειδικός επιστήμονας - ερευνητής, στο έργο "HPEM", του 7ου προγράμματος πλαισίου της 
Ευρωπαϊκής Ένωσης (FP7/2007-2013): "HPEM CLEANSKY High Performance Electric Motor
design and manufacture" (http://www.cleansky.eu/). 
 

19/5/2011 - Παρόν Ηλεκτρολόγος μηχανικός 
Τεχνικό Επιμελητήριο Ελλάδος - Τμήμα Ηπείρου  
6-8, Αραβαντινού, 45444 Ιωάννινα (Ελλάδα)  
tee_ioan@tee.gr  

Μέλος μόνιμης επιτροπής «Νέων Μηχανικών». 
 

1/1/2011 - 30/6/2012 Ηλεκτρολόγος μηχανικός 
Ειδικός λογαριασμός κονδυλίων έρευνας ΤΕΙ Πειραιά  
250, Π. Ράλλη και Θηβών 12244 Αθήνα (Eλλάδα)  
http://elke.teipir.gr/  

Ειδικός επιστήμονας - ερευνητής, στο έργο "EMAS", του 7ου  προγράμματος πλαισίου της 
Ευρωπαϊκής Ένωσης (FP7/2007-2013): "EMAS CLEANSKY Electric Motor And Sensor design and
manufacture" (http://www.cleansky.eu/). 
 

1/1/2011 - 15/6/2012 Ηλεκτρολόγος μηχανικός 
Κλαδάς Γ. Αντώνιος, Καθηγητής ΕΜΠ  
9, Ηρώων πολυτεχνείου, 15780 Αθήνα (Ελλάδα)  
http://users.ntua.gr/kladasel/  

Project manager. Υπεύθυνος οργάνωσης και εκτέλεσης έργου συμμετοχής στον Πανευρωπαϊκό 
αγώνα πρωτότυπων οχημάτων εξοικονόμησης ενέργειας, "Shell Eco Marathon Europe, Rotterdam
2012" με το πειραματικό όχημα «Πυρφόρος» του Εργαστηρίου Ηλεκτρικών Μηχανών και 
Ηλεκτρονικών Ισχύος του ΕΜΠ. 
 

1/9/2010 - Παρόν Ηλεκτρολόγος μηχανικός 
Εθνικό Μετσόβιο Πολυτεχνείο - Ειδικός Λογαριασμός Κονδυλίων Έρευνας  
42, Πατησίων, 10682 Αθήνα (Ελλάδα)  
http://edeil.ntua.gr/  

Ειδικός επιστήμονας - ερευνητής, στα πλαίσια τριετούς ερευνητικού έργου ανάπτυξης και υλοποίησης 
πρότυπων συστημάτων ηλεκτρικής κίνησης οχημάτων.  
H έρευνα έχει συγχρηματοδοτηθεί από την Ευρωπαϊκή Ένωση (Ευρωπαϊκό Κοινωνικό Ταμείο - ΕΚΤ) 
και από εθνικούς πόρους μέσω του Επιχειρησιακού Προγράμματος «Εκπαίδευση και Δια Βίου 
Μάθηση» του Εθνικού Στρατηγικού Πλαισίου Αναφοράς (ΕΣΠΑ) – Ερευνητικό Χρηματοδοτούμενο 
Έργο: Ηράκλειτος ΙΙ. Επένδυση στην κοινωνία της γνώσης μέσω του EKT. 



  Βιογραφικό Σημείωμα  Ευάγγελος M. Τσαμπούρης  

 Δεκέμβριος  2012 Σελίδα 2 / 3 

ΕΚΠΑΙΔΕΥΣΗ ΚΑΙ ΚΑΤΑΡΤΙΣΗ 
 

1/11/2009 - 31/12/2010 Ηλεκτρολόγος μηχανικός 
Ειδικός Λογαριασμός Κονδυλίων Έρευνας ΤΕΙ Πειραιά  
250, Π. Ράλλη και Θηβών, 12244 Αθήνα (Ελλάδα)  
http://elke.teipir.gr/  

Ειδικός επιστήμονας - ερευνητής, στο έργο "CREAM" του 7ου προγράμματος πλαισίου της 
ευρωπαϊκής ένωσης (FP7/2007-2013): "CREAM innovative technological platform for Compact and 
Reliable Electronic integrated in Actuators and Motors" (http://www.creamproject.eu/).  
 

20/10/2008 - 20/12/2012 Ηλεκτρολόγος μηχανικός 
Κλαδάς Γ. Αντώνιος, Καθηγητής ΕΜΠ  
9, Ηρώων πολυτεχνείου, 15780 Αθήνα (Ελλάδα)  
http://users.ntua.gr/kladasel/  

1.   Επικουρικό διδακτικό έργο στην επίβλεψη εργαστηριακών ασκήσεων, στα πλαίσια των 
προπτυχιακών μαθημάτων «Ηλεκτρικές Μηχανές Ι – ΙΙ», «Μεταβατική Κατάσταση Λειτουργίας 
Ηλεκτρικών Μηχανών» και του μεταπτυχιακού μαθήματος «Μεταβατική Κατάσταση και Μοντέλα 
Ηλεκτρικών Μηχανών» της Σχολής Ηλεκτρολόγων Μηχανικών και Μηχανικών Υπολογιστών 
του ΕΜΠ (900 ώρες). 

 
2.   Επικουρική διδασκαλία στα πλαίσια των προπτυχιακών μαθημάτων «Μεταβατική Κατάσταση

Λειτουργίας Ηλεκτρικών Μηχανών» και «Μηχανές ΙΙ» της Σχολής Ηλεκτρολόγων Μηχανικών και 
Μηχανικών Υπολογιστών του ΕΜΠ (40 ώρες). 

 
3.   Επίβλεψη διπλωματικών εργασιών προπτυχιακών και μεταπτυχιακών φοιτητών της Σχολής 

Ηλεκτρολόγων Μηχανικών και Μηχανικών Υπολογιστών του ΕΜΠ (5 διπλωματικές εργασίες).  
 

1/9/2008 – 30/4/2009 Ηλεκτρολόγος μηχανικός 
Ερευνητικό πανεπιστημιακό ινστιτούτο συστημάτων υπολογιστών και επικοινωνιών ΕΜΠ  
9, Ηρώων Πολυτεχνείου, 15773 Αθήνα (Ελλάδα)  
http://www.iccs.gr/  

Ειδικός επιστήμονας - ερευνητής στο πρόγραμμα ΠΕΝΕΔ ‘2003 (ΓΓΕΤ) έργο 03ΕΔ45 με την με την 
Εταιρία ΣΝΕΝΤΕΡ ΕΛΕΚΤΡΙΚ ΑΕ με τίτλο «Ανάπτυξη Ενιαίου Μοντέλου Πεπερασμένων Στοιχείων 
Πρόβλεψης Απωλειών και Τεχνικοοικονομικής Αξιολόγησης Προηγμένων Υλικών σε Μετασχηματιστές 
Ισχύος: Ανάλυση Κόστους Κατασκευής – Λειτουργίας και Εξοικονόμησης Ενέργειας». 
 

14/11/2008 - 20/12/2012 Διδακτορική Διατριβή (PhD) 
 

ΕΠΠ επίπεδο 8

Εθνικό Μετσόβιο Πολυτεχνείο, Εργαστήριο Ηλεκτρικών Μηχανών και Ηλεκτρονικών Ισχύος, Αθήνα 
(Ελλάδα)  

Θέμα Διδακτορικής Διατριβής: «Σχεδίαση ελάχιστου λειτουργικού - κατασκευαστικού κόστους και 
δυναμικός έλεγχος απωλειών κινητήρων για εφαρμογές ηλεκτροκίνησης» 
 

15/9/2003 - 5/11/2008 Δίπλωμα Ηλεκτρολόγου Μηχανικού και Μηχανικού Υπολογιστών 
(Dipl. & M.Sc.) 
 

ΕΠΠ επίπεδο 7

Εθνικό Μετσόβιο Πολυτεχνείο, Αθήνα (Ελλάδα)  

Θέμα Διπλωματικής Εργασίας: «Έλεγχος κινητήρων επαγωγής με κριτήρια ελαχιστοποίησης 
απωλειών» 
Βαθμός Διπλωματικής Εργασίας: 10 (100% - «Άριστα») 
Βαθμός Διπλώματος: 8.16 (81.6% - «Λίαν Καλώς») 
 

(Κανονική διάρκεια σπουδών: πενταετής) 
 

1/10/1985 - 30/6/2003 Απολυτήριο ενιαίου Λυκείου 
 

ΕΠΠ επίπεδο 3

3ο ενιαίο Λύκειο Ιωαννίνων – «Επιφάνειος Σχολή», Ιωάννινα (Ελλάδα)  

Βαθμός απολυτηρίου: 19.6 (98% - «Άριστα») 
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ΑΤΟΜΙΚΕΣ ΔΕΞΙΟΤΗΤΕΣ 
 

ΠΡΟΣΘΕΤΕΣ ΠΛΗΡΟΦΟΡΙΕΣ 
 

Μητρική γλώσσα Ελληνικά 
Λοιπές γλώσσες ΚΑΤΑΝΟΗΣΗ ΟΜΙΛΙΑ ΓΡΑΦΗ 

Προφορική Γραπτή (ανάγνωση) Επικοινωνία Προφορική έκφραση  

Αγγλικά C1 C1 C1 C1 C1 
 First Certificate in English (FCE), University of Cambridge, επίπεδο B2  

Γερμανικά B1 B1 B1 B1 B1 
 Goethe-Zertifikat B1, επίπεδο Β1  
 Επίπεδα: Α1/2: Βασικός χρήστης - Β1/2: Ανεξάρτητος χρήστης - C1/2: Έμπειρος χρήστης 

Κοινό Ευρωπαϊκό Πλαίσιο Αναφοράς για Γλώσσες  
 

Δεξιότητες πληροφορικής Πιστοποιήσεις: 
 
   - Πιστοποίηση «Ειδικού Εφαρμογών Πληροφορικής» 
     της Fourth R, Washington, USA 
 

   - Ευρωπαϊκή άδεια χειρισμού υπολογιστών, 
     European Computer driving license (ECDL) 
 
Αντικείμενα τεχνικής εξειδίκευσης: 
 
   - Πακέτα λογισμικού: 
     Matlab, Matlab Simulink, Femm, Maxwell 3D, Ansys, Labview, Orcad Cadence (pSpice),     
     Powersim (psim), Code Com poser Studio, Originlab, Solidworks, EMTP, Mininec Pro,    
     Mathematica, Autocad Electrical. 
     (Επίσης άριστη ευχέρεια ανάπτυξης και χρήση εφαρμογών γραφείου. Λογισμικά Microsoft office,   
      Decision Pro, Adobe Acrobat pro, Adobe Photoshop)  
 

   - Γλώσσες προγραμματισμού: 
     C/C++, Fortran, Pascal 
 

   - Προγραμματισμός ψηφιακών επεξεργαστών σήματος: 
     Texas Instruments TMS320F28xx DSPs, National Instruments DAQs. 
 

Καλλιτεχνικές δεξιότητες και 
ικανότητες  

Πιστοποιήσεις: 
 
- Πτυχίο Αρμονίας της μουσικής - θεωρημένο απο το τμήμα μουσικής εκπαίδευσης του υπουργείου 
  πολιτισμού της Ελλάδας 
   

  Βαθμός πτυχίου: «Λίαν καλώς» 
 

- Πτυχίο Αντίστιξης της μουσικής - θεωρημένο απο το τμήμα μουσικής εκπαίδευσης του υπουργείου 
  πολιτισμού της Ελλάδας 
   

  Βαθμός πτυχίου: «Άριστα» 

Δημοσιεύσεις Παράρτημα Δ, σελίδες 204 – 205 παρόντος. 

 
Τιμητικές διακρίσεις και βραβεία 2011: Τιμητική διάκριση κληροδοτήματος Ε.Μ.Π. «Δ. Θωμαΐδη»  

για την πρόοδο των Τεχνών και των Επιστημών 
 

2010 - παρόν: Υποτροφία ΗΡΑΚΛΕΙΤΟΣ ΙΙ  
ΕΣΠΑ 2007 – 2013, Επιχειρησιακό Πρόγραμμα «Εκπαίδευση και Δια Βίου Μάθηση» 
          - Κωδικός πρότασης: 74 
          - Τελική βαθμολογία: 9. 39 
 

2009: Υποτροφία από το Ερευνητικό και Πανεπιστημιακό Ινστιτούτο Συστημάτων Επικοινωνιών και 
Υπολογιστών (Ε.Π.Ι.Σ.Ε.Υ.) 
 

2008: Έπαινος «Γρηγόρης Φαράκος» 
Απονέμεται σύμφωνα με την απο 21/12/2007 απόφαση της συγκλήτου του ΕΜΠ σε φοιτητές της 
σχολής Ηλεκτρολόγων Μηχανικών και Μηχανικών Υπολογιστών και της σχολής Μηχανολόγων 
Μηχανικών που διακρίνονται για την επίδοσή τους στην κατεύθυνση της «Ενέργειας» 
 

2003: Τιμητική διάκριση από το Δήμο Ιωαννιτών, για την επίδοσή του στις πανελλαδικές εξετάσεις 
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