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GruBwort

Herzlich Willkommen zur EMV 2018 in Dtisseldorf!

Liebe Freunde und Kollegen aus der EMV Gemeinschaft! Sie haben sicher schon lange den Termin
der EMV 2018 in Ihrem Kalender notiert. Endlich ist es wieder soweit! Am 20. Februar 2018 6ffnet die
EMYV in Dusseldorf ihre Tore. Ich freue mich schon jetzt darauf, Sie, die EMV Familie, wieder dort zu
treffen.

Liebe EMV Interessenten! Sie sind sicher auf lhrem Gebiet ein hervorragender, kompetenter
Fachmann. Leider miissen Sie aber vermehrt feststellen, dass Ihre Gerate, Systeme und Anlagen
durch andere gestort oder beeintrachtigt werden. Damit Sie sich mit ,Leidensgenossen® austauschen,
neue LOsungsstrategien kennenlernen und die aktuelle EMV Messtechnik testen kénnen, wurde flr
Sie die EMV Dusseldorf geschaffen.

Vom 20. bis 22. Februar 2018 erfahren Sie alles zu diesen hochaktuellen Trends. Treten Sie in
Kontakt zu Experten, die sich mit dhnlichen oder sogar genau lhren Problemen beschéaftigen. Teilen
Sie |hre Losungsideen mit Ihren Kollegen! Lernen Sie neue Produkte und Methoden kennen, mit
denen Sie die Elekiromagnetische Vertraglichkeit gewahrleisten kénnen. Nutzen Sie das breite
Spektrum an Networking-Mdglichkeiten und holen Sie sich Ideen und Anregungen von Anwendern
und Experten im personlichen Kontakt auf dem EMV Kongress.

Das Programmkomitee hat wieder interessante und vielfaltige Kongressvortrage zusammengestellt.
Workshops und Tutorials bieten auch Neueinsteigern eine gute Gelegenheit, Basiswissen zu
erwerben oder aufzufrischen. Auf der Messe werden Sie Werkzeuge finden, mit denen Sie lhre
Herausforderungen in den Griff bekommen.

Ich freue mich, Sie alle in Dusseldorf zu begruf3en!

Prof. Dr.-Ing. Heyno Garbe
Leibniz\Universitat Hannover
Vorsitzender des Programmkomitees EMV 2018

Hannover, im Dezember 2017
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Modellierung der Einkopplung statistischer Felder in geschirmte
Mehrfachleitungen

M. Sc. Johanna Kasper, Otto-von-Guericke-Universitat, Lehrstuhl fir EMV
Prof. Dr.-Ing. Ralf Vick, Otto-von-Guericke-Universitat, Lehrstuhl fir EMV

1 Einleitung

Fir die Untersuchung von strahlungsgebundenen elektromagnetischen Interferenzen ist es
wichtig, Kommunikationsleitungen und Stromversorgungskabel zu untersuchen, da sie als
parasitare Empfangsantennen fungieren kénnen. Eine Kombination mehrerer Leitungen
kann als eine Mehrfachleitung beschrieben werden. Befindet sich der Prifling in elektrisch
groBBen und geometrisch komplexen Hohlraumresonatoren, wie Schiffen, Hubschraubern
oder Fahrzeugkarosserien, so ist eine statistische Beschreibung des elektromagnetischen
Feldes sinnvoll. Bei der Betrachtung von statistischen Feldern wird das einfallende Feld
durch die Uberlagerung vieler ebener Wellen mit jeweils zufalliger Einfallsrichtung und
Polarisation modelliert. Statistische Felder kbnnen im Rahmen der elektromagnetischen
Vertraglichkeit in Modenverwirbelungskammern (MVKn) nachgebildet werden. Fir die wei-
tere Etablierung von MVKn als alternative EMV-Testumgebung ist ein Verstandnis der
stochastischen elektromagnetischen Feldeinkopplung in Leitungsstrukturen notwendig.
In [8] wurden grundlegende Konzepte der Einkopplung von stochastischen Feldern in eine
Einfachleitung in einer MVK vorgestellt. GroBer Forschungsbedarf besteht noch bei der Ein-
kopplung von statistischen Feldern in zwei- und dreidimensionale Strukturen und komplexe
Systeme, sowohl von theoretischer als auch von experimenteller Seite. Mehrfachleitungen
Uber einer leitenden Ebene wurden in [3] experimentell und in [5] theoretisch untersucht.
Weiterhin wurden auch isolierte Mehrfachleitungen sowohl von experimenteller Seite in [4]
als auch von theoretischer Seite in [6] betrachtet. In [7] wurde die eingekoppelte Spannung
verschiedener geschirmter Einfachleitungen in einer MVK gemessen.

Ziel dieser Arbeit ist es, ein Modell fir geschirmte Mehrfachleitungen herzuleiten, das
sowohl rechnerisch effizient als auch hinreichend genau ist, um eine schnelle Abschétzung
des eingekoppelten Stromes auf die Innenleiter zu liefern.

2 Modell
Die zu betrachtende Mehrfachleitung besteht aus n Innenleitern und einem Schirm Uber
einer perfekt leitenden Ebene. Der Schirm wirkt gleichzeitig als Bezugsleiter. Innerhalb

dieser Arbeit gelten flr die geschirmte Mehrfachleitung folgende Vereinfachungen:

 gleichférmige Mehrfachleitung, die Innenleiter sind parallel zueinander und zum
Schirm, der Schirm ist parallel zur leitenden Ebene

verlustlose Leitung
* Querabmessungen der Leitung sind klein gegenlber der Wellenlange

Strom auf dem Schirm ist konzentriert, kein Ringstrom ist vorhanden
» Stromsumme ist an jeder Stelle der Leitung Null
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Die geschirmte Mehrfachleitung kann in ein duf3eres und ein inneres System aufgeteilt
werden. Das einfallende stochastische Feld wird als Uberlagerung N ebener Wellen mit
beliebiger Einfallsrichtung und Polarisation, wie in [8] vorgestellt, modelliert, sodass hier auf
die ausfuhrliche Beschreibung verzichtet wird. Im néchsten Schritt wird der auf den Schirm
eingekoppelte Strom I ermittelt. Mit Hilfe der Transferimpedanz Z7. und den verteilten
Spannungs- und Stromquellen U/ und I; kdnnen mit Hilfe der BLT-Gleichungen die Strome
I1,1,; an den Anfangen und I, an den Enden der Innenleiter bestimmt werden.

2.1  Feldeinkopplung auf den Kabelschirm

E E
Kk Kk

z
T 27’3
@ Bezugsleiter ) s : 0

: Zs1 |j p | Ij Zs2

n Innenleiter 7.4 w ”

y s *
(a) geschirmte Mehrfachleitung mit » In- (b) AuBeres System als Einfachleitung in z-

nenleitern Richtung

Bild 1: Schema einer geschirmten Mehrfachleitung

Unter den geltenden Vereinfachungen kann das duf3ere System wie eine Einfachleitung
Uber einer leitenden Ebene beschrieben werden (siehe Abb. [{)). Fir den Leitungswellen-
widerstand des Schirmes Uber Masse gilt Zys = 1/2n\/#s/es arcosh (hs/rs). Hierbei ist hg
der Abstand zwischen Schirm und leitender Ebene, ry der Radius des Schirmes und ps
sowie g beschreiben das Medium, in dem sich der Schirm befindet. Die Feldstarke der
einkoppelnden ebenen Welle ist definiert durch

E(r) = ef e krhd) (1)

wobei r die Position im Raum darstellt und der Einheitsvektor e die Polarisation der Welle
definiert. Die Amplitude der Welle ist durch £ und die Ausbreitungsrichtung durch den
Wellenvektor k gegeben, dessen Amplitude die Wellenzahl k = 27/x = «/c ist. Weiterhin
ist 8 der Phasenwinkel der ebenen Welle. Wie in [8] beschrieben, ist fur die zufallige
Verteilung der Einfallsrichtung und Polarisation der einfallende Welle, eine Beschreibung
in Kugelkoordinaten sinnvoll. Die Richtung von k ist durch den Polarwinkel ¢ und den
Azimuthwinkel ¢ definiert.

k. sin ¢ cos ¢
k= 1|k, | =Fk|sindsing (2)
k, cos v

Der Polarisationsvektor e steht immer senkrecht auf k und ist eindeutig durch den Polarisa-
tionswinkel o bestimmt.

€ cos v cos U cos  — sin asin
e=|e, | = |cosacostsing +sinacosyp (3)
e, —cos asin
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Aus den Leitungsgleichungen nach Agrawal folgen die Wellengleichungen

d2Us(z) . d

Tz TRUS(2) = T Fian(hs, 2), “a)
d2[t z . /

%g) + ]{52[§(2) = _]WCS tan(hs’ ) ' (4b)

Die Variablen Us und Ig sind die Spannung und der Strom auf dem Schirm in Abhangigkeit
zum anregenden, tangentialen Feld

Efan<hsv Z) = _QJEez Sin(kxhs> eijkzz elﬂ . (5)

Efan(hs)

In ist C{ der Kapazitétsbelag des Schirms. Die Superscripts * stehen fur ,total* und *
fur ,scattered”. Mit Gl. (5) kénnen die Lésungen fir den Strom und die Spannung entlang
des Schirmes folgendermafen formuliert werden

jWCS tan(hs)

Ig(z) = K2 — k2 e ME L e L (6a)
- )
Us(z) = —‘%}CSS) ceTIRE LT eI 4, - TR (6b)
_Ug_zz

Hierbei lassen sich die drei Terme der Lésung als hinlaufende, riicklaufende und eine
durch das einfallende Feld zusétzlich erzeugte Welle interpretieren. Zwischen den Gin.
und gelten folgende Beziehungen:

k.
Uo = Zos - Io- 7 Ui=2ys- 11, Uy =—Zps - I>. (7)
Mit den Randbedingungen
U+ Ui +Us=Un— 2, (lo+ L+ 1), (8a)
Upe k=l 4 U e M 1 U, M = Uy + Zy - (Ig e % -1y eI 1, 741 (8b)

kénnen die Amplituden der hin- und rucklaufenden Stromwellen bestimmt werden

]0 . (Cl — AlCQ e_j(k+kz)l) —+ Utl Z14+Z0s +Z + Ut2 ?;jz)]:
]1 = 1— A1A2 e —j52kl ’ (ga)
k) —j2kl Agei2H e
I, — Ip - (Coe d 0+l = A,y e72) — Uy - 257= = U gz 9%
2 1 — A Ay e 72K ' o0

Hier ist [ die Lange des Schirmes. Dabei werden folgende Vereinfachungen verwendet:

n=Das s ol It hsE g op, gelhs o wemk =00,
Zs1 + Zos Zs1 + Zogs @ % sonst
Zso — Zos Zsy — Zo sk N wenn k, = 0
Ay =22 202 0y =2 Tk [, =2Fe, & eIk .
2T gy + 20,8 ? Zso + Zos " %;”}LS) sonst
(10b)
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(a) Schnittbild (b) Spiegelungsmethode

Bild 2: Schema einer Mehrfachleitung innerhalb eines zylindrischen Schirmes

2.2 Einkopplung auf die Innenleiter

Das innere System setzt sich aus den n Innenleitern und dem Schirm zusammen (siehe
Abb. [2). Der eingekoppelte Strom in die Innenleiter ist hauptsachlich von ihrer Geometrie
und Lage innerhalb des Schirmes abhéangig. Eine kompakte Form zur Beschreibung der
Einkopplung in das innere Mehrfachleitungssystem stellt die BLT-Gleichung dar [11]. Die
n x 1 Stromvektoren [I1;] am Anfang und am [I;,] Ende der Innenleiter werden durch

S 7 G Y g i
5]

bestimmt und kénnen zu einem 2n x 1 Vektor [I;,] zusammengefasst werden. Hier beschreibt
[Yo] = [Zo] " die n x n Leitungswellenadmittanzmatrix der Innenleiter. Unter Verwendung
der Spiegelungsmethode kann der Abstand zu den Spiegelladungen ' und j in Abb. [2bf mit
r¢/d; und § /a; bestimmt werden. Die Eigen- und Koppelinduktivitédtsbelage einer geschirmten
Mehrfachleitung aus Abb. [2|lassen sich nach (Kapitel 5, Gl. (5.26) [10]) bestimmen. Aus
diesen Induktivitatsbeldgen folgt fur ein beliebiges System mit n Innenleitern eine n x n
Induktivitatsmatrix. Somit folgt flir den Leitungswellenwiderstand des inneren Systems
(Zo] = ([L] [C"]")" fiir die Matrixeintrage

U [ (2=
Zyi =L &1(_d) (12a)
' 2\ g rer;
1 [ d; [(did;)?+ré—2d;d;r2 cos 9,
Z = — _1 -7 J S 7'S J , 12b
0:45 21 i . (’f’s\/ (dld])Q + d;l — led? COS ’l%j ( )

mit dem Zusammenhang fur eine verlustlose Leitung [L'] [C"] = w;e;, wobei i; und ¢; das
Medium beschreiben, in dem sich die Innenleiter befinden. Der Winkel zwischen den Leitern
i und j wird mit ¥;; bezeichnet. Die Leiter haben jeweils einen Radius von r; bzw. r; und
einen Abstand d; bzw. d; vom Mittelpunkt des Schirmes. Die n x n Reflexionskoeffizienten
an den Anfangen und Enden der Mehrfachleitung sind

[p1] = ([Z14] — [Zo)) - ([Zu] + [Za)) ™" [02] = ([Z12] — [Z0)) - ([Z1a) + [Za]) ™" - (13)

Die Lange aller Leiter ist gleich der Lange des Schirmes (. In Gl. beschreibt +; die
Ausbreitungskonstante auf den Innenleitern und der letzte 2n x 1 Vektor [S] den Quellterm.

-17 -



Ist der Strom auf dem Schirm bekannt, so kann der Quellterm fur die ite Leitung nach [11),
Gl. (9.74)] zu

1

!
Sii= 5/0 e? [U&(z) + Zo,i[é(z)] dz, (14a)

l
Sgﬂ:—% /0 =2 (UL (2) — Zo,1l(2)] dz (14b)

bestimmt werden. Die Anregung der Innenleiter ist durch die verteilten Spannungs- und
Stromquellen U; und I/, definiert, die ebenfalls vom Schirmstrom abhéngig sind [1]

, d
Uy = Zyp - Is(2), Iq:le/w~afs<Z). (15)

Die Kopplung zwischen dem inneren und auBBeren System wird Uber die Transferimpedanz
Z! beschrieben, die maBgeblich von der Geometrie und Art des Schirmes abhangig ist. Die
Transferimpedanz 7/, eines homogenen dinnwandigen Rohres der Dicke A ist nach [2]
definiert mit

, KA
ZTh—RO'm- (16)
Hier ist Ry = ;——x der Gleichstromwiderstand des Rohres wie in [11] und K = ”J eine

komplexe erbelstromkonstante mit der Skintiefe §. Vance [12] hat den Ausdruck aus GI (16)
zu einer Transferimpedanz Z7. fiir geflochtene Schirme erweitert. Wegen des schwachen
Einflusses der Transferadmittanz Y+, soll diese in den Gin. und vernachlassigt
werden. Mit der Lésung fir den Strom auf dem Schirm aus Abschnitt[2.1]lassen sich die
Integrale nun l6sen

1 eltm—ik:) _1 - 1 e+ 1
Sii = —Z’T{ - Iy + I + ]2} , (17)
2 Vi — Jk. Y- o
1 —l(vi—jk:) _q —l(vi—jk:) _q —lv- _q
Sz,iz——e"’ier/f{e I+ L+ - 12}. (18)
2 —Y+ —Y+ —7-

Hierbei sind v, = +; + jk und ~v_ = 7; — jk die modifizierten Ausbreitungskonstanten.

3 Ergebnisse und Diskussion
3.1  Geschirmte Einfachleitung

Um die Einkopplung des stochastischen elektromagnetischen Feldes zu analysieren, wird
die in [8] vorgestellte Methode genutzt. Hierbei werden die Stréme fir jede einfallende
ebene Welle berechnet und dann aufsummiert. Dies ist méglich, solange es sich um ein
lineares System handelt. Beispielhaft soll hier der eingekoppelte Strom in eine geschirmte
Einfachleitung RG-58 untersucht werden. Das experimentell untersuchte Kabel befand
sich hg = 0,035 m Uber der leitenden Masseebene und hatte eine Lange von 0,8 m, der
Radius des Schirmes betrug rs = 4,95 mm. Der Schirm war mit der leitenden Ebene ver-
bunden (Zs; = Zs; = 0Q) und die Lastimpedanzen des inneren Systems wurden auf
Z11 = Z1e = 50 gesetzt. Die Messdaten wurden aus [7] herangezogen. Die Messungen
wurden in der groBBen Modenverwirbelungskammer an der Otto-von-Guericke-Universitat in
Magdeburg durchgeflhrt. Die Streuparameter zwischen der Sendeantenne und der Leitung
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wurden far 72 &quidistante Ruhrerpositionen mit 501 Frequenzschritten von 200 MHz bis
1,6 GHz gemessen und anschlieBenden in den eingekoppelten Strom umgerechnet. Die Si-
mulationen wurden mit B = 360 elektromagnetischen Randbedingungen aus jeweils N = 10
dberlagerten ebenen Wellen durchgefuhrt. Die L&nge des Leiters wurde mit [+2-hg = 0,87 m
angenommen, um die vertikalen Anteile der Leitung mit zu bertcksichtigen. Die Transferim-
pedanz Z. des RG-58 wurde mit Hilfe des Vance-Modells [12] beschrieben. Der Vergleich
zwischen dem simulierten und gemessenen Strom I, am Anfang des Innenleites ist in
Abb. [3|gezeigt. Die Kurven stimmen bei niedrigeren Frequenzen bis ca. 700 MHz, solange
die klassische Leitungstheorie gliltig ist, recht gut Gberein. Um das statistische Rauschen
der Messung zu verringern, wird ein gleitender Mittelwert Uber jeweils 5 Frequenzen be-
rechnet. Resonanzen treten bei ca. 355 MHz, 532 MHz, 710 MHz und 888 MHz auf, die bei

=22, A\, 32, ... flr eine symmetrisch fehlangepasste Leitung erwartet werden kénnen [9].
Bei héheren Frequenzen weichen die Kurven voneinander ab.

10_3 F T T T T T T T T T T T T T E
’ —— Simulation —— Messung ‘ 1

1074 |

Strom, (|I1,1]) (in A)

02 03 04 05 06 07 08 09 1 1112 1,3 14 1,5 16
Frequenz, f (in GHz)

Bild 3: Mittelwert des Betrags des eingekoppelten Stromes am Anfang des Innenleiters
3.2 Geschirmte Doppelleitung

Fir die weitere Validierung des prasentierten Modells wurde eine recht einfache Geometrie
einer geschirmten Mehrfachleitung gewéahlt, die aus einem Vollmantelschirm mit zwei
Innenleitern bestand. Der Schirm befand sich in der Héhe hs = 0,05 m Uber der Masseebene,
hatte einen AuBenradius von r, = 0,04m und eine Dicke von A = 1mm. Die beiden
Innenleiter waren jeweils d; = d; = 0,01 m vom Mittelpunkt entfernt und lagen in einem
Winkel von ¢ = 180° zueinander. Die Lange des Schirmes und der Innenleiter betrugen
jeweils 0,4m. Die Innenleiterradii waren r; = r = 1mm. Der Schirm soll mit seinem
Leitungswellenwiderstand am Anfang und am Ende abgeschlossen werden (Zs; = Zs =
Zpg = 414Q).

Der auf den Schirm eingekoppelte Strom ist fir verschiedene Frequenzen der anregenden
Welle, wie er in Abschnitt berechnet wird, in Abb. [4| Gber der Lange des Schirmes
dargestellt. Je héher die Frequenz wird, desto steiler steigt der Mittelwert am Anfang und
am Ende der Leitung und desto flacher verlauft das Plateau in der Mitte der Leitung. Aus
Gl. folgt fiir die Wellenleiterimpedanz der Innenleiter

358 Q2 84(2} ' (19)

2] = {84(2 358 Q

Die Lastwiderstdnde [Z11] = [Zo; 2Zo2] am Anfang und [Zi,] = [1.5Zp1 2.5Z2] am
Ende der Innenleiter wurden als Vielfache des Leitungswellenwiderstandes gewahlt. Zum
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Vergleich der Ergebnisse sind die eingekoppelten Stréme einer Doppelleitung (DL) Uber
einer leitenden Ebene, mit Hilfe des Simulationsmodells aus [3] mit den gleichen Abmafen
wie die geschirmte Mehrfachleitung (H6he Uber Masseebene h = 0,02m, Radii r, =
ro = 1 mm, Abstand der Leiter zueinander d = 0,02m) in Abb. |5/ dargestellt. Die in die
Innenleiter der geschirmten Leitung eingekoppelten Stréme sind wesentlich kleiner als die
der Doppelleitung tGber der Ebene. Dennoch zeigen die Verlaufe einen ahnlichen Verlauf.
Zu héheren Frequenzen nehmen die in die geschirmten Innenleiter eingekoppelten Stréme
ab. Diese Beobachtung stimmt mit der Theorie Uberein. Flr ein homogenes Rohr steigt die
Schirmwirkung mit steigender Frequenz.

20 T T T T T T T

18

<

c 16
= 14
=

12

—— 500 MHz 1GHz 2GHz 4GHz
10 1 1 1 1 1 1 1
0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0,3 0,35 0,4

Ort entlang des Schirms, z (in m)

Bild 4: Mittelwert des Betrags des Stromes entlang des Schirmes
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Bild 5: Mittelwert des Betrags des eingekoppelten Stromes am Anfang (L1) und Ende (L2) der Innenleiter

4 Zusammenfassung

Es wurde ein Simulationsmodell zur Untersuchung der Einkopplung statistischer Felder
in eine geschirmte Ein- und Mehrfachleitung vorgestellt. Der eingekoppelte Strom in die
Innenleiter wurde als Funktion der Frequenz ermittelt und Gber mehrere elektromagnetische
Randbedingungen ausgewertet. Zur Validierung des Modells wurden die Simulationser-
gebnisse flr eine geschirmte Einfachleitung mit bereits existierenden Messergebnissen
verglichen. Die Simulationsergebnisse zeigen besonders im niederen Frequenzbereich
eine recht gute Ubereinstimmung mit den Messergebnissen. Das prasentierte Modell er-
laubt eine schnelle Untersuchung des eingekoppelten Stromes auf die Innenleiter. Die
Rechenzeit firr die présentierten Ergebnisse lag im Bereich von wenigen Minuten. Uber-
dies lassen sich sehr einfach verschiedene Parameterstudien durchfihren. In zukinftigen
Arbeiten soll die Feldeinkopplung in geschirmte Mehrfachleitungen messtechnisch in einer
Modenverwirbelungskammer untersucht werden.
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Kompakte Streifenleitung zur Antennenkalibrierung im
Frequenzbereich von 150 kHz bis 2 MHz

Dr.-Ing. Robert Geise, Prof. Dr. Achim Enders, Oliver Kerfin, M. Sc., Martin Harm, M. Sc.
Technische Universitat Braunschweig, Institut far Elektromagnetische Vertraglichkeit
Braunschweig, Deutschland, r.geise@tu-braunschweig.de

1 Einleitung

Far die messtechnische Kalibrierung wie auch fur die Funktionsprifung von Antennen ist
die Bereitstellung genau bekannter Referenzfelder eine grundlegende Voraussetzung. In
dieser Publikation wird eine kompakte Streifenleitung vorgestellt, die zur Erzeugung von
Kalibrierfeldern in einem spezifizierten Frequenzbereich von 150 kHz bis 2 MHz geeignet
ist. Aufgrund ihrer Mobilitdt kann die Leitung auch fir Funktionsprifungen in situ, d. h.
an dem Ort, an welchem die zu untersuchende Antenne auch wahrend des reguléren
Betriebs montiert ist, eingesetzt werden.

Um ein hohes Prifvolumen z.B. fir die Untersuchung von gro3en Loop-Antennen zu
erreichen, ist die Auslegung der Streifenleitung auf eine méglichst hohe Feldhomogeni-
tat oberhalb des Streifenleiters ausgerichtet. Damit unterscheidet sich die hier gezeigte
Streifenleitung grundlegend von typischen Streifenleitungsanordnungen, bei denen eine
homogene Feldverteilung lediglich zwischen der Groundplane und dem Streifenleiter an-
gestrebt wird. Mdgliche Anwendungen des hier gezeigten Konzepts sind u. a. im Bereich
der Avionik bei der Funktionsprifung von ADF-Antennen (ADF, engl. automatic direction
finder) gemaf der Norm RTCA DO-179 sowie in der Energietechnik bei der Kalibrierung
von Loop-Antennen zur Messung niederfrequenter Magnetfelder zu finden.

Die Geometrie der Streifenleitung ist in Abbildung [1| dargestellt. Der Aufbau besteht aus
einem 6 cm breiten Messing-Streifenleiter, der in einem Abstand von 4,5 cm Uber einer me-
tallischen Groundplane positioniert ist. Die Groundplane ist aus einer Aluminium-Waben-
platte hergestellt, wodurch die Streifenleitung trotz ihrer Lange von 205 cm gleichzeitig
leicht sowie unempfindlich bei einem Transport ist und sich dementsprechend ideal far
ortsungebundene Einsétze eignet. Das links abgebildete getaperte Ende der Groundplane
geht auf eine spezifische Einbausituation der Streifenleitung in einer gegentber externen
Storeinflissen geschirmten Kabine zurlck, in welcher die Leitung vorzugsweise verwen-
det wird.

Die Streifenleitung wird Gber zwei N-Steckverbinder, Anschluss #1 und Anschluss #2, an
das zu nutzende Messequipment angeschlossen. Im Rahmen der nachfolgend vorgestell-
ten Untersuchungen ist der Anschluss #1 jeweils mit einer Signalquelle verbunden; An-
schluss #2 wird mit einem variablen ohmschen Widerstand abgeschlossen. In den Mes-
sungen wie auch in den Simulationen erfolgt eine Auswertung der elektrischen und ma-
gnetischen Felder an den sieben in Abbildung [1] rot markierten Positionen.

In Abschnitt 2 dieses Betrags wird ein theoretisches Modell fur Feldstarken oberhalb der
Streifenleitung entwickelt. Mit diesem Modell kénnen die magnetischen und elektrischen
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Mess- und Simulationspositionen
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Bild 1: Geometrie der Streifenleitung und Positionen fiir die Bestimmung der elektrischen und der magneti-
schen Feldstarken

Feldstarken analytisch abgeschéatzt werden, um Mess- und Simulationsergebnisse zu va-
lidieren. Dabei wird der Einfluss des gewahlten Abschlusswiderstandes an Anschluss #2
auf das elektrische sowie das magnetische Feld oberhalb der Leitung diskutiert. Das
Vorgehen zur messtechnischen Charakterisierung der Streifenleitung wird in Abschnitt 3
beschrieben. Hierzu erfolgt die Messung der elekirischen Feldstéarke mit einem elektro-
optischen Sensorsystem, das magnetische Feld wird mit einer Loop-Antenne aufgezeich-
net. Erganzend zu der messtechnischen Untersuchung erfolgt eine 3D-Feldsimulation der
Leitung mittels der Simulationssoftware CST Microwave Studio [1]. Das entsprechende
Simulationsmodell wird in Abschnitt 4 vorgestellt. Die GegenUberstellung der analytischen
Abschatzung, der Mess- sowie Simulationswerte erfolgt in Abschnitt 5. Anhand dieses
Vergleichs werden sowohl die Funktionalitat der Streifenleitung als autarker Feldgenera-
tor im Allgemeinen als auch die zuvor vorgestellte theoretische Modellierung der Leitung
validiert. Abschnitt 6 gibt abschlie3end einen Ausblick auf zukinftige, weiterfihrende Un-
tersuchungen an der hier vorgestellten Streifenleitung.

2 Theoretisches Modell der Streifenleitung

Die theoretische Modellierung der Streifenleitung beinhaltet die Bestimmung des Magnet-
feldes mit Hilfe der Spiegeltheorie, wie im folgenden Abschnitt erlautert. Die Berechnung
des elektrischen Feldes erfolgt Gber den Feldwellenwiderstand, welcher in Abschnitt 2.2
diskutiert wird.

2.1 Analytischer Ausdruck fir das Magnetfeld

Die magnetische Feldstarke oberhalb der Streifenleitung kann aufgrund des niedrigen
Frequenzbereichs, d. h. fir den damit gegebenen quasi-statischen Fall, mit Hilfe der Bild-
theorie abgeschétzt werden. Dabei wird die in Abbildung [2| gezeigte Geometrie zugrunde
gelegt.

Das H-Feld auBBerhalb eines langen stromdurchflossenen Leiters im Ursprung r = 0 ist

Hir) = —— (1)

= o
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Bild 2: Vereinfachte Geometrie der Streifenleitung zur Abschatzung der magnetischen Feldstarke

Das resultierende Feld oberhalb der Streifenleitung kann in der Symmetrieebene (Positio-
nen 1 bis 5 geman Abbildung |1) durch Substitution der Randbedingung der Groundplane
mit einem gespiegelten Leiter wie folgt berechnet werden:

I I

H(r) = om(r—ro)  2m(r+ro) )

Bei den in Abschnitt 3 beschriebenen Magnetfeldmessungen bzw. bei den entsprechen-
den Simulationen in Abschnitt 4 wird der Streifenleitung an Anschluss #1 eine Eingangs-
leistung von +10dBm = 0,01 W zugefiihrt. Der Strom in einem ideal angenommenen Strei-
fenleiter betragt bei dieser Leistung und einem Abschlusswiderstand von 50

1
1_,/0,01W-50—Q_o,014A. (3)

In einer Héhe von 20 cm oberhalb der Groundplane ergibt sich die magnetische Feldstarke
damit geman Gleichung (2) zu

A
H(r=20cm) =532-1073 —. (4)

Da bei der Streifenleitung die Feldldsung die TEM-Mode ist, kann das elektrische Feld
aus dem Magnetfeld Uber den Feldwellenwiderstand berechnet werden. Dies sowie der
Umstand, warum in Gleichung (3) der Abschluss- und nicht der Leitungswellenwiderstand
verwendet wird, werden im folgenden Abschnitt erlautert.

2.2 Leitungswellen-, Abschluss- und Feldwellenwiderstand

Der Feldwellenwiderstand Zr.q der Streifenleitung ergibt sich aus dem Verhaltnis des elek-
trischen Feldes zum magnetischen Feld. Das elektrische Feld hangt von der Spannung
zwischen dem Streifenleiter und der Groundplane, das Magnetfeld von dem Strom auf der
Streifenleitung ab. Bei einer idealen Streifenleitung sind Spannung und Strom Uber den
Leitungswellenwiderstand Zi citung Verknipft.
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Nach [2] kann das Verhaltnis von Zj e zu dem Freiraumwellenwiderstand Z, aus der

Geometrie der Streifenleitung berechnet werden. Fir das Verhaltnis des Abstandes zwi-

schen der Groundplane und dem Streifenleiter zur Breite des Streifenleiters von 22 —

6 cm

0, 75 ergibt sich das Verhaltnis des Freiraumwellenwiderstands zum Leitungswellenwider-

stand zu
Zy

ZLeitung

Dementsprechend folgt fir den Leitungswellenwiderstand

= 3,390. (5)

s  Zy 3179
beitung = 37390 3,390

~ 1109, (6)

Der Leitungswellenwiderstand der Streifenleitung weicht folglich von der 50 2-Bezugs-
impedanz des gangigen HF-Equipments ab. Aufgrund der geringen elektrischen Lange
der Leitung in dem untersuchten Frequenzbereich bis maximal 2 MHz wird das Verhaltnis
von Spannung zu Strom hauptséachlich durch den verwendeten Abschlusswiderstand an
Anschluss #2 der Leitung definiert. Als Folge stimmen die gemessene bzw. die simulierte
Verteilung des elektrischen und des magnetischen Feldes nur dann mit der Feldverteilung
einer idealen unendlich langen Leitung Uberein, wenn eine 110 Q2-Abschlussimpedanz ge-
nutzt wird: AusschlieBlich fir diesen Fall ergibt sich der ermittelte Feldwellenwiderstand
ZU Zpeq = Zo = 377. FUr alle anderen Abschlusswiderstande ergibt sich ein Feldwellen-
widerstand abweichend von Z;:

ZFeld = 3a 390 - ZAbschluss . (7)

Hieraus folgt der Feldwellenwiderstand bei Verwendung eines standardmafigen 50 (2-
Abschlusses zu 170 (). Das elektrische Feld folgt aus dem Magnetfeld dementsprechend
mit

E(T) = H(T‘) . ZFeld . (8)

3 Messtechnische Charakterisierung der Streifenleitung

Die Absolutwerte flr die elektrische und fir die magnetische Feldstarke sowie die Feld-
homogenitat oberhalb der Streifenleitung werden mit Hilfe eines elektro-optischen Sen-
sorsystems (eine nahere Beschreibung ist in [3] zu finden) und mit einer geschirmten
Loop-Antenne ermittelt bzw. bewertet. Zur Aufnahme der Messgrof3en wird ein vektoriel-
ler Netzwerkanalysator genutzt. Um aus den Messwerten auf die tatséchlich vorliegenden,
absoluten Feldstarken schlieBen zu kdnnen, werden sowohl das elektro-optische Sensor-
system als auch die Loop-Antenne in einer TEM-Zelle kalibriert.

3.1  Messaufbau zur Bestimmung der Feldstarken oberhalb der Streifenleitung

Der elektro-optische Sensor wie auch die Loop-Antenne werden bei den Messungen in
einem Abstand von 20cm oberhalb der Groundplane positioniert; der elektro-optische
Sensor wird dabei kopolar zur z-Komponente des elektrischen Feldes, die Loop-Antenne
kopolar zur x-Komponente des magnetischen Feldes ausgerichtet. Die jeweiligen Mes-
sungen erfolgen an den in Abbildung[1] gekennzeichneten Positionen.

-25-



Die Messungen erfolgen in einem Frequenzbereich von 150 kHz bis 2MHz mit einem
vektoriellen Netzwerkanalysator ENA 5080 von Keysight Technologies. Bei den Messun-
gen ist Port 1 des Netzwerkanalysators Uber einen HF-Verstarker 50A220 von Amplifier
Research mit dem Anschluss #1 der Streifenleitung und Port 2 mit dem elektro-optischen
Sensorsystem bzw. der Loop-Antenne verbunden. Aufgenommen werden die Ubertra-
gungsgroéfBen Soi. 1eitung, Elopt (f) UNA S21. Leitung, Loop (f)- ANschluss #2 der Leitung wird mit
einem koaxialen 50 2 bzw. 110 2-Widerstand abgeschlossen. Abbildung [3] zeigt die Rea-
lisierung der Streifenleitung sowie das Setup zur messtechnischen Charakterisierung der
Streifenleitung mittels des elektro-optischen Sensors bzw. mit der Loop-Antenne.

e -

Loop-Antenne

Messpositionen

‘ Streifénleiter
\ | iz ‘

/ ¥,
i

‘Groundplane

%

Bild 3: Setup zur messtechnischen Charakterisierung der Streifenleitung

50 Q-Abschluss

L.

3.2 Kalibrierung des elektro-optischen Sensors und der Loop-Antenne

Die Kalibrierung des elektro-optischen Sensors und der Loop-Antenne erfolgt in einer
UTEM- [3] bzw. TEM-Zelle mit einer jeweiligen Septumhéhe hgepium- Hierzu werden die
frequenzabhangigen Ubertragungsfunktionen S91, Cal, Blopt (f) DZW. S51_ cal, Loop () VOM Ein-
gang der TEM-Zelle zum Anschluss des Sensors bzw. der Antenne mit Hilfe des vektori-
ellen Netzwerkanalysators ENA5080 gemessen.

Der Antennenfaktor des elektro-optischen Sensors AFg,,.(f) ist definiert als

EMess(f) 1
AFgiopt(f) = = ’
El pt(f) UMess(f) hSepmm . Sgl,cal,Elopt(f)

fir den Antennenfaktor AFy,..,(f) der Magnetfeldantenne gilt analog

_ HMess(f) _ 1 . (10)
UMess(f) hSeptum =377 Q- S21,Cal, Loop(f)

AFLoop (f)
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Mit diesen Antennenfaktoren lassen sich das elekirische Feld Ep g (f) und das magne-
tische Feld Hieiwung(f) @us den mit dem Netzwerkanalysator (Ausgangsleistung Pyxa, out)
an der Streifenleitung gemessenen GréBen ermitteln:

ELeitung(f) = \/PVNA7 Out * 50€2 - AFElopt(f) : S21,Leitung, Elopt(f) ’ (1 1)
HLeitung(f) = \/PVNA7 Out * 502 - AFLoop(f) : SZl,Leitung, Loop(f) . (1 2)
4 Feldsimulation der Streifenleitung

Zur Validierung der Streifenleitung und der Messtechnik fir die elektrischen und magneti-
schen Felder wird die Struktur in CST Microwave Studio simuliert. Das Simulationsmodell
und exemplarisch die Komponente des elektrischen Feldes in z-Richtung bei einer Simu-
lationsfrequenz von 500 kHz und bei einer an Port 1 eingespeisten Leistung von +45dBm
sind in der Abbildung[4zu sehen. In dem Simulationsmodell ist die Einspeisung mit einem
diskreten Port mit vorgegebener Spannung, entsprechend der einzuspeisenden Leistung,
realisiert. Der Abschlusswiderstand wird bei den Simulationen durch die Impedanz des
Ports 2 vorgegeben und betragt bei den dargestellten Feldbildern 110 €.

Messtechnische Abtastung
auf dieser Linie

(Langsrichtung)

Einspeisung mit  Streifenleiter
diskretem Port

\

Port 1

Type E-Field (peak)

e M Diskreter Port mit L
;:i::m:fz!l; ;;?:819 dBU/m at 20 / -247.281 / -10.25 » ‘Varlablem AbSChluss_
Frequenc 0.5 Metallische G dpl ‘ iderstand
» Pna:e Y ¥ arees etallische Grounaplane / widerstan
Bild 4: Simuliertes elektrisches Feld in Querrichtung der Streifenleitung
5 Analytisches Modell, Messung und Simulation — Feldstarken im Vergleich

Die in den vorangegangenen drei Kapiteln beschriebenen Methoden zur Bestimmung der
Feldstarken werden in diesem Abschnitt gegenlbergestellt. Aus Dynamikgrinden wird
die Streifenleitung bei der Messung der elektrischen Feldstarke mit einer Leistung von
+45 dBm gespeist. Die Messung der Magnetfelder erfolgt bei einer Leistung von +10dBm.
Diese Leistungen werden aquivalent auch fir die theoretische Modellierung wie auch far
die Simulation in CST verwendet.

Abbildung[5]und 6] zeigen die elekirische bzw. die magnetische Feldstarke an den Positio-
nen 1 bis 7.
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oMessergebnisse bei 500 kHz xMessergebnisse bei 1 MHz
aCST-Simulation (500 kHz/1 MHz)  eAnalytische Auswertung

—_ \ \ \ \ \ —_ I
f%? 501 @ ° ° ° o | f%? 50 - ¢ |
L w40 - -
) o ]
X X 30| a i
g 07 5 5 | =
3 5 3 8 201 }
o) 4 A a a a ©
L 300 AR U 1
Lu | | | | | Lu 0 6 Il 8

1 2 3 4 5 6 3 7

Position Position

Bild 5: Elektrische Feldstarke in Langs- und Querrichtung bei einem Abschlusswiderstand von 50

oMessergebnisse bei 500 kHz xMessergebnisse bei 1 MHz
aCST-Simulation (500 kHz/1 MHz)  eAnalytische Auswertung
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Bild 6: Magnetische Feldstarke in Langs- und Querrichtung bei einem Abschlusswiderstand von 50 Q

Alle drei Methoden zur Ermittlung der Feldstarke liefern gut Gbereinstimmende Ergebnisse
mit einer maximalen Abweichung von weniger als 6 dB. Diese Kongruenz der Feldstarke-
werte validiert die Funktionalitat der Streifenleitung zur Bereitstellung von Referenzfel-
dern. Derartige Referenzfelder kbnnen beispielsweise fur die Funktionsprifung von ADF-
Antennen und auch fir die Kalibrierung von Feldsonden verwendet werden. Insbesondere
flr die Kalibrierung grof3er Loop-Antennen fir den Einsatz im niederfrequenten Bereich,
bei denen elekiromagnetische Verkopplungen in herkdmmlichen TEM-Zellen einen Unsi-
cherheitsfaktor darstellen, ist die Streifenleitung sehr gut geeignet; aufgrund der hohen
Feldhomogenitat in Langsrichtung qilt dies auch fir Objekte mit LAngsabmalfen bis etwa
1m.

Abbildung [7|zeigt die gemessenen und simulierten Feldwellenwiderstédnde sowie die Wer-
te gemal Gleichung fir Abschlussimpedanzen von 50 2 bzw. 110 2. Auch hier zeigt
sich, dass die frequenzunabhangigen Referenzfelder der TEM-Mode Uber den Bereich
von 10kHz bis 2 MHz bereitgestellt und mit hoher Genauigkeit in situ gemessen werden
kénnen.
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Bild 7: Feldwellenwiderstand der Streifenleitung fiir Abschlusswiderstande von 50 2 und 110 Q

6 Zusammenfassung und Ausblick

Eine Streifenleitung zur Erzeugung niederfrequenter Referenzfeldstarken wurde realisiert
und mess- sowie simulationstechnisch validiert. Abhangigkeiten des Feldwellenwiderstan-
des von dem Abschlusswiderstand der Leitung wurden theoretisch diskutiert und mess-
technisch erfasst.

Soll ein Prufling mit TEM-Feldverhéltnissen beaufschlagt werden, so ist die Streifenlei-
tung mit ihrer Leitungswellenimpedanz von 110 Q2 abzuschlie3en. Auch in typischen 50 €2-
Umgebungen betragt die Fehlanpassung am Eingang der Leitung dabei lediglich —-8,5 dB.

Zukunftige Untersuchungen beschéftigen sich mit einer Festlegung von Prifvolumina fir
unterschiedliche ObjektgréBen, die aufgrund der Inhomogenitat der Felder in Querrichtung
erforderlich ist (vgl. Abbildungen [5]und|6).
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1 Einleitung

Die Transferimpedanz Z’r ist aus EMV-Sicht die wichtigste Eigenschaft einer geschirm-
ten Leitung. Sie gibt an, wie grol3 die in den Signalweg eingekoppelte Spannung ist,
wenn ein definierter Strom auf dem Schirm fliel3t. Dieser Strom wird in der Praxis durch
elektromagnetische Stérungen verursacht. Dazu zahlen insbesondere die galvanische,
induktive und gestrahlte Einkopplung. Solange die Leitungslange gering im Verhaltnis
zur Wellenlange des betrachteten Stoérsignals ist, kann davon ausgegangen werden,
dass die eingekoppelte Storspannung proportional zur Leitungslange ist. Um den Wert
der Impedanz zu erhalten wird daher die eingekoppelte Spannung nicht nur durch den
Strom, sondern auch durch die Leitungslange dividiert. Diese Transferimpedanz ist da-
her eine langenbezogene GroRe (Gl. 1.1; Bild 2.1).
Z'r= U/T*]) (Gl. 1.1)

In der Praxis ist aber auch die Ausfiihrung und der Ubergangswiderstand von Steckver-
bindern oder von Ein- und Durchfihrungen an den Enden der Leitung zu berlcksichti-
gen. Die gute Schirmung einer Leitung wird durch ungeschirmte Steckverbindungen na-
hezu nutzlos. Werden diese konfektionierten Leitungen untersucht, ergibt sich die Trans-
ferimpedanz als Spannung bezogen auf den Strom. Diese Transferimpedanz gilt nur fur
einen bestimmten Leitungstyp in Kombination mit den verwendeten Steckverbindern.
Daher geht die spezielle Lange Ublicherweise nicht in die Bestimmung ein (Gl. 1.2).

Zr=U/l (Gl. 1.2)
Es geht nicht nur die Transferimpedanz der mit den Leitungen verbundenen Stecker in
ein Messergebnis ein. Die Qualitat der Buchsen und der Ubergangswiderstand zwischen
ihnen beeinflussen das Ergebnis ebenso. Insbesondere bei Steckverbindern, bei denen
keine exakten Montagevorgaben wie beispielsweise Drehmomente flr Schraubverbin-
dungen, Einrasten des Verbinders oder ahnlich existieren, sind die Ergebnisse von
Messungen haufig wenig reproduzierbar.

2 Messverfahren zur Messung der Transferimpedanz

Angeregt durch den Beitrag: Alternative Messmethoden zur Bestimmung der Transfer-
impedanz (ZT) von HV-Kabeln und HV-Kabel-Stecker-Systemen fiir Elektro- und Hybrid-
fahrzeuge [1] der EMV2016 in Dusseldorf wurden im Rahmen studentischer Arbeiten an
der Hochschule Emden-Leer unterschiedliche Messverfahren untersucht. Die Messver-
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fahren, aul3er Kap. 2.1, basieren alle auf demselben Prinzip zur Ermittlung der Transfer-
impedanz (Bild 2.1). Abweichend von der prinzipiellen Darstellung sind die Enden sinn-
vollerweise mit dem Wellenwiderstand abzuschlieen.

fernes

AulRenleiter = Kabelschirm

Innenleiter

Bild 2.1: Prinzip der Messung der Transferimpedanz, Primarkreis rot, Sekundarkreis blau [2]

2.1 Gleichstrommessungen

Ein erstes Indiz fUr die Qualitat der Schirmung einer Leitung ist der onmsche Widerstand
des Schirmes. Wenn zu wenig Material fur den Schirm verwendet wird, kann keine gute
Transferimpedanz und somit keine gute Schirmung erzielt werden. Im Rahmen einer
ersten Untersuchung wurde daher ein Aufbau zur Messung des Gleichstromwiderstan-
des entworfen (Bild 2.2). Die Grundlage bildete die Vier-Leiter Messmethode. Dieses
Verfahren ist fur die genaue Bestimmung niedriger Widerstande unabdingbar.

Prifling
Winkel 1 3 [ a : Winkel 2
: —‘* ) ) oS J— ;
Banane Buchse | Ubergang Stecker sehim Stecker | Ubergang Buchse Banane

Bild 2.2: Schematischer Aufbau zur Messung des Gleichstromwiderstandes [3]

Der Teststrom sollte mindestens 1 A betragen, um einen gut messbaren Spannungsab-
fall an der zu prifenden Leitung zu bewirken. Das Spannungsmessgerat wird mittels
zweier weiterer separater Leitungen mit dem Prufling verbunden. In Bild 2.2 wird deut-
lich, dass somit nur der gewlinschte Spannungsabfall Gber dem Schirm und den Ste-
ckern gemessen wird. Die Widerstande der Zuleitungen der Stromquelle sowie die Ei-
genschaften der Bananenstecker und der Buchsen gehen nicht in den Wert der Span-
nung ein. Der Gleichstromwiderstand wurde aus der gemessenen Spannung berechnet.
Die sehr unterschiedlichen Ergebnisse sind in Bild 2.3 dargestellt.
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BezugsgroBe: I/A ‘ 1 | | Alle Messungen bei 20°

Messaufbau | Bezeichnung u/mv Rmess/mQ | Messlange/cm | Rschirm'/Q/km
USB-uUSB | Kommunikationskabel(USB2.0) 44 44 46,5 94,62
Ladekabel Tablet 1220 1220 99,5 1226,13
Ladekabel Powerbank 0 oo 66 oo
Kommunikations-/Ladekabel 680 680 79,5 855,35
RJ45 Stecker vorgefertigt 7,5 7,5 22 34,09
Stecker von Hand aufgelegt 4,5 4,5 24 18,75
usB USB3.0 blau 620 620 51 1215,69
BNC RG58 C/U 38 38 175 21,71
Markenleitung 14,3 14,3 99 14,44
RG58U gechrimt 499 499 101,5 491,63

Bild 2.3: Messergebnisse zu konfektionierten, symmetrischen sowie unsymmetrischen Leitungen [3]

Die Ergebnisse gemal Bild 2.3 stellen die Transferimpedanz der Leitung fur den Gleich-
stromfall dar. Die in diesem Verfahren gemessene Spannung teilt sich im Verhaltnis der
Abschlusswiderstande auf die Leitungsenden auf. Geht man vom beidseitigen Ab-
schluss der Leitung mit dem Wellenwiderstand aus halbiert sich diese.

2.2 Messungen mit Oszilloskop

Der Aufbau zur Messung der Transferimpedanz mit potentialfreien Oszilloskopen (Akku-
betrieb) basiert auf dem Verfahren zur Gleichstrommessung (Bild 2.2). Die Stromquelle
wird durch einen Signalgenerator ersetzt. Zur Anpassung des Generators erfolgt die
Einspeisung des Stromes auf den Schirm uber einen 50 Q Widerstand im Primarkreis.
Die Spannung Uber diesem Widerstand wird mittels eines Oszilloskops gemessen. Die-
se Spannung reprasentiert den Speisestrom (Bild 2.4). Mittels eines zweiten Oszil-
loskops wird die Spannung des Sekundarkreises am Ende der Leitung gemessen [4].

Ergebnisse der Messungen finden sich in Bild 2.5.
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Bild 2.4: Schaltplan zur Ermittlung der Transferimpedanz [4]
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Bild 2.5: Messungen mit gedndertem Aufbau [4]

2.3 Messungen mit Spektrumanalysator und Stromzangen

Wahrend der Messung mit den Oszilloskopen zeigten sich insbesondere Schwachen
des Verfahrens aufgrund der Massungssituation der Messtechnik. Zur Vermeidung die-
ser Problematik wird im folgenden Ansatz auf die galvanische Einspeisung verzichtet.
Der Storstrom wird sowohl mittels Stromzangen eingekoppelt, als auch gemessen. Der
Aufbau befindet sich Uber einer Masseflache (Bild 2.6). Als Signalquelle dient der Tra-
ckinggenerator eines Spektrumanalysators. Er speist direkt die Stromwandlerzange zur
Einspeisung des Stromes. Mittels einer weiteren Stromwandlerzange wird der einge-
speiste Strom vom Spektrumanalysator gemessen. Diese Messung dient als Referenz-
messung, da die Hohe des eingekoppelten Stromes von der Frequenz abhangt. In ei-
nem zweiten Durchlauf wird dann nicht die eingekoppelte Stromstarke, sondern die ein-
gekoppelte Spannung gemessen. Bezieht man diese auf den Strom, so erhalt man wie-
derum die Transferimpedanz. Die Leitungen werden mit dem Wellenwiderstand am na-
hen und fernen Ende abgeschlossen. Die gemessene Spannung entspricht somit der
halben Spannung, die auf dem Innenleiter einkoppelt. Somit muss die (Gl. 1.1) zur Be-
rechnung der Transferimpedanz angepasst werden zu (Gl. 2.1) [4].

Zr=2*U/(I*]) (Gl. 2.1)

>
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Bild 2.7: Ergebnisse zu diversen Leitungen mit BNC-Steckern [2]

In diesem Aufbau zeigten sich zunachst unerwilinschte parasitare Effekte. Durch den
Einsatz von Common Mode Drosseln auf den Messleitungen liefert der Messaufbau fur
koaxiale Leitungssysteme gute, reproduzierbare Ergebnisse (Bild 2.7).

Gut zu erkennen ist der Abfall der Transferimpedanz bei einigen Leitungen der auf die
zunehmende Stromverdrangung zurtick zu flhren ist. Der stetige Anstieg der Transfer-
impedanz entsteht durch den magnetischen Durchgriff durch die Lécher bzw. Schlitze
der Schirmung. Bei allen Leitungen tritt bei ca. 85-90 MHz eine Resonanz aufgrund der
Lange der Leitung auf. Diese Resonanz konnte auch in einer Simulation nachvollzogen
werden. Mit Einsetzen der Resonanz sind keine verlasslichen Messergebnisse mehr zu
erwarten.

2.4 Paralleldrahtverfahren

Das Paralleldrahtverfahren [5] unterscheidet sich beim vorangegangenen Aufbau durch
die Einspeisung des Storstromes auf den Schirm. Sie erfolgt Gber einen Draht bzw. eine
Leitung, die direkt auf der Oberflache der zu untersuchenden Leitung gefuhrt wird. Die
Einspeisung erfolgt praktisch durch ein Ubersprechen eines Testsignals auf den Prif-
ling. Der Primar- und Sekundarkreis sind Uber die Gehause galvanisch verbunden. Bei
mehradrigen Leitungen werden die Adern an den Enden gegeneinander kurzgeschlos-
sen und anschliefend mit dem Wellenwiderstand abgeschlossen (Bild 2.8).

Der Paralleldraht muss ordnungsgemally aufgelegt und befestigt werden, ansonsten
werden die Messergebnisse verfalscht [6]. Die Impedanz des Paralleldrahtes gegenuber
dem Schirm der zu testenden Leitung sollte mdglichst nahe dem Wellenwiderstand des
verwendeten Signalgenerators sein. Der Messaufbau beinhaltet ein starres Ende zur
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Einspeisung mittels Signalgenerator und ein flexibles Ende zur Anpassung an differie-
rende Langen der konfektionierten zu prufenden Leitungen. Gemessen werden kann am
fernen oder nahen Ende der Leitung. Das Bild 2.9 zeigt die Messergebnisse flr eine
USB-A Leitung die an einem Ende mit einer Gleichtaktdrossel belegt ist.

Generator

AuRere Leitung, bestehend aus
Paralleldraht und Kabelschirm

\

Bild 2.8: Messaufbau zur Messung der Transferimpedanz mit dem Paralleldrahtverfahren [6]

Innere Leitung:
zu prifendes Kabel
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Bild 2.9: Messung der Transferimpedanz einer USB-A Leitung mit Ferritkernen [6]

2.5 Triaxiales Messverfahren

Das Triaxiale Messverfahren [7] wurde im Rahmen der aktuellen Untersuchungen nicht
erprobt und wird hier nur der Vollstandigkeit halber aufgelistet. Es ahnelt in seinem
Messprinzip dem aus Kap.2.3. Augenscheinlichster Unterschied ist das Massesystem.
Anstelle einer Masseflache wird die zu priufende Leitung von einem Rohr umschlossen,
das auf Massepotential liegt. Der Primar- und Sekundarkreis sind galvanisch verbunden.
Das Verfahren ist grundsatzlich nur fur Leitungssticke ohne Steckverbinder definiert
und genormt. Die Leitungsenden mussen speziell prapariert werden [7].
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3 Zusammenfassung

Generell muss bei der Ermittlung der Transferimpedanz klar sein, was bestimmt werden
soll: Die Transferimpedanz einer Leitung, einer Leitung plus Steckverbindern, einer Lei-
tung plus Steckverbindern plus Ubergangswiderstand (Bild 2.2) oder einer Leitung plus
Steckverbinder plus Ubergangswiderstand plus Buchsen. Im Verlauf mehrerer Untersu-
chungen wurden Erfahrungen im Umgang mit unterschiedlichen Messverfahren zur
Transferimpedanz gesammelt. Es sollten Messverfahren untersucht werden, die den
Einfluss der Steckverbinder an den Enden der Leitungen berucksichtigen.

Die Basis fur gute EMV-Eigenschaften der konfektionierten Leitung kann ggf. schon eine
Sichtprufung ergeben. Die Steckverbinder mussen rundum geschirmt sein. Die Masse-
verbindung der Beiden darf nicht einfach durch eine einzelne Litze in der Leitung reali-
siert werden. Es muss ein durchgangiger Schirm zwischen den beiden Steckern vor-
handen sein. Wenn dann die Gleichstrommessung einen geringen Widerstandswert
ergibt, kann von einer geringen Transferimpedanz und damit guten EMV-Eigenschaften
der Leitung ausgegangen werden. Diese Messung darf jedoch keinesfalls einfach mit
einem Widerstandsmessgerat erfolgen. Es muss das beschriebene Vierleitermessver-
fahren verwendet werden.

Fur eine Messung im Frequenzbereich wirden die Autoren das Verfahren mit Spektrum-
analysator und Strommesszangen bevorzugen. Es ist relativ einfach in seinem Aufbau
und liefert verlassliche Ergebnisse bis die in der Lange der Leitung begrindete erste
Resonanz auftritt. Der bislang verwendete Aufbau weist allerdings noch Entwick-
lungspotential auf. Bei den mehradrigen Leitungen muss der Anschlussbereich der Ab-
schlusswiderstande noch besser ausgefuhrt werden. Dies betrifft insbesondere die
Schirmung. Zudem sollten die Aluminium Strebenprofile durch solche aus nicht leitfahi-
gem Material ersetzt werden.

Das Triaxiale Messverfahren fand im Rahmen dieser Untersuchung bislang keine An-
wendung. Fur die Untersuchung von konfektionierten Leitungen ist es in seiner genorm-
ten Ausfluhrung nicht geeignet. Eine Modifikation durfte aufwendig sein. Dieses Verfah-
ren bleibt sicherlich der Untersuchung von reinen Leitungen und Kabeln vorbehalten.

4 Ausblick

Der Fokus weiterer Untersuchungen liegt bei symmetrischen Leitungen [8]. Im Gegen-
satz zu den asymmetrischen Leitungen ist der Schirm ein reiner EMV-Schirm und dient
nicht als Ruckleitung fur ein Signal. Zur Vermeidung von Stoérein- bzw. Stérauskopplun-
gen sind die Adern (a-b), die gemeinsam ein Signal oder eine Versorgungsspannung
Ubertragen sollen, haufig verseilt. Um den stérreduzierenden Effekt der Verseilung zu
erfassen, mussen diese Adern, wie im regularen Betrieb der Leitung, ebenfalls im diffe-
rential mode vermessen werden. Der Messaufbau ist in Bild 4.1 dargestellt.

Der Wellenwiderstand fur symmetrisch Ubertragene Signale liegt bei Netzwerkleitungen
bei 100 Q und bei USB-Leitungen bei 90 Q. Aufgrund der Symmetrie ergeben sich fir
die Abschlusswiderstdnde R nach Masse 50 Q bzw. 45 Q. Das Einpragen des Stor-
stroms I, erfolgt vorzugsweise mittels einer Stromwandlerzange wobei die Messung
dieses Stromes als I, mittels einer weiteren Stromwandlerzange erfolgt. Es sind jedoch
auch die galvanische und die Einspeisung mittels Paralleldrahtverfahren mdglich. Zur
Messung der Differenzspannung am Ausgang der Leitung bietet sich die Verwendung
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eines Oszilloskops oder auch eines Vektorvoltmeters unter Nutzung der Differenzbil-
dung zwischen zwei Kanalen an.

a
b

I, /4

R E m R

C)
N
N N

nahes Ende

L
R

fernes Ende

Bild 4.1: Prinzipschaltbild zur Vermessung von symmetrischen Leitungen

Typischerweise handelt es sich, wie bei der USB oder Netzwerkleitung, um einen Lei-
tungstyp, der mehr als nur ein Aderpaar (a-b) enthalt. Dann sind alle Ubrigen Aderenden
ebenfalls mit dem Wellenwiderstand abzuschlie3en.

Die Messanordnung wird optimiert. Um die Einflisse des Aufbaus auf die Messungen zu
reduzieren, wird das metallische Fundament (Bild 2.6) durch eines aus Kunststoff er-
setzt. Zudem ergibt sich aus den bisherigen Erfahrungen die Notwendigkeit, den An-
schlussbereich aulderst sorgfaltig abzuschirmen.
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Wellenwiderstands-Messungen fur IEEE 100BASE-T1

Dr.-Ing. Kerstin Siebert, EMC Test NRW GmbH
Jan Loos, EMC Test NRW GmbH
Jorg Barenfanger, EMC Test NRW GmbH

1 Einleitung

Bereits heute stol3en Programmierer von Fahrzeugapplikationen vielfach an die Grenzen
der Datenraten der automobilen Bussysteme, wie LIN, CAN und FlexRay mit maximal
10 Mbit/s. Fur zukinftige Anwendungen, wie sie u.a. fir das autonome Fahren benétigt
werden, sind noch weit hohere Datenraten notig. Einen Anfang in diese Richtung wurde
mit der Entwicklung von BroadR-Reach™ gemacht, was eine Datenrate von 100 Mbit/s
ermoglicht. BroadR-Reach™ ist vom IEEE unter dem Namen IEEE 100BASE-T1
standardisiert. Die vollduplex Datenlbertragung wird dabei Gber ungeschirmte Single-
Twisted-Pair-Kabel (UTP) realisiert. Um dies zu ermdglichen kann zum einen nur eine
maximale Leitungslange von 15 m verwendet werden, und zum anderen wird die
Bandbreite auf 33,3 MHz begrenzt. Aul3erdem muss der Kommunikationskanal, also
Kabel und Stecker, verschiedene Anforderungen beziglich der Signalintegritdt und EMV
erfullen. Dazu werden u.a. Parameter zur Symmetrie bestimmt, sowie Wellenwiderstand,
Einflige- und Reflexionsdampfung. Wahrend alle anderen Parameter im Frequenzbereich
bestimmt werden ist fir die charakteristische Impedanz, den Wellenwiderstand, eine
Messung im Zeitbereich spezifiziert [1].

In anderen gangigen Spezifikationen und Normen ist die Ermittlung des Wellen-
widerstandes Uber Messungen im Frequenzbereich beschrieben. Nach EN50289-1-11
kann der mittlere Wellenwiderstand tber die Ermittlung der Geschwindigkeit (EN 50289-
1-7) und der Kapazitat (EN 50289-1-5) bestimmt werden. Der Eingangswellenwiderstand
wird nach EN50289-1-11 nach der Leerlauf-/Kurzschlussmethode gemessen. Diese
gangigen Messmethoden zur Wellenwiderstandsbestimmung aus Spezifikationen und
Normen werden in den folgenden Kapiteln analysiert und eine dartber hinaus gehende
Weiterentwicklung zur Bestimmung des Wellenwiderstandes aufgezeigt. Die Vor- und
Nachteile dieser Methoden werden theoretisch und am Beispiel von IEEE 100BASE-T1-
Komponenten miteinander verglichen.

2 Wellenwiderstandsbestimmung im Zeitbereich

Fir die Bestimmung des Wellenwiderstandes der Komponenten des IEEE 100BASE-T1-
Kommunikationskanals ist in [1] eine TDR (Time Domain Reflectometry), also eine
Messung im Zeitbereich spezifiziert.

2.1 TDR(Time Domain Reflectometry)

Bei der TDR wird ein Puls auf den Prifling gesendet und die Reflexion an

Wellenwiderstandsanderungen gemessen. Im Falle eines differentiellen Bussystems wie
IEEE 100BASE-T1 besteht die Herausforderung darin einen differentiellen Puls zu
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generieren. Eine TDR hat den Vorteil, dass Wellenwiderstandsdnderungen durch das
zeitlich versetzte Eintreffen der Reflexionen auch einfach ortlich aufgelost visualisiert
werden konnen. Zum Erkennen von kurzen Elementen mit verandertem
Wellenwiderstand sind jedoch auch kurze Pulsanstiegszeiten notwendig.

160
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Bild 1: Differentielle TDR-Messergebnisse eines ca. 2 cm langen IEEE 100BASE-T 1-Steckverbinders mit
einer Pulsanstiegszeit von 35 ps

Bild 1 zeigt die TDR-Messergebnisse eines ca. 2cm langen IEEE 100BASE-T1-
Steckverbinders. Dabei betragt die Anstiegszeit des differentiellen Pulses Ta=35 ps.
Diese Anstiegszeit ist in den reflektierten Messergebnissen durch die Addition der Hin-
und der Riucklaufzeit in der doppelten Lange an jeder Wellenwiderstandsénderung
sichtbar. Das bedeutet, dass die Amplituden bei dieser Anstiegszeit erst friihestens
2Ta=70 ps nach einer Wellenwiderstandsanderung ausgewertet werden konnen. Die
schraffierten Bereiche zeigen Reflexionen durch Ubergangsstellen. Auch bei kurzen
Reflexionsstellen wirkt sich der Einfluss der Flanken Uber 4Ta=140 ps aus; 2Ta=70 ps
Anderung in die eine Richtung plus 2Ta=70 ps zuriick (vgl. Bild 1 fallende und steigende
Schraffur). Der Prifling der mit Hin- und Rucklaufzeit 2Teut ,sichtbar” sein sollte, kann
daher bei einer Pulsanstiegszeit von Ta nur tber 2Teut - 2Ta (in diesem Fall ca. 137 ps)
.,gesehen“ werden. Bei langeren Pulsanstiegszeiten verkirzt sich die Sichtbarkeit
entsprechend. Ab einer Pulsanstiegszeit von ca. 100 ps befindet sich der 2 cm lange
Prifling komplett im Flankenbereich und kann nicht mehr genau ausgewertet werden (vgl.
Bild 2).

Bei der in [1] zur Priflingsbewertung geforderten Pulsanstiegzeit von 700 ps zeigen sich
Pruflinge in dieser GréRenordnung nur noch als leichte Welle in den TDR-Mess-
ergebnissen, da die Flanke des Pulses im Bereich des Priflings noch lange nicht beendet
ist. Die Messergebnisse sind in einem solchen Fall von zwei Faktoren abhangig. Zum
einen von der Lange des Pruflings, da je nach Pruflingslange die Auswertung an einer
anderen Stelle der Flanke und damit bei einer anderen Amplitude stattfindet (siehe Bild
2a). Und zum anderen vom benachbarten Wellenwiderstand, da die Flanke davon
abhangig bei einer anderen Amplitude beginnt und somit auch bei einer anderen
Amplitude ausgewertet wird (vgl. Bild 2b).
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Bild 2: Fehlmessungen bei zu langen Pulsflanken bzw. zu kurzen Priflingen und Einfluss a) der
Pruflingsléange und b) benachbarter Wellenwiderstande auf die Fehimessung

Fur den Fall einer noch nicht beendeten Flanke ist das Messergebnis wie in Bild 2
dargestellt also genauer, je langer der Prufling ist und je genauer der benachbarte
Wellenwiderstand mit dem des Priflings tbereinstimmt.

Fur die Auswertung mit einer Pulsanstiegszeit von 700 ps nach [1] bedeutet das ein
variierendes Messergebnis, abhéngig von den undefinierten Grof3en Pruflingslange und
Pruflingswellenwiderstand.

Andererseits stellt sich die Frage, in wie weit der Wellenwiderstand eines vergleichbar
kurzen Steckverbinders, welcher mit einer Pulsanstiegszeit von 700 ps nicht exakt erfasst
werden kann, die IEEE 100BASE-T1-Signalqualitat beeinflusst. Ein Puls mit einer
Anstiegszeit von 700 ps entspricht im Frequenzbereich einer Knickfrequenz von
1/1700 ps =455 MHz [6]. Dem gegeniuber steht eine Bandbreitenbegrenzung des
IEEE 100BASE-T1-Spektrums auf 33,3 MHz. Daher ist davon auszugehen, dass
Reflexionen durch derart kurze Bauelemente die IEEE 100BASE-T1-Signalintegritat
kaum beeinflussen.

Fur die einzelne Vermessung von ca. 1 cm langen Steckern ist also eine Anstiegszeit der
Pulsflanke im niedrigen ps-Bereich nétig, um Uberlagerungen der Reflexion am Anfang
des Steckers mit der nachsten Reflexion am Ende des Steckers differenzieren zu kénnen.
In Abh&ngigkeit vom Dielektrikum ergeben sich andere Geschwindigkeiten, so dass 1 cm
in 33 ps bei Lichtgeschwindigkeit im blanken Draht bis ca. 55 ps im Ublichen Koaxialkabel
zurlckgelegt wird. Dementsprechend sind die Pulsanstiegszeiten zu wahlen, was
allerdings grol3e Herausforderungen an den differentiellen Pulsgenerator stellt. Neben der
Anforderung an die Synchronitdt der beiden Pulse, muss eine exakte Amplitude
entsprechend schnell nach der Flanke erreicht werden, was auch ein ebenso schnelles
Abklingen von eventuellen Uberschwingungen erfordert.

3 Normgerechte Wellenwiderstandsbestimmung im Frequenzbereich

Die Messung des Wellenwiderstandes im Frequenzbereich bietet gegeniber der
Messung im Zeitbereich den Vorteil einer einfachen Analyse der Frequenzabhangigkeit
der charakteristischen Impedanz (Wellenwiderstand). Dabei kann beobachtet werden,
dass die charakteristische Impedanz erst ab etwa 10 kHz einen konstanten Wert annimmt.
Frequenzunabhangige Werte fir den Wellenwiderstand sind also erst oberhalb von
10 kHz zu messen.

Nach EN 50289-1-11 wird der mittlere Wellenwiderstand, welcher Uber die
Geschwindigkeit und die Kapazitat bestimmt wird, und der Eingangswellenwiderstand,
welcher nach der Leerlauf-/Kurzschlussmethode gemessen wird, unterschieden. Dabei
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wird bei symmetrischen Pruflingen, wie dem IEEE 100BASE-T1-Steckverbinder, ein
Symmetrietbertrager (,balun®) verwendet.

3.1 Kapazitat / Geschwindigkeit

Nach EN 50289-1-11 kann der mittlere Wellenwiderstand Uber die Ermittlung der
Geschwindigkeit (EN 50289-1-7) und der Kapazitat (EN 50289-1-5) bestimmt werden.

3.1.1 Geschwindigkeit

Die komplexen modalen Streuparameter kénnen in Betrag |s| und Phase 6 getrennt
werden:
— -j6e
Sm21 = |Smz1le”Pm2

Bei Anpassung kdnnen aus der Phase der modalen Vorwarts-Transmissionsfaktoren 6,,,,
in Radiant und der Lange der Leitung | die modalen Geschwindigkeiten berechnet werden:
2mfl

em21

VUm

Die Phase muss zuvor in eine monoton fallende Form gebracht werden.

Wichtig ist dabei zu beachten, dass fur den allgemeinen nicht angepassten Fall die
Geschwindigkeit vm nicht direkt aus der gemessenen Phase 6,,,, berechnet werden kann,
sondern aus der entsprechend [5] bereinigten modalen Ausbreitungsfunktion e~Ym!
berechnet werden muss (siehe Gleichung (3.30) in [5]). Dies ist zum Zweck der
Wellenwiderstandsbestimmung immer der Fall, da nicht davon ausgegangen werden
kann, dass eine wellenwiderstandsrichtige Anpassung stattfindet, wenn der
Wellenwiderstand noch nicht bekannt ist.

3.1.2 Kapazitat

Die differentielle Kapazitat kann direkt zwischen den Leitern gemessen werden. Nach
EN 50289-1-5 wird die Kapazitat bei niedrigen Frequenzen von 400 Hz, 600 Hz und 1 kHz
gemessen. Diese Ergebnisse kdnnen unter der Annahme einer konstanten Kapazitat fur
die Berechnung des frequenzunabhéngigen Wellenwiderstandswertes ab ca. 10 kHz
verwendet werden. Die Kapazitat selbst ist aber im inhomogenen und/oder polaren
Medium frequenzabhangig, verursacht durch Polarisationsverluste. Bei der Bestimmung
des ,Hochfrequenz“-Wellenwiderstandes Uber die bei niedrigen Frequenzen gemessene
Kapazitdt werden Polarisationsverluste nicht beriicksichtigt, was im inhomogenen
und/oder polaren Medium zu Fehlern fuhrt.

Bei Ublichen IEEE 100BASE-T1-Steckverbindern ist von einem effektiv inhomogenen
Medium auszugehen, da die relevanten Feldanteile tGiber die gewdhnlich dinne Isolation
hinausreichen und sich somit teilweise in Luft und teilweise im Dielektrikum, also im
inhomogenen Medium befinden. Daher ist bei der Bestimmung des mittleren
Wellenwiderstandes von IEEE 100BASE-T1-Steckverbindern tber die Messung einer
Lhiederfrequenten” Kapazitat mit Fehlern zu rechnen.
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3.2 Kurzschluss / Leerlauf

Die frequenzabhangige charakteristische Impedanz kann nach EN50289-1-11 als
Eingangswellenwiderstand nach der Leerlauf-/Kurzschlussmethode gemessen werden.

Z,= Zopen * Zshort

Bei der Bestimmung der Streuparameter bzw. Impedanzen bei Leerlauf und Kurzschluss
am fernen Ende ist eine identische Position des Leerlaufes und des Kurzschlusses
notwendig, damit die Resonanzstellen bei Leerlauf und bei Kurzschluss exakt bei
derselben Frequenz auftreten und sich gegenseitig kompensieren. Dies ist in einem
differentiellen Messaufbau immer mit kleinen Fehlern behaftet, da bei Realisierung des
Kurzschlusses entweder kleine zusatzliche Langen eingebracht werden oder durch
Zusammenloten der parallelen Leiterenden eine kleine Verkirzung der Lange stattfindet.
Selbst bei Verwendung von Kalibrierstandards fir Kurzschluss und Leerlauf sind unter
Umstanden unterschiedliche Langen gegeben.

Diese kleinen Laufzeitunterschiede filhren zu kleinen Verschiebungen der
Resonanzstellen, was einen erheblichen Fehler im Bereich der Resonanzen verursacht.
Insbesondere da die Resonanzstellen aufgrund ihrer extremen Werte besonders
fehleranfallig sind.

Vorteilhaft ist bei besonders kurzen Priflingen, wie IEEE 100BASE-T1-Steckverbindern,
dass die ersten Resonanzstellen erst bei héheren Frequenzen auftreten. Andererseits
stellt sich die Frage, in wie weit die Messergebnisse bei Frequenzen, deren
entsprechende Wellenlange weit Gber der Priflingslange liegt, Aussagekraft fir den
Wellenwiderstand besitzen.

4 Wellenwiderstandsbestimmung aus einer einzigen 4-Port-Messung

Alle oben beschriebenen Verfahren aus Spezifikationen und Normen zur Bestimmung des
differentiellen Wellenwiderstandes haben verschiedene Einschrankungen, welche zum
Beispiel bei IEEE 100BASE-T1-Steckverbindern schnell zu Fehlern im Messergebnis
fuhren. Daher soll hier eine Herangehensweise beschrieben werden, welche einige dieser
Einschrankungen umgeht und dadurch die Fehleranfélligkeit bei der Bestimmung des
Wellenwiderstandes verringert.

Die bei Messungen im Frequenzbereich vorgesehene Verwendung von Symmetrie-
Ubertragern istimmer nur flr einen begrenzten Frequenzbereich einsetzbar. Nach [2] und
[3] kbnnen die S-Parameter symmetrischer Elemente aber auch ohne Symmetrie-
Ubertrager mit einem Netzwerkanalysator (NWA) gemessen werden. Das hat den Vortell,
dass die Parameter Uber einen breiten Frequenzbereich gemessen werden kénnen.

Bei Messung der nodalen Streuparameter ohne Symmetrietibertrager muss zunachst
eine Transformation in modale Streuparameter erfolgen. Die, im 50 Q-System
gemessenen, nodalen Streuparameter werden mit der unabhdngig vom
Wellenwiderstand guiltigen 4-Tor-Transformationsmatrix [4]

1-10 0
1 _
M- 1[0 0 1 -1
VZIt 1 0 o0
00 1 1

in modale Streuparameter umgerechnet [4]:
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Sad11 Sddiz Sdc11 Sdci1z
S, 4 = MS, M1 = gdd21 -gddzz gdczl gdczz
cd11 cdi2 ccll ccl2
Scd21 Scd22 Scc21 Scc22

Zur Bestimmung des differentiellen Wellenwiderstandes kann die obere linke 2x2-
Teilmatrix verwendet werden. Diese beschreibt ein differentielles Zweitor, welches leicht
von Software, die zur systemtheoretischen Analyse geeignet ist, weiterverarbeitet werden
kann. Welche mathematische Auswertung dann herangezogen wird, beeinflusst das
Messergebnis nur noch im numerischen Bereich, die Unterschiede sind also
vernachlassigbar. Entweder kann zum Beispiel eine Auswertung Uber die
Kettenparameter stattfinden, oder die in Abschnitt 3.2 beschriebene Leerlauf-
/Kurzschlussmethode simuliert werden. Durch die Verwertung nur einer einzigen 4-Port-
Messung entfallen die oben beschriebenen konstruktiven Fehlerquellen bei der
Realisierung des exakt gleich langen differentiellen Kurzschlusses und Leerlaufs.

Der nach dieser Methode bestimmte frequenzabhéngige Wellenwiderstand eines ca.
2 cm langen IEEE 100BASE-T1-Steckverbinders ist in Bild 3 dargestellt.
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10° 107 108 10°
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Bild 3: Differentieller frequenzabhéngiger Wellenwiderstand eines ca. 2 cm langen IEEE 100BASE-T1-
Steckverbinders nach der Wellenwiderstandsbestimmung aus einer einzigen 4-Port-Messung

Wahrend die in Kapitel 2 beschriebenen TDR-Messungen mit einer Pulsanstiegszeit von
35ps einen Wellenwiderstandswert von ca. 94 Q ergeben, kann bei der
Wellenwiderstandsbestimmung aus einer einzigen 4-Port-Messung in Bild 3 im
konstanten Bereich ein Wellenwiderstand von ca. 92 Q abgelesen werden. Die
Abweichung dieser Messergebnisse liegt durchaus im Bereich der zu erwartenden
Toleranzen, obwohl die Auswertung im Frequenzbereich bei ungleich niedrigeren
Frequenzen stattfindet. Der Zeitbereichspuls mit einer Anstiegszeit von 35 ps beinhaltet
relevante Frequenzanteile bis in den 10 GHz-Bereich, wéahrend die Auswertung in Bild 3
im 10 MHz-Bereich zu vergleichbaren Ergebnissen fuhrt. Wiederum stellt sich die Frage,
in wie weit die Messergebnisse bei Frequenzen, deren entsprechende Wellenlange weit
Uber der Priflingslange liegt, Aussagekraft fir den Wellenwiderstand besitzen. Dazu ist
zunachst eine Ubereinstimmung im Bereich der zu erwartenden Toleranzen zwischen den
Messergebnissen aus Bild 1 und Bild 3 festzuhalten.

Zum Vergleich wurden weiterhin Messungen an einem nach [1] spezifizierten Kabel mit
einer Lange von 10 m durchgefihrt. Die Messergebnisse sind in Bild 4 dargestellt.
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Bild 4: Differentieller frequenzabhéngiger Wellenwiderstand eines 10 m langen IEEE 100BASE-T1-
Kabels nach der Wellenwiderstandsbestimmung aus einer einzigen 4-Port-Messung

Bei der deutlich grof3eren Priflingslange von 10 m treten die ersten Resonanzen bereits
im niedrigen MHz-Bereich auf. Im Bereich der Resonanzstellen treten grol3e
Amplitudenanderungen innerhalb weniger Frequenzschritte auf. Bei zu grol3er
Messbandbreite und/oder zu wenigen Frequenzpunkten werden die exakten Amplituden
nicht richtig erfasst. Dies fuhrt zu Fehlern in diesen Bereichen, die sich im Frequenzverlauf
der charakteristischen Impedanz zeigen. Durch die analytische Auswertung von nur einer
4-Port-Messung konnen diese sich aber weitgehend kompensieren, so dass um die
Resonanzstellen herum nur vergleichsweise kleine Messfehler von um die £5...10 Q
auftreten.

5 Zusammenfassung

Zur Charakterisierung von IEEE 100BASE-T1-Komponenten ist unter anderem eine TDR-
Messung des Wellenwiderstandes vorgesehen. Diese hat den Vorteil, dass
Wellenwiderstandsanderungen auch einfach ortlich aufgeldst visualisiert werden kdénnen,
benottigt aber fur die exakte Vermessung von 1...2cm langen Steckern einen
differentiellen Puls mit einer Anstiegszeit im niedrigen ps-Bereich. Dies stellt eine
Herausforderung an die Messtechnik dar, so dass teures Messequipment benétigt wird.
Allerdings ist zur Bewertung nur eine Anstiegszeit von 700 ps spezifiziert, womit die
kurzen Steckverbinder nicht aufgelost werden konnen. Dies fuhrt zu verschiedenen
Fehlern in den Messergebnissen.

Die verschiedenen Messungen der Wellenwiderstande im Frequenzbereich nach EN
50289-1-11 haben dagegen andere Nachteile. Bei der Bestimmung Uber die
Geschwindigkeit muss wellenwiderstandsrichtig abgeschlossen werden, was bei
zunadchst unbekanntem Wellenwiderstand nicht moéglich ist. Die Frequenzabhangigkeit
der verwendeten Kapazitat ist in inhomogenen Medien nicht vernachlassigbar, so dass
auch hier Fehler auftreten. Weiterhin kommt es bei der Leerlauf-/Kurzschlussmethode
konstruktiv leicht zu minimalen Abweichungen bei der Position des Leerlaufes und des
Kurzschlusses, was zu erheblichen Fehlern in einem weiten Bereich um die
Resonanzstellen fuhrt, so dass nur sehr bedingt der Wellenwiderstand abgelesen werden
kann.
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Ein deutlich besseres Ergebnis wird erzielt, wenn nur eine 4-Port-Messung unter
Verwendung von 50Q-Abschliissen durchgefuhrt wird und damit analytisch die
differentielle  Leerlauf-/Kurzschlussmethode simuliert wird. Der Einfluss der
Resonanzstellen wird hierdurch deutlich verringert. Dennoch verbleibt, wie auch bei
anderen Methoden, die gro3te Fehleranfalligkeit an den Resonanzstellen.

Ein Vergleich der Messergebnisse am Beispiel von IEEE 100BASE-T1-Komponenten
zeigt eine gute Ubereinstimmung der vorgestellten Methode mit einer steilflankigen TDR.
Auch konnten bisher bei dieser Methode keine Einschrankungen bezuglich der Lange
oder Eigenschaften des Pruflings festgestellt werden, wie es bei den anderen Methoden
der Fall ist.
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Simulation leitungsgefuhrter Storspannungen von DC-DC-Wandlern

M. Sc. Tim Baumgarten, Dr. Peter Scholz, PHOENIX CONTACT Electronics GmbH, Tech-
nologie Entwicklung

Dr. Denis Sievers, Prof. Dr. Jens Forstner, Universitat Paderborn, Institut fir Elektrotechnik
und Informationstechnik

1 Einleitung

In diesem Beitrag werden simulatorische und messtechnische EMV-Untersuchungen von
Gleichspannungswandlern vorgestellt. Der Fokus liegt auf leitungsgefihrten Stérspannun-
gen, ihre Abhangigkeit vom Schaltungslayout und ihre Unterdriickung durch Filterung.
Der Simulationsprozess besteht aus kombinierten Feld- und Netzwerksimulationen. Zur
Bewertung der Simulationsresultate werden zwei Prototypen gezeigt und verglichen, die
unterschiedliche EMV-Eigenschaften aufweisen. Bei der Beurteilung der Resultate wird
insbesondere Wert auf die Untersuchung gelegt, inwieweit einfache Schaltungssimulatio-
nen ausreichen, um leitungsgeflhrte Stérspannungen korrekt vorherzusagen und wann
aufwandigere Feldsimulationen notwendig sind.

2 Grundlagen
2.1  Schaltungsaufbau

Als Untersuchungsobjekt dienen Gleichspannungswandler vom Typ SEPIC (engl. Single
Ended Primary Inductance Converter). Abhangig vom eingestellten Tastverhéltnis des
Schalttransistors kann dabei eine héhere oder niedrigere Ausgangsspannung bezogen
auf die Eingangsspannung erreicht werden. Bild A zeigt eine Schaltskizze des SEPICs,
bestehend aus einem Eingangskondensator C;,, Koppelkondensator Cs, Ausgangskon-
densator Cyi, zwei Spulen L; und L, einer Diode D und einem Transistor S (hier als ein-
facher Schalter gezeigt). Der Koppelkondensator Cs isoliert Eingangs- und Ausgangsseite
der Schaltung voneinander und schitzt somit die Eingangsseite vor einer kurzgeschlos-
senen Last. Ein Vorteil der SEPIC-Topologie gegenlber einem Buck-Boost-Converter ist
die Erhaltung der selben Polaritat und des selben Bezugspotentials zwischen Eingangs-
und Ausgangsseite.

Zusétzlich sind im Schaltbild die Bauelemente einer Netznachbildung (engl. Line Impe-
dance Stabilization Network (LISN)) nach DIN EN 55016-1-2 gezeigt, die zur Auskopp-
lung der hochfrequenten Anteile leitungsgeflihrter Stérspannungen dienen. Leitungsge-
flhrte Stéremissionen erscheinen als in das Stromnetz eingeprégte Stoérstréme, die dann
am Netzinnenwiderstand einen Stérspannungsabfall erzeugen [3]. Daher ist der Innenwi-
derstand des Netzes mafgeblich fir die entstehenden Stérspannungen. Die Netznach-
bildung besteht aus jeweils einer 250 uH Drossel (L., bzw. L;3) die das Prifobjekt far
hohe Frequenzen vom Netz entkoppelt. Uber Koppelkondensatoren (C;, bzw. C;,) wer-
den die hochfrequenten Stérungen auf die netzimpedanznachbildende Schaltung aus
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Bild 1: Schaltbild des SEPIC mit vorgeschalteter Netznachbildung.

50Q | (50 uH + 59) gegeben. Der 502 Parallelwiderstand spiegelt dabei den Innenwi-
derstand des Messgerates wieder, der in den Simulationen beachtet werden muss, um
der Messung vergleichbare Ergebnisse zu erzielen.

© o o o
|

(a) Prototyp: Gutes Design (b) Prototyp: Schlechtes Design

Bild 2: Messschaltungen fir Vergleichsmessungen

Es werden zwei Prototypen (Bild B) vorgestellt die als ,gutes Design® und ,schlechtes De-
sign“ bezeichnet werden, da sie gute bzw. schlechte leitungsgefihrte EMV-Eigenschaften
besitzen. Bei beiden Schaltungen wurden vierlagige Layouts verwendet. Beim Entwurf
des guten Designs wurde darauf geachtet, dass die Komponenten des SEPICs sehr nah
beieinander liegen, um groBBe Schaltstréme und Spannungen nicht weit Uber die Platine
zu schicken und die aus Hin- und Ruckleiter entstehende Masche klein zu halten. Dabei
sind die Bauteile vollstandig auf der obersten Lage platziert und auch soweit wie mdg-
lich auf dieser Lage kontaktiert um maéglichst keine Lagenwechsel der Leiterbahnen und
wenige Durchkontaktierungen zu bendtigen. Die freien Flachen sind mit Masse geflutet.
Die zweite Lage ist bis auf die Durchkontaktierungen vollstandig mit Masse geflutet, dies
soll kapazitive Kopplungen der Bauteile untereinander verringern und elekiromagnetische
Abstrahlungen reduzieren. Auf der dritten Lage befinden sich weitere Leiterbahnen. Die
unterste Lage schlieBlich ist auch wieder vollstandig mit Masse geflutet. Die groBen Mas-
seflachen dienen zum einen der Abschirmung und zum anderen besitzen sie eine geringe
Impedanz um Impedanzkopplungen zu vermeiden.

Beim Entwurf des schlechten Designs wurde Wert darauf gelegt, mdglichst starke lei-
tungsgefihrte Emissionen zu erzeugen. Aus diesem Grunde besitzt dieses Layout keine
Masseflachen. Des Weiteren wurde auf eine mdéglichst ungiinstige Anordnung der Bau-
elemente, welche die gro3ten Leistungen aufnehmen bzw. abgeben geachtet. Daher sind
die einzelnen Komponenten des SEPICs Uber die gesamte Schaltung verteilt worden, um
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die von ihnen aufgespannte Masche zu maximieren. Gleichzeitig ist die Bahnfuhrung aller
Leitungen mdoglichst lang und verwunden gewahlt.

2.2 Messaufbau

In Bild B ist der Messaufbau schematisch dargestellt. Eine Spannungsquelle liefert den
Betriebsstrom flir das zu testende Gerat (engl. Device Under Test (DUT)). Dieser Strom
wird durch eine Netznachbildung (Modell: TESEQ NNB51) gefuhrt, welche den Gileich-
strom bzw. niederfrequenten Wechselstrom der Quelle zum Testgerat durchlésst. Die
vom Testgerat auf die Versorgungsleitungen aufgepragten Hochfrequenzstérungen wer-
den hingegen nicht an die Quelle weitergegeben, sondern auf ein Messgerat ausge-
koppelt. Als Messgerat dient ein Spektrumanalysator (Modell: Rohde & Schwarz FSB
1093.4495.03).

Quelle Netznachbildung DUT

Gleichstrom/NF Wechselstrom

HF-Storung

v

Spektrumanalysator
Bild 3: Schematischer Messaufbau zur Messung leitungsgefiihrter Stérspannungen.

2.3 Simulationsaufbau

(a) Gutes Design (b) Schlechtes Design

Bild 4: Simulationslayouts des guten und schlechten Designs.

Zur Simulation der leitungsgeflihrten Stérpannungsspekiren erfolgt eine kombinierte Feld-
und Schaltungssimulation in CST STUDIO SUITE. Zuerst wird ein 3D-Modell des Platinen-
layouts in CST MICROWAVE STUDIO importiert. Das 3D-Modell der importierten Layouts
ist in Bild @ dargestellt. Das Simulationsgitter des guten Designs besteht aus 425461 Zel-
len, das des schlechten Designs, aufgrund der fehlenden Masseflachen, nur aus 29818
Gitterzellen. An Stelle der Bauelemente werden Tore (engl. Ports) in die Simulation ein-
gesetzt. Die Struktur wird tber die Tore angeregt und die Streuparameter zwischen ihnen
bestimmt. Der Einsatz von Toren macht die Simulation der Schaltung flexibler als die Ver-
wendung fester Bauelemente, da die Streuparameter der Schaltung nur einmal simuliert
werden mussen und dann fir Schaltungssimulationen beliebige Bauteile eingesetzt wer-
den kdnnen.
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Mit dieser dreidimensionalen Struktur wird eine Feldsimulation durchgefiihrt. Dazu wird
die Struktur in einem Vergitterungsschritt in ein tetraedales Gitter zerlegt. Dann werden
durch den Lésungsalgorithmus nacheinander samtliche Tore mit bestimmten Frequenzen
angeregt und die Streuparameter berechnet. Auf diese Weise wird die Kopplung aller Tore
bestimmt. Mit den gewonnenen Ergebnissen erfolgt anschlieBend eine Modellordnungsre-
duktion, um aus den Streuparametern ein Netzwerkmodell zu generieren. Dieses Modell
steht anschlieBend in CST DESIGN STUDIO als Blockschaltbild fiir Netzwerksimulationen
zur Verfligung. Bild B zeigt exemplarisch einen Schaltplan fiir eine Netzwerksimulation. In
dieser Netzwerksimulation sind die Verbindungen der Bauteile untereinander nicht ideal,
wie es bei einer reinen Schaltungssimulation ware, sondern werden durch das Modell der
zuvor berechneten Struktur bestimmt. An diesen, das Layout beinhaltenden Schaltungs-
block, werden nun die in der Schaltung verwendeten Bauteile angefligt. Das Breitband-
verhalten der Bauteile wurde im Vorfeld messtechnisch durch einen Impedanzanalyser
bestimmt und in die Schaltungssimulation eingeftigt.
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Bild 5: Schaltplan einer Netzwerksimulation

3 Simulations- und Messergebnisse

Bild B zeigt das simulierte und gemessene Spekirum des guten Designs. Zusétzlich sind
die Grenzwerte fir leitungsgefiihrte Emissionen nach [d] angegeben. Es zeigt sich, dass
das gute Design die scharferen EMC 1 Grenzwerte verletzt, die Voraussetzungen der we-
niger scharfen EMC 2 Grenzwerte aber einhalt. Auch sind nur die Grundschwingung und
die ersten drei Oberwellen problematisch. Dieses Design kénnte daher im industriellen
Umfeld verwendet werden. Es zeigt sich auch, dass die Emissionen mit steigender Fre-
quenz immer starker gedampft werden, so ist im Frequenzbereich bis 2 MHz ein Abfallen
der Amplituden um 40dB pro Dekade erkennbar, was auf eine Filterwirkung 2. Ordnung
hinweist. Untersuchungen haben gezeigt, dass die drei Maxima im Bereich zwischen zwei
und drei MHz aus dem nicht perfekten SPICE-Modell des Transistors resultieren. Sie kén-
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nen flr die weiteren Betrachtungen vernachlassigt werden, da sie in den Messungen,
genauso wie in Simulationen mit anderen Transistormodellen, nicht auftreten.

Im Vergleich beider Spektren zeigt sich, dass die Simulationswerte mit denen des gemes-
senen Spektrums gut Ubereinstimmen. Im Bereich der ersten vier Harmonischen sind die
Abweichungen von Messung und Simulation im Bereich von ca. 5dB. Die Abweichungen
werden mit steigender Frequenz etwas gréBer, bewegen sich aber stets in einem Bereich
von ca. 10dB.

120
o Simulation Gutes Design
100 Messung Gutes Design
—— EMC2
—— EMC1
=
=
9
~
)
2
2
=
—20
100kHz 1 MHz 10 MHz 30 MHz

Frequenz

Bild 6: Simulations- und Messergebnis des guten Designs.

In Bild @ ist das Simulations- und das Messspektrum des schlechten Designs gezeigt. Es
zeigt sich, dass der EMC 1-Grenzwert an wesentlich mehr Frequenzpunkten Uberschritten
wird als beim guten Design. Im Bereich der ersten Harmonischen sind die Abweichungen
zwischen den Spektralspitzen wie zuvor gezeigt im Bereich von 5dB wenn vom Wert
bei etwa 800kHz abgesehen wird. Die gemessenen Spektiralanteile zeigen im hdheren
Frequenzbereich geringere Amplituden, was darauf hinweist, dass im Simulationsmodell
noch nicht alle relevanten Dampfungseigenschaften enthalten sind.
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Bild 7: Simulations- und Messergebnis des schlechten Designs.
Bild B zeigt die Ergebnisse des guten und schlechten Design gegenlbergestellt mit ei-
ner reinen Schaltungssimulation. In der Schaltungssimulation sind die Bauelemente nicht

uber den Layoutblock sondern ideal miteinander verbunden. Es zeigt sich, dass die Ein-
flisse des Layouts bei Frequenzen bis 1 MHz marginal sind. Bei héheren Frequenzen
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treten allerdings deutliche spektrale Unterschiede von bis zu 30 dB auf. Offensichtlich ha-
ben die aus der Leitungsfihrung resultierenden Kopplungseffekte zu einer dramatischen
Erhdéhung leitungsgefiuhrter Emissionen gefihrt. Anders ausgedrickt 1&sst sich festhal-
ten, dass eine Verbesserung der EMV-Eigenschaften erst bei h6heren Frequenzen durch
Layoutédnderungen erreicht werden kann, bei niedrigen Frequenzen sind die parasitaren
Eigenschaften der Bauteile zusammen mit den schnell schaltenden Strémen und Span-
nungen dominant. In diesem Frequenzbereich missen andere MafBnahmen ergriffen wer-
den um leitungsgefiihrte Stéraussendungen zu dampfen, zum Beispiel der Einsatz von
Filtern, wie im folgenden Abschnitt erlautert wird.
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Bild 8: Vergleich: Simulation gutes und schlechtes Design und reine Schaltungssimulation.

3.1  Emissionsunterdrickung durch Filterung

Um die niederfrequenten Anteile der Emissionsspektren zu ddmpfen wird ein LC-Filter ein-
gesetzt. Bild B(a) zeigt das Schaltbild und G(b) die Filterkennlinie unter Annahme idealer
(rot) und realer (blau) Bauelemente.
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Bild 9: Verwendetes LC-Filter

Bild @0 zeigt Messung und Simulationsspektrum des guten Designs mit LC-Filter. Es zeigt
sich, dass das Filter vor allem im Bereich niedriger Frequenzen sehr effektiv wirkt, dies
aber sukzessive abnimmt, so dass ab ca. 5 MHz kein Effekt mehr erkennbar ist. Es zeigt
sich, dass das Filter im simulierten Spektrum bei niedrigen Frequenzen das Emissions-
spektrum starker dampft als die Messung dieses widerspiegelt. Erst ab ca. 5 MHz begin-
nen beide Kurven zueinander zu passen. Allerdings zeigt sich auch in der Messung, dass
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die niederfrequenten Emissionsmaxima nahezu vollstandig unterdrickt werden. Auf3er der
Grundfrequenz sind kaum noch Maxima auszumachen und die Amplitude der Grundfre-
quenz ist bereits um fast 40 dB gedampft. Es zeigt sich also in Simulation und Messung,
dass ein einfaches LC-Filter bei entsprechend gutem Design geeignet ist, um die Grenz-
werte einzuhalten. Es gibt zwei Ursachen, warum sich die Messkurve des guten Designs
mit Filter so stark von der idealen Filterkennlinie unterscheidet. Zum Einen stellt die ge-
zeigte Filterkennlinie ein isoliertes System dar, in dem eine hinter dem Filter liegende
Schaltung wird nicht mitbetrachtet wird. So folgt in der realen Schaltung direkt nach dem
Filter der Eingangskondensator C;,, des SEPICs und dann die erste Spule L,. Diese Kon-
figuration lasst Resonanzen zu was gréBere Abweichungen von der einfachen Kennlinie
erklaren kann.

120

o Simulation Gutes Design mit Filter
Messung Gutes Design mit Filter

100

—— EMC2
—— EMC1

Amplitude / dBuV

—20
100 kHz 1 MHz 10 MHz 30 MHz

Frequenz

Bild 10: Simulations- und Messergebnis des guten Desings mit LC-Filter

Zum Anderen besitzt ein LC-Filter die Eigenschaft Gegentakt-Stérungen gut, Gleichtakt-
Stérungen aber nur schlecht zu unterdriicken. So flhrt die Spule zu einer gewissen Damp-
fung der Gleichtaktstérungen, der Kondensator hat aufgrund der symmetrischen Span-
nungsanderung aber keinen Einfluss. Bild 1 zeigt das Spektrum des guten Designs auf-
gelést nach Gegentakt- und Gleichtaktanteil. Im Bereich ab ca. 2 MHz gehen beide Kurven
ineinander Uber, daher ist ab dort kein gro3er Effekt des LC-Filters mehr mdglich. Die Ur-
sachen fir Gleichtaktstdérungen sind oft kapazitive Kopplungen oder Potentialdifferenzen
auf Masseleitungen [2].

120

o Gutes Design ohne Filter - Gegentakt
100 % Gutes Design ohne Filter - Gleichtakt
EMC2
—— EMC1

80

60 o
\I\ Q

40

Amplitude / dBuV

20 *

0

—20
100kHz 1MHz 10 MHz 30 MHz
Frequenz

Bild 11: Gutes Design: Spektrum mit Gleichtakt- und Gegentaktanteil
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Bild A2 zeigt das Spektrum des schlechten Designs mit LC-Filter. Aufgrund des Gleichtakt-
anteils ist auch hier das Filter bei niedrigen Frequenzen am effektivsten. Allerdings hat sich
auch bei hohen Frequenzen das Spektrum deutlich verbessert. Das Spektrum verlauft al-
lerdings trotz des Filters noch recht nahe zum Grenzwert.

120 o Simulation Schlechtes Design mit Filter [
Messung Schlechtes Design mit Filter
100 —— EMC2
—— EMC1
> 80
) ~
0 -
260
g
£ 40 A 4
=
< 20
0
-20
100kHz 1 MHz 10 MHz 30 MHz

Frequenz

Bild 12: Simulations- und Messergebnis des schlechten Designs mit LC-Filter

4 Zusammenfassung

Dieser Beitrag hat leitungsgeflhrte Stérspannungen von Schaltreglern mit Hilfe von Simu-
lationen untersucht und die Ergebnisse mit Messwerten verglichen. Es stellte sich heraus,
dass das Layout der Schaltregler erst bei Frequenzen oberhalb von 1 MHz einen signifi-
kanten Einfluss auf die Stérspannungen hat. Bei niedrigen Frequenzen sind die simulier-
ten Amplituden dagegen vom Layout naherungsweise unabhangig. In diesem Bereich hat
sich eine einfache Schaltungssimulation als ausreichend herausgestellt, um die leitungs-
gefuihrten Stérspannungen vorherzusagen. Der Einsatz eines einfachen LC-Filtern zeigte
sich geeignet die Emissionen im gesamten Spektralbereich, speziell aber im niedrigen
Frequenzbereich, effektiv zu reduzieren.

AbschlieBend sei angemerkt, dass aufgrund der universellen Einsetzbarkeit des Simula-
tionsverfahrens sich die hier erlauterten Untersuchungen auch auf andere Schaltreglerty-
pen Ubertragen lassen.
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Effizientes Netzwerkmodell zur breitbandigen Modellierung
gleichformiger Mehrfachleitungen

Dipl.-Ing. Andreas Mantzke, M. Sc. Sebastian Stiidekum, Prof. Dr.-Ing. Marco Leone
Otto-von-Guericke-Universitat Magdeburg - Lehrstuhl Theoretische Elektrotechnik

1 Einleitung

Seit jeher ist die Modellierung von Mehrfach-
leitungen (MTLs), wie bspw. Mikrostreifenlei-
tungen auf PCBs (Abb. 1), ein Forschungs-
schwerpunkt der EMV, da die gegenseiti-
ge Kopplung (Ubersprechen) auf einer MTL
die Signalintegritat signifikant beeintréachtigen
kann. Viele Modelle wurden entwickelt und
speziell fur den Fall homogener MTLs mit [i-
nearen und passiven Lasten existieren ge-
schlossene Losungen [1]. Um hinsichtlich der
Beschaltung flexibler zu sein, werden Makro- Abbildung 1: Mikrostreifenleitung bestehend aus q ver-
modelle verwendet, die jedoch generell den koppelten Einfachleitungen

Nachteil haben, dass sie mathematisch sehr komplex sind und nur indirekt fir Zeitbereichs-
betrachtungen genutzt werden kénnen. Dartber hinaus sind viele Makromodelle, obwohl sie
grundsatzlich eine gute Modellierung des Problems darstellen [2], flr den praktischen Ein-
satz ungeeignet, da sie sich auf einer rein mathematischen Ebene definieren, wahrend ein
aquivalentes Ersatzschaltbild oftmals von EMV-Ingenieuren bevorzugt wird, um beispielsweise
komplexe Systemsimulationen betreiben zu kénnen. Auch die unzahligen numerischen L6-
sungsansatze, wie z.B. [3], kbnnen nur auf Umwegen fiir komplexe Problemstellungen genutzt
werden und sind daher eher ungeeignet.

Im vorgestellten Beitrag wird ein neuartiger Modellierungsansatz fir gleichférmige MTLs préa-
sentiert, der eine Erweiterung eines bereits bestehenden Modells fur Einfachleitungen darstellt
[4]. Das Modell basiert auf einer Eigenfunktionsentwicklung, wobei die Eigenfunktionen und
—werte wegen der Einschrankung auf gleichférmige Leitungen analytisch gegeben sind. Die
aus der Eigenfunktionsentwicklung abgeleiteten Impedanzparameter entsprechen einem aqui-
valenten Netzwerk, das dem Foster-Theorem genlgt und somit effizient, inh&arent stabil und mit
beliebigen Lasten (linear, nicht-linear, aktiv und passiv) im Zeit- und Frequenzbereich nutzbar
ist. Das Modell erlaubt auBerdem die Betrachtung frequenzabhangiger Verluste, solange die
korrespondierenden Giiten hinreichend hoch sind. Zudem wird das Modell durch ein induktives
Netzwerk hinsichtlich seiner Konvergenz beschleunigt, wenn nur eine definierte Frequenzband-
breite betrachtet werden muss.

Die Netzwerkdarstellung erméglicht einen einfachen Zugang zum Modell, sodass es mit wenig
Aufwand in jedem Netzwerksimulator, wie z.B. SPICE, implementiert werden kann. Das Mo-
dell wird anhand einer kommerziellen Feldberechnungssoftware im Zeitbereich validiert, wobei
auch nichtlineare Lasten betrachtet werden und eine gute Ubereinstimmung mit der Referenz
festgestellt wird. Der einfachere Fall einer Betrachtung im Frequenzbereich wird nicht néher
beleuchtet, liefert aber erfahrungsgemaB eine sehr gute bis perfekte Ubereinstimmung mit
gangigen Modellen der Leitungstheorie [1].

\ g +1 (Ground)
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2 Netzwerkdarstellung fiir Einfachleitungen

Um das &aquivalente Fosternetzwerk
fir eine Mehrfachleitung abzuleiten,
wird die Idee des Mode-Matching-
Verfahrens genutzt [5]. Dafir muss
das aquivalente Netzwerk fur eine Ein-
fachleitung (TL), die durch ihre Lange
[ und die priméren Leitungsparameter
L', ', G und R’ definiert wird, be-
kannt sein. Das allgemeine Multiport- E

Statischer Mode

Netzwerk wird in [4] detailliert vorge-
stellt und exemplarisch in Abb. 2 ge-
zeigt. Das Ersatzschaltbild (ESB) be-
steht aus N modalen Schwingkreisen,
einem statischen Anteil (n = 0), der
die verlustbehaftete Kapazitat der TL )v;, } Ports

enthalt, und einem Induktivitatsnetz- ?

werk zur Beschleunigung der Konver-

genz. Die Verkopplung des Ports a auf Abbildung 2: Foster-ESB fir eine Einfachleitung [4]

den n. Schwingkreis wird durch einen idealen Ubertrager mit dem Ubersetzungsverhéltnis
1 : v,, realisiert, das mit der n. Eigenfunktion ¢, (x) der modalen Spannungsverteilung kor-
reliert und aus der Analyse der korrespondierenden Helmholtz-Gleichung resultiert [4]. Die
Eigenfunktionsentwicklung der Green’schen Funktion, die die Helmholtz-Gleichung im inhomo-
genen Fall 16st, ergibt die verlustlosen Impedanzparameter in Form einer unendlichen Reihe
von Parallelschwingkreisen, wobei die Systemverluste Uiber eine effektive Gite () nachtraglich
bertcksichtigt werden kénnen:

1. Mode

Beschleunigungs-
netzwerk

|
co LN | }NMode

)

i |

0—0

e
CEvGT RO )
Dieser Ansatz ist nur glltig, wenn die Systemverluste hinreichend klein sind bzw. die Giite
hinreichend groB ist () > 1). AbschlieBend kénnen die modalen Netzwerkelemente wie folgt
berechnet werden, wobei R, sich wie R, fir die Mittenfrequenz w; /2 berechnet [4]:

L[ /C/
Co = C'l; Ln:l—' anl/Rn:l(R +G’) : (2)

7'[‘2”2 I L/ _
1 n =20
Vna = ¢n<xa)\/z - { \/§ CcOS (knl') n>0 " (3)

Hierbei ist w,, die Kreisresonanzfrequenz des n. Modes und k,, der zum n. Mode korrespondie-

rende Eigenwert:
k., nm
Wy, = yoky = —. 4
e ; (4)
Im Allgemeinen missen unendlich viele modale Schwingkreise betrachtet werden, um die Im-
pedanzparameter korrekt zu beschreiben. Limitiert man jedoch die Bandbreite durch eine Ma-
ximalfrequenz f,,.., kdnnen die subresonanten Moden durch ein induktives Netzwerk ersetzt

werden [4]:

N
ZN—Jotb = Lab - Z Lab,n Vn,a Un,b, (5)

n=1



Hierbei ist L, die statische Koppelinduktivitdt zwischen den Ports a und b, die sich aus der
allgemeinen Impedanzdarstellung geschlossen ableiten Iasst [4]:

0 l 2 2
Lay = ;Ln Vn.a Unp = L/ (5 + xQ—T% — xa) Comit x, > (6)
Durch die reduzierten Induktivitaten wird eine Konvergenzbeschleunigung des verbleibenden
Netzwerkes erreicht und die Anzahl N der vollstandig betrachteten Moden kann durch folgende
Formel sicher abgeschétzt werden [4]:

N > 41\/Ei fonae- (7)

Hier sind € und p die Permittivitat bzw. Permeabilitdt des umgebenden Mediums, die bei in-
homogene Leitungen, wie z.B. Mikrostreifenleitungen, durch effektive GréBen ersetzt werden

[1]

3 Erweiterung der Netzwerkdarstellung auf Mehrfachleitungen

Um das Netzwerk far den MTL-Fall abzuleiten, wird das Mode-Matching Verfahren sinngemaf
auf das Problem einer MTL bestehend aus ¢ = 2 Einfachleitungen angewendet. Beim Mode-
Matching Verfahren werden zwei Systeme, die Gber gemeinsame Randbedingungen gekoppelt
sind, durch die Summe aller Eigenfunktionen des jeweils ungestdrten Systeme beschrieben.
In einem zweiten Schritt werden diese Eigenfunktionen Uber die Randbedingung so skaliert,
dass sie das gegebene Randwertproblem erflllen. Das Randwertproblem wird geman Abb. 3
gestellt und durch die korrespondierenden Leitungsgleichungen beschrieben [1]:

dv

o = 0w (L1 8) 2 g

dalc 1,6 (z — x,) 11

5 ! a - Ya Vi

L AT G B &

I

Hierbei sind [C’] und [L'] die Matrizen mit den g
Kapazitats- und Induktivitatsbelagen der MTL und  © ; g g .
V bzw. | die Vektoren mit den Leitungsspannungen 0 Tq Ty I

bzw. -stromen. Die MTL wird durch einen diskreten Abbildung 3: MTL mit Quell- und Aufounkt bei z,,
Strom [, an der Stelle z, angeregt und durch Ent- bzw. z;

kopplung der Gleichungen (8) und (9) erhalt man

die entsprechende inhomogene Wellengleichung

der resultierenden Spannungsverteilung entlang der Leitung:

d?v 2 . 1.0 (v — )

@+[k}vz—]w[L’]< ), (10)
Laut Mode-Matching kann (10) durch die Eigenfunktionen ¢,, der Einfachleitungen gelést wer-
den, da die gleichen Randbedingungen g—‘w’ +—o, = 0 wie im Fall der Einfachleitung gelten.

AuBerdem wird hier der Ubersicht halber eine Wellenzahlmatrix [k%] = w? [L] [C’] eingefiihrt.
Um eine Eigenfunktionsentwicklung von (10) durchzufiihren, wird der Spannungsvektor als
Kombination gewichteter Eigenfunktionen ¢,, gemaB (3) angesetzt

V<xb) = ZAn(xa)¢n(xb)' (11)
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Der Vektor A,, enthalt Konstanten, die von der jeweiligen Anregung abhangig sind. Setzt man
(11) in (10) an, so erhalt man folgende Darstellung:

> (MAn@j) + [#7] An<xj>¢n<xi>) = —jw[L {Ia‘“%‘ %q NES

da?
n=0 N

Nach einigen algebraischen Schritten kénnen die Konstanten A,, bestimmt werden:
2 27\~ 1 . L/n
A (zo) = (k2 (1], = [F?]) " Latpn(aa)jw | (13)

Wird (13) zusammen mit (11) genutzt um die Green’sche Funktion via (10) zu bestimmen,
erhalt man nach diversen Umrechnungsschritten und Normierung auf den anregenden Strom
1, die Transferimpedanz bei Anregung der ersten Leitung:

1 > /
2] =3 (0 1) uesutio | 1] (14)
Hierbei ist [1], die 2 x 2 Einheitsmatrix und Zif = ng die reziproke Transferimpedanz fir den
Aufpunkt an der Stelle x;, auf der 1. bzw. 2. Leitung. Um entsprechende Darstellungen fiir eine
Anregung der q. Leitung zu erhalten, muss der Vektor mit den Induktivitatsbeldgen in (14) der q.
Zeile von [L'] entsprechen. Wie man sieht, ist (14) zu komplex, als das ein aquivalentes ESB di-
rekt daraus abgeleitet werden kdnnte, daher wird nachfolgend die magnetische und elektrische
Kopplung separat von einander betrachtet und mit physikalisch plausiblen Netzwerkstrukturen
zur Realisierung der Kopplung abgeglichen.

3.1 Magnetische Kopplung

Betrachtet man ausschlieBlich die magnetische Verkopplung zweier Leitungen, vereinfachen
sich die Matrizen der Leitungsbelége entsprechend:

/ /
e+ C — Cip
—~ ! !
(C] = =0 =0, L[] = [Ln L12}
/ b ! ! .
— €1 Cop T € Ly Lo
0
=0 =

Hierbei ist ¢}, = ¢;, der Kapazitatsbelag zwischen den beiden Leitern und ¢, ,, der Kapazi-
tatsbelag des ersten bzw. zweiten Leiters gegen Masse [1]. Da [£?] trotzdem eine voll besetzte
Matrix ist, &nderst sich die Struktur von (14) nicht, kann aber fir den Fall von ¢ = 2 Leitungen
umgeschrieben werden, indem die inverse Matrix explizit ausgedrickt wird [6]:

Zlb . - ¢n($a)¢n(xb) k2 — kg2 k%2 Llll
a — n . 15
[ } ED Dy el I TR ER Y (19)

Dieser Losung wird ein physikalisch plausibles Netzwerk (Abb. 4) gegenubergestellt, das die
modalen Schwingkreise Uber je eine Koppelinduktivitat M !-? verknlpft. Dabei wird ausgenutzt,
dass die Spannungsverteilung durch den orthonormalen Funktionssatz ¢, beschrieben wird,
sodass nur Moden gleicher Ordnung miteinander verkoppelt sein kénnen.
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Die Aquivalenz des physikalischen Netzwerks in MM T2

Abb. 4 und (15) kann durch die Methoden der Netz- = '_°
werkberechnung gezeigt werden, indem bspw. die :}| ct == Ly )V’ib
Transferimpedanz Z2, abgeglichen wird. Aus dem o
Vergleich ergibt sich, dass die modale Koppelinduk- Abbildung 4: Physikalisches  Netzwerk  zur

tivitat M 12 zwischen L. and L2 wie folgt berechnet induktiven - Kopplung  modaler
wird: Schwingkreise
' L'l
1,2 12
Mn - n2772 ) (1 6)

3.2 Elektrische Kopplung

Unter ausschlieBlicher Betrachtung der elektrischen Verkopplung zweier Leitungen vereinfa-
chen sich die Matrizen der Leitungsbelage zu:

o= |dde d Low =[]

/ / / /
—Coq Cog 1 Cop 0 Loy

Die Wellenzahlmatrix [k?] ist nach wie vor voll besetzt, jedoch vereinfacht sich (14), da der
Koppelinduktivitatsbelag L}, = L5, = 0 entfallt und somit folgende vereinfachte Darstellung

resultiert:
Z1 :| = Cbn(xa)gbn(xb) |:k2 - ng}
= jwl " . (17)
Zl-n S e e
Dieser L6sung wird wieder ein physikalisch plau-
sibles Netzwerk (Abb. 5) gegenlbergestellt, das 01’2
die modalen Schwingkreise Uber je eine Koppel- I} Vi

2
‘/nb

kapazitat C'2 verkniipft. Dabei wird erneut ausge- 3‘{;—_.—? g;
nutzt, dass die Spannungsverteilung durch den or- T
thonormalen Funktionssatz ¢,, beschrieben wird,

sodass nur Moden gleicher Ordnung miteinan- Abbildung 5: Physikalisches Netzwerk zur .kapzitl:-
der verkoppelt sind. Die Aquivalenz des physika- 22" Kopplung modaler Schwingkrei-
lischen Netzwerks in Abb. 5 und (17) kann allge-

mein durch die Methoden der Netzwerkberechnung gezeigt werden, indem bspw. die Transfe-
rimpedanz Z?2, tberprift wird. Aus dem Vergleich ergibt sich, dass die modale Koppelkapazitat

CL2 zwischen dem n. Moden der 1. und 2. Leitung wie folgt berechnet wird:

Ch? =M =c,l. (18)

3.3 Konvergenzbeschleunigung

Durch die zusatzliche Einfiihrung modaler Koppelinduktivitaten A !? zwischen den Leitungen,
muss das Netzwerk mit konvergenzbeschleunigenden Induktivitaten um die entsprechenden
subresonanten Anteile M, fir die magnetische Kopplung von Ports a und b auf unterschiedli-
chen Leitungen erganzt werden. Bildet man die quasi-statische Naherung von (15) ([£%] — [0]),
so erhélt man einen identischen Ausdruck wie im Fall der Konvergenzbeschleunigung bei Ein-
fachleitungen [4], sodass sich die Berechnung analog zu (5) ergibt:

N
My = Mgy = > My Vg U (19)

n=1
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Setzt man auBerdem voraus, dass MTLs nur Ports am Anfang und Ende der Leitung besit-
zen, kbnnen die statischen Koppelinduktivitaten M, ebenfalls analog zu den Einfachleitungen
berechnet werden [4]:

Lyt Lo = Ty
My=1 4, (20)
6 Lq 7£ Tp

3.4 Aquivalentes Ersatzschaltbild

Das vollstandige &quivalente Foster-ESB RL2
N

fir MTLs erhalt man durch Superpositi-
on der bisherigen Ergebnisse, d.h. eine ° ﬁ

1,2
MTL mit ¢ Leitungen wird durch ¢ Foster- UN.a [P 6 [N VN

ESBs fur die entsprechende Einfachlei- ‘ Ry |ot==LL — L?V c? |R% ‘ ‘

tung modelliert, deren modale Schwingkrei-

se durch entsprechende Koppelkapazitaten P R\
und -induktivitaten verknipft sind. Zusatzlich ﬁ
werden die Koppelverluste, analog zu den I

Vl,a (Ohs Vl e Y1,d

M,
Rl 1 L2 CQ R2 | %

Verlusten der modalen Schwingkreise, durch
eine effektive Glte ()12 berlcksichtigt: %

1 Ry G,
= +
Qr2(w)  wliy  wciy
die zur Berechnung eines effektiven Wider-

stands R.? parallel zur Koppelkapazitat ge-
nutzt wird:

/
1/RL? = | (RL,C12 el )
12

: (21)

(22)

w=wnp,

Abbildung 6: Foster-ESB fiir eine verlustbehaftete Zwei-
Hierbei ist R der Widerstandsbelag des fachleitung mit vier Ports

Ruckleiters. Wie bei den Einfachleitungen,

werden die effektiven Widerstande auf die Resonanzfrequenzen w,, der verkoppelten Leitun-
gen ausgelegt. Im Fall inhomogener Leitungen kann diese Frequenz jedoch bei den enthalte-
nen Leitungen variieren. Trotzdem ist eine Abschatzung mdglich, indem man erst eine Matrix
[v] mit Ausbreitungsgeschwindigkeiten berechnet:

[v] = /(L [CD) (23)

Die Ausbreitungsgeschwindigkeit v; auf der :. Leitung entspricht dem :. Eintrag der Hauptdia-
gonalen und kann zur Abschatzung der Resonanzfrequenzen genutzt werden:

21
Jni = n— (24)
Uy

Das resultierende Foster-ESB ist exemplarisch fir eine Zweifachleitung mit Ports an den Lei-
tungsenden in Abb. 6 dargestellt.
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4 Validierungsbeispiel Mikrostreifenleitung

AbschlieBend soll eine realititsnahe Mikrostreifen-

MTL _inklusive__vertikaler Verbir_1durllgsti]ck_e (Via_s) hir!— Pl e ey
sichtlich des Ubersprechens in einer Zeitbereichssi- T L | 1] 1
mulation untersucht und mit einer kommerziellen Re- 1 \/{/5 g, , tandy g 0]
ferenz verglichen werden [7]. Die Abmessungen und A !
Materialparameter der Platine sind w; = 2.8 mm, : : : >y
wy = 8 mm, h = 1.55 mm, ¢t = 35 pum, [ = 0.2325 m, 0 0.68 cm 1.88 cm

g, = 4.5,k =5.6-10"S/m und tan §,; = 0.015.
Zuerst werden die Matrizen der Leitungsbelage mit-
tels einer numerischen Analyse der Querschnittsgeometrie bestimmt [7].Fir das betrachtete
Beispiel (Abb. 7) ergeben sich die folgenden Matrizen fir die kapazitiven bzw. induktiven Lei-
tungsbelage:

Abbildung 7: Querschnitt der Beispiel-MTL

1214 —2.911 —0.172 308.8 13.68 3.198
[C~ |-2911 2597 —2911| [pF/m] ; [L/] ~ |13.68 159.6 13.68| [nH/m]
~0.172 —2911 1214 3.198 13.68 308.8

Die Leitwertmatrix [G’] wird Ublicherweise Uber den Verlustwinkel des Dielektrikums tan d.; be-
rechnet: [G'] = wtand, [C']. Zur Bestimmung der Widerstandsbelage wird der Widerstands-
belag R,,;, eines Streifens der Breite w, und Dicke ¢ bei starkem Skin-Effekt mit (25) abge-
schatzt. Der Widerstandsbelag der Masseebene wurde numerisch bestimmt [7] und auf R,
normiert, sodass sich folgende Widerstandsbelagsmatrix ergibt:

125 025  0.25
(R ~ Ry, | 0.25 (g—;+0.25) 0.25| ; mit R, ~
025 025 125

TWhy 1
kS wy 4+t

(23)

Bei dieser Beschreibung der Widerstandsbelage wird aus-

schlieBlich der Skin-Effekt berticksichtigt, wahrend der Proximity-
Effekt nicht betrachtet wird, was eine mdgliche Fehlerquelle hin-

sichtlich der Verlustmodellierung darstellt. Danach werden die

Vias durch kurze Leitungen der Lange h approximiert, wobei

der Wellenwiderstand Z. ., wie folgt genahert wird [8]:

2rvial |
bl Zial | __Port

=
!

0 - H . }o

o I Zie s O (ln<2h>—1). (26)

4—}1» ’ \/5 Tvia

Abbildung 8: Modellierung  des Im b(.atrachte‘Fen Beispiel ist 7, = O5mm Die Leitung wird

Vias mit  einer Mit einer Dreiecksspannung der Amplitude V,, = 2kV und Fall-

kurzen Leitung /Anstiegszeit 7,/ = 1ns angeregt, sodass die Maximalfrequenz

Mit free ~ T,l/r = 1 GHz abgeschatzt werden kann. Daraus

resultieren fir das Foster-ESB nach (7) N = 7 Schwingkreise. Die nichtlineare Last (Abb. 9),

Uber die die Far-End Crosstalkspannung Vg abféllt, beinhaltet eine Zener-Diodenschaltung,

die die Spannung auf ca. 7.8V begrenzt, wobei das SPICE Modell der Dioden vom Hersteller

stammt [9]. Wie man in Abb. 10 erkennt, ergibt sich eine sehr gute Ubereinstimmung zwischen

Foster-ESB und Referenz [7] und auch der spannungsbegrenzende Einfluss der Dioden ist

gut zu erkennen. Die Fehlanpassung durch die Lasten sorgt fir Mehrfachreflexionen, die nur

langsam infolge der geringen Leitungsverluste abklingen, was aber in Abb. 10 aus Griinden

der Ubersicht nicht dargestellt wird.
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Abbildung 9: Setup fiir transiente Simulation Abbildung 10: Far-End Crosstalk Spannung Vg (ber
nichtlinearer Last
5 Zusammenfassung

Ein neuartiges aquivalentes Netzwerkmodell fur MTLs wurde vorgestellt und validiert. Es ba-
siert auf der kanonischen Foster-Netzwerkdarstellung in Kombination mit einem gekoppelten
Induktivitdtsnetzwerk, das die Konvergenz beschleunigt. Die dquivalenten Netzwerkelemente
werden durch eine modale und quasi-statische Analyse bestimmt, die nur einmalig auszufih-
ren ist. Die Ordnung des Foster-ESBs kann durch eine einfache Beziehung, basierend auf
der erforderlichen Frequenzbandbreite, sicher abgeschatzt werden. Im Gegensatz zu einigen
anderen Ansatzen, ist das Modell inharent stabil und kann mit linearen und nichtlinearen Ab-
schlissen verwendet werden. Die Vielseitigkeit und Effizienz des vorgeschlagenen Modells
wird durch den Vergleich mit einer kommerziellen 3D-Software bei einem nichtlinearen Simu-
lationsbeispiel im Zeitbereich demonstriert.

Literatur

[1] C. Paul, Analysis of Multiconductor Transmission Lines, ser. Wiley-Interscience. Wiley, 2008.

[2] G. Antonini, “Spectral models of lossy nonuniform multiconductor transmission lines,” IEEE Transactions on
Electromagnetic Compatibility, vol. 54, no. 2, pp. 474—481, Apr. 2012.

[3] O. Gebele and H. D. Bruns, “An efficient numerical method to solve the non-uniform mtl equation including
field coupling,” in Electromagnetic Compatibility, 2003 IEEE International Symposium on, vol. 2, Aug. 2003,
pp. 648—652 vol.2.

[4] M. Leone and A. Mantzke, “A foster-type field-to-transmission line coupling model for broadband simulation,”
IEEE Transactions on Electromagnetic Compatibility, vol. 56, no. 6, pp. 1630-1637, Dec. 2014.

[5] A. Jostingmeier, C. Rieckmann, and A. Omar, “Computation of the irrotational magnetic eigenfunctions belon-
ging to complex cavities,” IEEE transactions on microwave theory and techniques, 1994.

[6] K.Burg, H.Haf, and F. Wille, H6here Mathematik fiir Ingenieure, 6th ed., A. Meister, Ed. Wiesbaden: Teubner,
2008, vol. Bd. 2, no. Lineare Algebra.

[7] [Online] www.CST.com ; Stand: Juni 2017.

[8] M. Leone, Berechnung des Ein- und Abstrahlungsverhaltens von Leiterplatten mit der Momentenmethode, als
ms. gedr ed., ser. Fortschritt-Berichte VDI. Dusseldorf: VDI-Verl., 2000, literaturverzeichnis S. 169 - 175.

[9] [Online] www.Onsemi.com ; Stand: Juni 2017.

-62 -



Breitbandiges Netzwerkmodell fir inhomogene Leitungen unter
Beriicksichtigung der Abstrahlung
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1 Einleitung

Angesichts der stetig steigenden Signal- und Schaltfrequenzen und der zunehmenden Kom-
plexitat elektronischer Systeme ist das Hochfrequenzverhalten von elektrischen Leitungen wei-
terhin eine wichtige Fragestellung fur die EMV. Geeignete Leitungsmodelle werden bendtigt,
um beispielsweise die Signal- und Versorgungsintegritat
in elektrischen Systemen effizient zu analysieren. In den Bonddraht Chip-

) . anbindung
vergangenen Jahrzehnten wurden bereits zahlreiche Mo- %
delle und analytische Formeln, die auf der Leitungstheorie
basieren, entwickelt. Die grundlegenden Ergebnisse sind EM-Feld //>(
in [1] zusammengefasst. Die meisten bekannten Ansat-
ze setzen jedoch eine homogene Leitungsgeometrie vor-
aus. Betrachtet man aber praktisch relevante inhomogene |
Geometrien, wie Bonddréhte in integrierten Schaltkreisen
(Abb. 1), Leiterbahnen auf Leiterplatten oder Freileitungen,
ist diese Annahme nicht immer zutreffend.
Die Anzahl der Modelle fir inhomogene Leitungen ist weitaus geringer und viele beschréanken
sich auf den Frequenzbereich (z. B. [2]). Ein transientes Systemverhalten kann dabei durch ei-
ne IFFT bestimmt werden, was aber die Verwendung nichtlinearer Abschlisse ausschliet. Ein
wirklich leistungsféhiger Ansatz wird in [3] hergeleitet. Dieser beriicksichtigt neben der Ortsab-
hangigkeit auch die Frequenzabhangigkeit der Leitungsparameter und erlaubt Simulationen im
Zeit- und Frequenzbereich. Nichtsdestotrotz verlieren all diese Modelle mit zunehmender Inho-
mogenitat ihre Gultigkeit, da die Abstrahlung der Leitung zunimmt (Abb. 1). Dies wird jedoch
im Rahmen der Leitungstheorie nicht bertcksichtigt.
In unserem Beitrag prasentieren wir ein neuartiges inhdrent passives, stabiles und konver-
genzbeschleunigtes Foster-Ersatzschaltbild, das auch die Abstrahlungsverluste berlcksichtigt.
Basierend auf der modalen Lésung der diskretisierten Leitungsgleichungen wird zun&chst das
verlustlose Ersatzschaltbild aufgestellt. Die Konvergenzbeschleunigung ergibt sich dabei direkt
durch ein Netzwerk gekoppelter Induktivitaten. Die Abstrahlungsverluste werden anschlieBend
aus den modalen Fernfeldern durch entsprechende modale Leitwerte eingearbeitet. Um das
gesamte Netzwerkmodell zu implementieren, missen im Vorfeld die langenbezogene Induk-
tivitdt und Kapazitat der entsprechenden Leitungsgeometrie bekannt sein. Nach einer umfas-
senden Recherche ergab sich jedoch, dass die Definition dieser Parameter in der Literatur
nicht behandelt wird. Aus diesem Grund werden die Leitungsparameter fir den Fall inhomo-
gener Leitungen untersucht und ein allgemeiner Ausdruck entwickelt, der flr praktische Simu-
lationen ausreichend genaue Ergebnisse liefert. Das vorgestellte Ersatzschaltbild kann in jede
SPICE-kompatible Simulationsumgebung eingebettet, dort beliebig beschaltet (aktiv/passiv, li-
near/nichtlinear) und fir Simulationen im Zeit- und Frequenzbereich genutzt werden. Dies wird
anhand eines Beispiels demonstriert und die Ergebnisse werden mit einer weitaus aufwendi-
geren kommerziellen Vollwellensimulation verglichen.

Leiterplatte

Abb. 1: Abstrahlung eines Bonddrahtes
auf einer Leiterplatte
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2 Leitungsparameter inhomogener Leitungen

Wir betrachten eine beliebig inhomogene Lei-

tung in einem homogenen Medium. Bezogen __I(2) é/sv S .

auf eine frei wahlbare globale Koordinate © & T 5o Ny 1(2)
ist die Leitungsgeometrie eindeutig durch ihre g U |
Lénge [ und die Trajektorie h(z) gegeben (sie- Az Vo

he Abb. 2). Durch die Einspeisung des Stro- 7 0 T x TU7T

mes [; in x; resultiert eine Strom- und Span- Abb. 2: Inhomogene Leitung der Lénge | mit Einspei-
nungsverteilung I(x) und U(x) entlang der Lei- sung in z; und Beobachtungspunkt in x;

tung. Die eindeutige Definition der Spannung impliziert, dass sich nur der Quasi-TEM-
Mode ausbreitet [4]. Im Rahmen dieser Annahme werden zunachst sémtliche Abstrahlungs-
effekte vernachlassigt und das Leitungsverhalten wird eindeutig durch den ortsabh&angigen
Induktivitats- und Kapazitatsbelag L'(x) und C’(x) charakterisiert. Zuséatzlich wird hierbei an-
genommen, dass auch die Leitungsverluste und dielektrischen Verluste vernachléassigbar sind.
Demzufolge wird die Strom- und Spannungsverteilung im Frequenzbereich durch die Gleichun-
gen der Leitungstheorie bestimmt [4]

dz;x) +wL (@) I(z) = 0 (1)
Y jwe @U@ = 13— 1), @

mit der Kreisfrequenz w = 27 f (Frequenz f) und der Deltafunktion §(z). Die Leitungsglei-
chungen (1) und (2) und somit auch die Leitungsparameter bilden die Grundlage zahlreicher
Modelle, wie z.B. [3] und [5]. Wie jedoch L/(z) und C’(z) fUr den allgemeinen Fall inhomoge-
ner Leitungen zu wéhlen sind, wird in der Literatur recht oberflachlich behandelt. Naheliegend
wilrde man die Leitungsparameter L) und C; des homogenen Falls wéhlen und den ortsabhan-
gigen Parameter, wie den veranderlichen Abstand der Drahte h(x) aus Abb. 2, berlicksichtigen.
Somit wiirde der Ubergang L) — L} (x) und C; — C;(z) resultieren. Wie spéater gezeigt wird,
ist dieser Ansatz ungenau und liefert lediglich fir schwache Inhomogenitaten befriedigende
Ergebnisse.

Um exemplarisch den Kapazitatsbelag C’(x) zu betrachten, wird fir den elektrostatischen Fall
die Ladung AQ innerhalb des Zylinders mit der Ladnge As ausgewertet. Dieser umschlie 3t
einen Leiter zwischen den Punkten z und x + Az (siehe Abb. 2). Fir den Grenzfall As — 0
kann die Gesamtladung ndherungsweise durch die Linienladung ¢, () ausgedriickt werden.
Diese wiederum ergibt sich aus der Spannung U(x) und dem Kapazitatsbelag Cj (x) in der
globalen Koordinate x:

AQ =~ qp(x)As = Cy (2)U(x)As = WU(x)Aw. 3)

Somit resultiert der aquivalente Kapazitatsbelag

: Ch ()
= ——. 4
¢l@) cos(a(z)) “@
Durch den ortsveranderlichen Neigungswinkel
B dh(z)

a(z) = arctan ( e ) (5)
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wird ersichtlich, dass C}(z) und C’(x) nur fir schwache Inhomogenitaten ndherungsweise
gleich sind. Fur den Grenzfall « = +nr/2 wird C’(x) singuldr. Hierbei kann die Trajektorie
nicht durch die Koordinate x eindeutig beschrieben werden. Eine Koordinatentransformation
vermeidet dieses Problem. Ganz analog erhalten wir einen Ausdruck fiir den Induktivitatsbelag
L'(x), indem der magnetische Fluss zwischen den Leitern fur einen Abschnitt As ausgewertet
wird: )

L (z)

L'(z) = cos(az)) (6)

3 Aquivalentes Foster-Ersatzschaltbild

Nachdem die Leitungsparameter naher untersucht worden sind, soll im Folgenden das aqui-
valente Ersatzschaltbild einer inhomogenen Leitung hergeleitet werden. Entkoppelt man dazu
die Leitungsgleichungen (1) und (2), resultiert das Randwertproblem der Spannung entlang
der Leitung [5]

1 /d 1 d ) . dU(z)

= —\U C'(2)U(x) = Lo(x —x;) , mit ——= =0. (7

jw (da: L'(x) d$> () +iwC@Ue) = Lote = ;) - m dz [,_oy )
Durch die Anwendung der Finiten-Differenzen-Methode (FD-Methode) und die Einfliihrung ei-
ner aquidistanten Diskretiserung mit N Punkten nach [6] kann das Randwertproblem (7) in ein
lineares Gleichungssystem Uberfihrt werden

(j w[C] + jiw[sLJ) (U) = 1,()). ®)

Hierbei bezeichnen [C] and [S.] die N x N Matrizen der Kapazitaten und der reziproken
Induktivitaten. (U) repréasentiert den gesuchten Spannungsvektor und

(5j):[0""71""70]T (9)

ist das diskrete Analogon der Deltafunktion. Setzt man die Anregung der Leitung zu Null
(I; = 0), resultiert aus der Matrixgleichung (8) direkt das Eigenwertproblem

[SL](vy) = W2[C](vy,) furne{0,---,N —1}. (10)

Angenommen es treten N verschiedene Eigenwerte w? auf, somit sind die Eigenvektoren (v,,)
linear unabhangig und erfillen folgende Orthogonalitatsrelation [7]

(Vm)T[C](Vn) = Cnlnm (11)

mit dem Normierungsfaktor C),, der die Dimension einer Kapazitat besitzt. Betrachtet man die
physikalische Bedeutung des Eigenwertproblems (10), stellen die Eigenwerte w? die Quadrate
der Resonanzfrequenzen der Leitung und die Eigenvektoren (v,,) die entsprechenden Span-
nungsverteilungen bei Resonanz dar, im Rahmen der Genauigkeit des FD-Ansatzes.

Um schlieBlich die Matrixgleichung (8) zu I6sen, kann der Spannungsvektor (U) als Linearkom-
bination der N Eigenvektoren dargestellt werden. Wendet man die Gl. (9)-(11) an, resultiert die
Impedanz Z;; zwischen dem Beobachtungsport ¢ an der Stelle ; und dem Anregungsport j
bei z; als Lésung der Gl. (8):

U (v)” — vl
I; ij’o—'—‘]w;C’n(w%—wz) (12)
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mit dem 7. Element v/, des Eigenvektors (v,,). Fir w — 0 ist die leerlaufende Leitung (siehe
Abb. 2) kapazitiv. Daher gilt fir die erste Resonanzfrequenz w, = 0 und der Eigenvektor (vy),
der die statische Spannungsverteilung reprasentiert, besitzt konstante Eintrage vy. Fihrt man
die GréBen C,, L,, v!, als modale Kapazitat, Induktivitat und Kopplungsfaktor und Cpc als
statische Kapazitat ein, kann Gl. (12) als Impedanz eines &quivalenten modalen Netzwerkes

interpretiert werden
N—-1

1 vivl
Zis = +y (13)
jwCpe z:lij —|—JwLn

Durch das einmalige Lésen des Eigenwertproblems (10) fir eine gegebene Leitungsgeometrie
resultieren direkt die Netzwerkparameter
Co 1

=0 L, =
vy w2C,,

Cpn = (Vn>T[C](Vn) ; Cpo = (14)

und der modale Kopplungsfaktor v, der als Windungszahlverhaltnis eines idealen Transforma-
tors interpretiert werden kann. Gl. (13) entspricht somit einem aquivalenten Foster-Ersatzschaltbild
mit N — 1 Moden (Abb. 3) [8]. Firr den praktisch relevanten Fall, dass sich die Ports an den
Leitungsenden befinden, besitzt das Netzwerk 2 Ports (7,5 = 1, 2).

3.1  Konvergenzbeschleunigung

Die Komplexitat (Anzahl der Moden) des modalen Netzwerkes skaliert mit der Diskretisierung
N. Um schlieBlich hinreichend genaue Ergebnisse zu erhalten, sollte die héchste Resonanz-
frequenz wy_; viel héher gewahlt werden als die bendtigte Bandbreite w,,,.... Betrachtet man
die Summe (13) nur bis zu einem Mode N,, der noch mindestens innerhalb der Bandbreite
resonant ist, wirde dies aufgrund der schlechten Konvergenz von Gl. (13) groBe Abweichun-
gen hervorrufen. Um dieses Problem zu vermeiden, werden alle subresonanten Moden mit
Wy > wWmae durch ihr induktives Verhalten bericksichtigt:

1 2
UNo YUNo 1 No
y y Zij =~ - + +jw v L, . (15)
§ § J_ ’ ‘] WCDC ; '] wcn + .]UJLn ];1
Lnop O 0
Dabei kann die Summe der modalen Induktivitdten durch
L ) : konzentrierte gekoppelte Induktivitadten an den Ports ¢ und
U1 vy J_ 7 ersetzt werden:
% % L1§ e Zvﬂ Vi Ly (16)
Lo No+1
l/_\ (]
L11§ §L22 Somit erhalten wir einen konvergenzbeschleunigten Aus-
Cpc —= druck fir die Impedanz des aquivalenten modalen Netz-
i I werkes (siehe Abb. 3)
)Ul )UQ No o
I { 1 : vlvl
Abb. 3: Foster-Ersatzschaltbild einer ver- JwWhbpe n=1 Jwln + jwL

lustlosen, inhomogenen Leitung mit dem . . L ]
Induktivititsnetzwerk zur Konvergenzbe- Dieses Foster-Ersatzschaltbild kann in jede Netzwerksi-

schleunigung mulationsumgebung eingebettet und fir Zeit- und Fre-
quenzbereichsimulationen bei beliebiger Beschaltung (ak-
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tiv/passiv, linear/nichtlinear) genutzt werden. Die maximale Anzahl an Moden N, sollte min-
destens alle innerhalb der Bandbreite w,,... resonanten Moden berlicksichtigen. Eine gute Ab-
schatzung der Modellordnung bezliglich der Bandbreite ist in [5] angegeben:

Ny > rna max {\/L’(x)C"(sc)} . (18)

T z€[0,]

3.2 Beriicksichtigung der Abstrahlung

Das in Abb. 3 prasentierte Netzwerkmodell ist innerhalb der Modellgrenzen der Leitungstheorie
gultig [4]. Bezogen auf die Bandbreite reduziert sich aber mit zunehmender Inhomogenitat der
Leitung der Gultigkeitsbereich aufgrund zunehmender Abstrahlung. Um auch die Abstrahlung
im Modell zu berticksichtigen, wird unter der Annahme geringer bis hin zu moderaten Strah-
lungsverlusten das abgestrahlte Feld des dominierenden Modes n bei Resonanz (w = w,)
im Fernfeld berechnet. Die entsprechende abgestrahlte modale Leistung P, .4, bestimmt den

modalen Gitefaktor -
W
= n en . 19
Q Prad,n ( )

W, ., ist hierbei die elekirische Energie in der modalen Kapazitat C),. SchlieBlich kénnen durch
das Hinzufigen des modalen Leitwertes (siehe Abb. 4)

w,C ;
Gp = —— (20) Un
Qn ,
in jedem Resonanzkreis die Strahlungsverluste eingearbeitet —
werden [4]. Die abgestrahlte modale Leistung ergibt sich nach L,y C,| G,

[9] durch die Integration des modalen elektrischen Feldes E,

Uber eine Kugel Sr(R) im Fernfeld mit dem Radius R Abb. 4: Erweiterung eines mo-
dalen Resonanzkreises (Abb. 3)
durch G, zur Beriicksichtigung

1 2 2
P, rad,n — ﬁ / / |En ) 99| + |En ) e¢| dSk . (21) der Strahlungsverluste
w SF(R)

Zy = +/ /< ist hierbei der Feldwellenwiderstand. Das elektrische Feld des n. Modes bestimmt
sich wiederum durch [9]

jwluefjkr

E,(r) ~

el ! Jk(r' - er)

y— /an(r Jes e ds, (22)
mit der Wellenzahl k = w,/ue, dem Aufpunkt r, dem entsprechenden Einheitsvektor e, und
dem Quellpunkt r’. Der Einheitsvektor des Stromes entlang des Pfades s ist gegeben durch
e,. Um schlieBlich die modale Stromverteilung I,,(x) zu bestimmen, wendet man auf die Span-
nungsverteilung aus GI. (12) im Rahmen des FD-Ansatzes die Leitungsgleichung (1) an. Der
resultierende Stromvektor

(I = ;(In) = 2 IjWn_wg)[SL](Vn) (23)

ergibt sich aus der Summe der modalen Stréme (I,,). [S.] bezeichnet eine weitere Matrix
von reziproken Induktivitdten. Da im statischen Fall der Strom verschwindet, wird der Term
fir n = 0 in Gl. (23) vernachléssigt. Entnimmt man aus der Stromsumme (23) den n. Term
und berlcksichtigt die Trajektorie der Leitung im Koordinatensystem gemaB Abb. 2, kann das
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Integral (22) ausgewertet werden. AuBerdem kann durch Superposition der modalen Felder
das gesamte abgestrahlte elektrische Feld der Leitung berechnet werden:

B = B, = 3 o Al (v,). (24)

[A] bezeichnet die Transformationsmatrix von der Stromverteilung zum Fernfeld. Diese Matrix
muss lediglich fir eine gegebene Leitungsgeometrie einmalig aufgestellt werden. Setzt man
schlieBlich E,, aus (24) in Gl. (21) ein und approximiert das Integral durch eine Doppelsumme,
erhalten wir den modalen Gutefaktor

wWnCnZy
Qn = R2—pn ) (25)
mit
r Q 2 ~ 2
Pn=ZZ(! (O oSLIVa)) 2|+ | ([A(6,,6,)][81)(v.) - s )smeq A0AG. (26)

p=1 gq=1

P bezeichnet hierbei die Anzahl der Stltzstellen des Feldes in ¢-Richtung mit dem Abstand
A¢ und Q reprasentiert das Gleiche fir 6.

4 Validierungsbeispiel

Zur Validierung unseres modalen Netzwerkmo-
dells betrachten wir einen asymmetrischen Bond-
draht mit dem Radius » = 1 um und der La&nge

hmam

I = 1 cm, der sich dber einer ideal leitfahigen Mas- (1} | ~[=- HOYO i

seflache befindet (Abb. 5). Die Leitungsgeometrie ™ 7 Lo l

lasst sich mit einer entsprechenden Splinefunktion  apy, 5. Bondarant dber einer ideal leittihigen
Masseebene

h(x) = Bpin +a(x —1) +b(z —1)* +c(z —1)* (27

mit A,,;, = 30 um modellieren. Wenn bei z,,,,. = 0, 325 [ die maximale Héhe h,,,, = 1,75 mm
ist, sind die Parameter gegeben durch a = 0,06 m~*, b = 131,312 m~2 und ¢ = 12509 m~3.
Mit [4] und unseren Definitionen aus (4) und (6) sind die Leitungsparameter

/ - ! () B 2meg
C (ZL’) = COS(a(:E)) B arcosh (@) COS(OZ<JJ>)

, arcosh (h(w)> -
Vg = 0 _fo

cos(a(z))  2m cos(a(z))

Eine kommerzielle Vollwellensimulation, die zuséatzlich noch eine Reduktion der Modellordnung
beinhaltet, dient als Referenz [10]. Bei der Implementierung des 3D Modells werden die Ports
an den Leitungsenden durch vertikale, elektrisch kurze Drahte modelliert. Um diese Vertikal-
segmente auch in unserem Modell einzubeziehen, kénnen sie nach [11] durch ein &quivalentes
Leitungsmodell beriicksichtigt werden, das als m-Ersatzschaltbild dargestellt werden kann.

Zunachst betrachten wir die Eingangsimpedanz Z;; der Leitung. Die Bandbreite betragt
fmaez = 100 GHz und somit ergeben sich mit Gl. (18) fiir das Foster-Ersatzschaltbild N, = 15
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Moden. Anhand der Abb. 6(a) stellt man fest, dass die herkdmmliche Definition der Leitungs-
parameter zu falschen Ergebnissen fuhrt. Dahingegen werden mit der Uberarbeiteten Definiti-
on der Leitungsparameter (4) und (6) fiir inhomogene Leitungen sehr gute Ergebnisse erzielt
(Abb. 6(b)). Weiterhin zeigen die Ergebnisse in Abb. 6(b), dass auch die Strahlungsverlus-
te nicht vernachlassigbar sind, da beim Netzwerk ohne Abstrahlung groBe Abweichungen im
Bereich der Maxima und Minima auftreten. Durch die Erweiterung des Netzwerkes durch die
modalen Leitwerte wird die Abstrahlung beriicksichtigt und die Ubereinstimmung mit der Voll-
wellenreferenzsimulation kann als sehr gut bezeichnet werden.

T T
106 |- - - —- Vollwellensimulation 1 . - --- Vollwellensimulation
—— ESB mit Abstrahlung 6 : —— ESB mit Abstrahlung |
e ESB ohne Abstrahlung 10 P ESB ohne Abstrahlung
10 ; i : ‘ i

‘lel inQ
‘lel inQ

102

10° [ ! ‘\ ! ! N

finGHz
(a)

Abb. 6: Betrag der Eingangsimpedanz (a) Modales Netzwerk (Ny = 15) mit den herkbmmlichen Leitungspara-
metern, (b) Modales Netzwerk (Ny = 15) mit der neuen Definition der Parameter aus (4) und (6)

200’ f . ) . . . : *
iz (t) 100 VO N S
. <<
BT I T
3 = 50 =
—~ o —~ —100
—_ o - t/ M v W M h
& —200 - --- Vollwellensimulation |
2X —— ESB mit Abstrahlung
1N5338B —300

—————— ESB ohne Abstrahlung |
|

l l l L L
o 02 04 06 08 1 12 14
tinns
(a) (b)

Abb. 7: (a) Leitungsmodell mit Anregung an Port 1 und nichtlinearer Beschaltung an Port 2 fiir die Zeitbereichs-
simulation und (b) Stromantwort i (t) an Port 2

Um schlieBlich die Einsetzbarkeit unseres modalen Ersatzschaltbildes fir inhomogene und
abstrahlende Leitungen auch im Zeitbereich zu demonstrieren, wird Port 2 durch eine Par-
allelschaltung eines ohmschen Widerstandes mit zwei antiseriell verschalteten Zener-Dioden
nichtlinear abgeschlossen (Abb. 7(a)). Port 1 wird dabei durch einen Dreieckstrompuls mit ei-
ner Anstiegs- und Fallzeit von 7, = 0,025 ns und einer Amplitude von 0,1 A angeregt. Die
Bandbreite des Pulses kann mit f,... =~ 1/7. = 40 GHz abgeschatzt werden, sodass eine
Modenanzahl von Ny = 7 fUr unser modales Ersatzschaltbild resultiert (Gl. (18)). Anhand
der Abb. 7(b) stellt man fest, dass die Stromantwort des verlustbehafteten Netzwerkmodells
(mit Abstrahlung) sehr gut mit der Referenzsimulation Ubereinstimmt. Aufgrund der Abstrah-
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lung muss das transiente Verhalten zusatzlich gedampft sein. Das verlustlose Modell (ohne
Abstrahlung) spiegelt dieses Verhalten nicht wider.

5 Zusammenfassung

In unserem Beitrag wurde eine inharent passive und stabile Foster-Ersatzschaltbilddarstellung
fir inhomogene und abstrahlende Leitungen prasentiert und erfolgreich validiert. Hierbei wurde
im Vorfeld erstmalig ein allgemeiner Ausdruck fir die Leitungsparameter inhomogener Leitun-
gen entwickelt. Das zunachst verlustlose modale Ersatzschaltbild geht dabei direkt aus der
Eigenvektorentwicklung der Portimpedanz hervor. Es basiert auf ein entsprechendes Eigen-
wertproblem, welches einmalig flr eine gegebene Geometrie geldést werden muss. Eine Kon-
vergenzbeschleunigung des Modells wird durch ein Netzwerk gekoppelter Induktivitaten erzielt.
Die Strahlungsverluste werden nachtraglich durch modale Leitwerte in dem Netzwerk einge-
arbeitet, indem die modalen Fernfelder berechnet werden. Somit wird der Giltigkeitsbereich
des Modells Uber die Modellgrenzen der Leitungstheorie hinaus erweitert. Unser Ersatzschalt-
bild 1&sst sich als Netzliste in jede SPICE-ahnliche Simulationsumgebung einbetten. Dort kann
es als Teilsystem beliebig beschaltet (aktiv/passiv, linear/nichtlinear) und fir Simulationen im
Zeit- und Frequenzbereich verwendet werden. Die Modellordnung (Anzahl der Moden) kann
dabei bezogen auf die notwendige Bandbreite sicher abgeschatzt werden. Der Vergleich zu
einer weitaus aufwendigeren Vollwellensimulation und anschlieBender Reduktion der Modell-
ordnung, die von einem kommerziellen Simulationsprogramm durchgefthrt wird, demonstriert
die hohe Effizienz und Genauigkeit, sowie die Vielseitigkeit unseres modalen Netzwerkmo-
dells.
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1 Problembeschreibung

Bedingt durch die Energiewende und dem damit verbundenen Netzausbau ist es immer
haufiger notwendig Montagearbeiten auf Freileitungsmasten in der N&he von unter
Spannung stehenden Leitern durchzufuhren. Die dabei auftretende induktive und kapa-
zitive Beeinflussung durch elektrische und magnetische Felder muss als Geféahrdung fur
das Montagepersonal bericksichtigt werden. In der Vergangenheit wurden Freilei-
tungsmodelle zumeist nur mit 2-D-Modellen berechnet, wobei die Parameter der Freilei-
tung als konstant angenommen wurden [1]. In der Realitat haben die Masten jedoch un-
terschiedliche Erdausbreitungswiderstande, die Bodenleitfahigkeit entlang der Freilei-
tung andert sich und die Anordnung der Leiterseile variiert (z.B. Leiterfolgenwechsel und
verschiedene Masttypen). In der Praxis werden Beeinflussungsrechnungen haufig nach
[2,3,4] durchgefuhrt. Dabei wird die schirmende Wirkung der Erdseile und anderer leitfa-
higer Objekte in der Umgebung nur im Fehlerfall mit Reduktionsfaktoren beriicksichtigt.
Geht man davon aus, dass kein Fehlerfall vorliegt, so wird diese Wirkung in [2] nicht be-
ricksichtigt. Da die Strome in den Erdseilen eine zusétzliche Spannung induzieren,
kann die gesamte Spannung geringer oder sogar héher im Vergleich zum Modell nach
[2] sein. Insbesondere die Phasenlage der Strome in den Erdseilen spielt eine entschei-
dende Rolle. In einem 2-D-Modell werden die Stréme in den Erdseilen als konstant an-
genommen. In der Realitat ist dies nicht der Fall, weil die Leiter des aktiven Systems
verdrillt werden und sich dadurch die Phasenlage der Strome in den Erdseilen &ndert.
Es soll deshalb eine Methode gezeigt werden, mit welcher die Beeinflussung bei belie-
big angeordneten Leiterstrukturen berechnet werden kann. Gefahrdung des Montage-
personals durch hohe induzierte Beriihrungsspannungen. Erwarmung von Leitern (EUK)
durch hohe Strome infolge Induktion. Damit ist es moglich, vor Beginn der Montagear-
beiten Gefahrdungen fur das Montagepersonal durch induzierte Spannungen (flie3ende
Strome) zu berechnen. Dafir wird die Teilleitermethode aufbauend auf [5,6] fur dreidi-
mensionale Anordnungen erweitert. Die Vorgehensweise wird fur ein Berechnungsbei-
spiel gezeigt.

2 Berechnen von Stromen endlich langer und vermaschter Leiterstrukturen

Die Berechnung der induzierten Spannungen, welche bei den Montagearbeiten zu Ge-
fahrdungen fur das Montagepersonal durch zu hohe Beruhrungsspannungen (flie3ende
Strome) fihren wirde, wird unter Verwendung eines Modells aus konzentrierten Ele-
menten durchgefuhrt. Die Impedanzen des Modells bestehen jeweils aus dem ohm-
schen Widerstand des Elements, der Eigeninduktivitat des Elements und der Gegenin-
duktivitat zu allen anderen Elementen des Modells. Die Leiterbindel einer Freileitung
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sind im Betrieb nicht mit dem Erdseil bzw. mit dem LWL galvanisch verbunden. Jedoch
sind die Leiterbindel Uber Kopplungsmechanismen mit dem Erdseil bzw. mit dem LWL
verbundenen, um die Wirkung der elektromagnetischen Induktion darzustellen. So ver-
ursacht zum Beispiel der Strom in einem Element eine induzierte Spannung in einem
anderen Element. Folgend wird auf die Berechnung der einzelnen konzentrierten Ele-
mente eingegangen und der Aufbau des Berechnungsmodels beschrieben.

2.1  Allgemein fir Linienleiter

Zum Bestimmen der induzierten Spannungen wird das Vektorpotenzial verwendet. Hier-
bei wird davon ausgegangen, dass in einer Leiterschleife C; ein Strom | flie3t. Der mag-
netische Fluss, welcher aus dem Strom in der Leiterschleife C; resultiert, induziert eine
Spannung in die Leiterschleife C,. Zur Bestimmung der Gegeninduktivitaten beliebiger
Leiterschleifen werden diese in Polygonzige zerlegt (Bild 1).

.—-—-—'—'_'_C1

dl;

Bild 1: Leiterschleife zur Berechnung der Gegeninduktivitat (links), diskretisierte Leiterschleife zur Be-
rechnung der Gegeninduktivitat (rechts)

Diese Tellleiterstiicke sind jeweils sehr kurze gerade Leiterstiicke. Die Genauigkeit der
Berechnung kann erhtht werden, je kleiner diese Teilleiterstiicke zerlegt werden. Die
Induktivitat wird aus der Summe aller Teilinduktivitaten der Teilleiterstiicke bestimmit.
Dies ist gultig, obwohl sich die magnetischen Flisse der Teilleiterstiicke ins Unendliche
ausbreiten. Durch die Flussuberlagerungen heben sich die unendlichen Teile des mag-
netischen Flusses auf und es bleibt ein endlicher Anteil. Uber das Vektorpotenzial und
den Satz von Stokes ergibt sich die Formel fur die aul3ere Induktivitdt zweier Leiter-
schleifen C1 und C,. Somit gilt fr die Kopplungsinduktivitat M1, (1).

pet g T B T Y
&[5 -r

Zur Bestlmmung der induktiven Einkopplung wird das Umlaufintegral aus (1) in n mal m
berechenbare Integrale zerlegt. Daflir wird die Ausrichtung der Leiterstiicke wie in Bild 3
verwendet. Das Vektorelement ds; wird dabei zum Teilleiterstiick differentieller Lange
dx. Das Vektorelement ds; wird rechtwinklig auf dx projiziert und ist damit der Kosinus
des Zwischenwinkels beider Leiterstiicke multipliziert mit dem Teilleiterstiickelement dt.
Somit gilt fir die Gegeninduktivitat zweier Leiterschleifen (2) und fur die Gegeninduktivi-
tat zweier endlich langer Leiterstiicke gilt (3).
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Die Funktion Ram(x,t) aus (3) ist die Abstandsfunktlon der Geraden x und t, auf denen
die beiden Leiterstlicke liegen. Die Integrationsgrenzen Xi, t1, X, und t, ergeben sich je-
weils aus dem Anfang und dem Ende der Leiterstiicke. Da eine allgemeine Lésung des
Doppelintegrals nur numerisch ermittelt werden kann, wird die Losung lediglich fur die
Modelle von parallelen und windschiefen Leitern beschrieben. Um alle beliebigen An-
ordnungen berechnen zu kdénnen, werden die Anordnungen, unter Verwendung der spa-
ter beschriebenen Koordinatentransformation, in eines der bestimmten Modelle gefasst.

2.2 Gegeninduktivitat von paralleler Leiter
Die induktive Einkopplung zwischen zwei parallelen Leitern, welche in Bild 2 dargestellt

wird, ist der einfachste Fall fur die Losung des Doppelintegrals aus (3).
AZ

P c——————————————— | 2 Xl
t t

S > X
X1 X2
Bild 2: Modell zur Berechnung der Gegeninduktivitat paralleler endlich langer Leiter
Fur den Fall, dass der Zwischenwinkel der beiden Leiterstiicke null Grad oder 180 Grad
betragt und der Abstand b zwischen den beiden Leitern ungleich null ist, gilt fir die Ab-

standsfunktion R (4).
B +(t-x)°  (4)

Das Losen des Doppelintegrals aus (3) liefert die analytische Losung fur die Kopplungs-
induktivitat zwischen zwei parallelen Leitern und ergibt sich zu (5).

L o DZZ( )wE{—(xv—tu)@rsin)—(xv_t“)+4/b2+(xv—tu)2} (5)

u=1 v=1

2.3  Gegeninduktivitat von windschiefen Leitern

Die Bestimmung der Gegeninduktivitat zweier endlicher windschief zueinander liegender
Teilleiterstlicke ist die allgemeine Lésung (3). Hierbei wird es nétig, die Abstandsfunktion
R so weit wie méglich zu vereinfachen, da sonst die Losung des Doppelintegrals aus (3)
zu aufwendig ware. Deshalb wird fir die Ermittlung der Abstandsfunktion R ein passen-
des Modell entwickelt. Dies geschieht unter Verwendung der spater betrachteten Koor-
dinatentransformation. Es wird angenommen, dass sich die beiden Geraden, auf denen
die jeweiligen Leiterstiicke liegen, in planparallelen Ebenen zueinander befinden. Die
Verbindung der beiden Geraden, welche orthogonal zu den beiden Ebenen liegen, wird
als z-Achse definiert. Die beiden Richtungsvektoren der Geraden sind die x- und y-
Achse des Koordinatensystems. Zur Bestimmung des Zwischenwinkels & zwischen den
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beiden Geraden wird das Skalarprodukt beider Richtungsvektoren genutzt. Daraus er-
gibt sich die in Bild 3 dargestellte Leiteranordnung.

A Z

4

> » x
X1 X2

Bild 3: Modell zur Berechnung der Gegeninduktivitat windschiefer endlich langer Leiter

Die Variable b ist der Abstand zwischen den beiden planparallelen Ebenen, in denen die
Leiterstlicke liegen. Daraus folgt die Abstandsfunktion R (6) der windschief zueinander
liegenden Leiterstlicke.

R=b?+x*+ *- 200(cog3)  (6)
Durch das L6sen des Doppelintegrals aus (3) mit der eingesetzten Abstandsfunktion R

(6) fur Rnm ergibt sich die Berechnungsfunktion der Gegeninduktivitat fir windschiefe
Leiter (7).

c056,, )0z, (| z.)) - 3+

lcs,, + 2, — ¢ _
W-d-g| (7)

el

Die Variablen d, c,, cs,, und z,, (8-11) sind Substitutionen, welche sich beim Ldsen des
Doppelintegrals (3) ergeben. Diese werden wegen der besseren Darstellung nicht ein-
gesetzt.

d= P8I (3,,)  C, =x,BiN(5,)  CSy=1Zv ~ 26 Z,~

= \/tuz +X,” = 2x,t, cogd,,)+ B - {0cobd,, )+ x
Das Vorzeichen des Summanden der Berechnungsfunktion der Gegeninduktivitat (7) ist
eine Fallunterscheidung und kann durch das Auflésen der Substitutionsvariable z,, (11)
nach der Grenze des Doppelintegrals t, (6) bestimmt werden. Diese Umstellung der
Wurzelfunktion liefert zwei Losungen fur Grenze t,. Das Vorzeichen des Summanden
der Berechnungsfunktion (7) ist somit, das Vorzeichen der Wurzel, der mit der Grenze t,
Ubereinstimmenden LAsung.

_ Mo [®0sf,,) w g | S [@ In(z,,|)- ])+ ¢ U
"™ AnBing,,, ¥ EUE;;( b

(8 - 11)

2.4  Koordinatentransformation zum Berechnen der Gegeninduktivitat beliebig
angeordneter Leiter

Die Gegeninduktivitat zweier Leiterstiicke aus (3) ist unabhangig von der Lage im Raum.

Diese ist lediglich von der Lage der beiden Leiterstiicke zueinander abhéngig. Daher ist
es mdoglich, beliebige Leiteranordnungen in die gewinschte Leiteranordnung aus Bild 3
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zu Uberfihren. Dazu werden die Einheitsvektoren des neuen Koordinatensystems (12-
14) gebildet, mit welchen die invertierte Einheitsvektormatrix (15) gebildet wird.

' ng y'ex Z'ex

& (12-14) T=|Xy VYo Zo| (195
° X'eZ y'ez Z'EZ
Fur das neue Koordinatensystem ist es nétig, einen Ursprung festzulegen. Dafur wird
der Schnittpunkt S der Geraden, welche durch den kirzesten Abstand der Geraden x
und t verlauft, und der Geraden, auf der das Leiterstiick x liegt, gewahlt. Somit ergeben

sich fur die neuen Koordinaten (16- 19).

X, =Tifx, -9 X, =T({%,-8) & =Trt,-9) £, =Tift, -3) (16 - 19)
Die Vektoren x; und X' besitzen kein ye' und z¢' Anteil. Der x¢' Anteil der Vektoren xy-
und x;' ist die Lage auf der x - Achse in Bild 3. Die Vektoren t;' und t;' besitzen keinen x.'
Anteil. Der y¢' der Vektoren t;' und t;' liefert die Lage der Punkte auf der y-Achse in Bild

3 und der z,' den geringsten Abstand b. Mit den in (16 - 19) bestimmten Parametern
kann die Gegeninduktivitat zweier Teilleiter mit (7) berechnet werden.

X

—+|
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2.5 Induktive Kopplung bei galvanisch gekoppelten Maschen

Die induktive Kopplung bei galvanisch gekoppelten Maschen kann ebenfalls mit (2) be-
rechnet werden, unter Einschrankung der gemeinsam durchflossenen Leiterstlicke. Die-
se mussen mit dem Model in Bild 3 unter Verwendung des mittleren geometrischen Ab-
standes von sich selbst nach [7] berechnet werden. Im nachsten Bearbeitungsschritt
werden alle unabhangigen Stromaschen im Gesamtmodell definiert. Ein Beispiel daflr
wird in Bild 4 gezeigt.

Z Erdseil 1 Z Erdseil 2
! m1 k ! m3 |
Z LWL 1 Z LWL 2
 o~— — —~—

Z Masterder 1 I I Z Masterder 2 IZ Masterder 3

m2 m4

— .

; Erde 1 Z Erde 2

Bild 4: Beispiel zum Festlegen der Maschenstréme

Bild 4 zeigt eine Moglichkeit fur das Festlegen der Strommaschen entlang dem Erdseil
und dem LWL an einem Beispiel fur drei Masten. Der Ausschnitt beinhaltet vier Strom-
maschen (Im: bis Ims). Durch Uberlagerung der Maschenstrome ergeben sich die in den
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einzelnen Elementen flieBenden Strome und daraus die resultierenden Spannungen.
Sind alle Gegeninduktivitaten zwischen den einzelnen Maschen bestimmt, so kénnen
mit dem linearen Gleichungssystem (20) alle Stréme und Spannungen in den Maschen
des Berechnungsmodells bestimmt werden. In (20) steht somit in der Hauptdiagonale
der Maschenimpedanzmatrix Z,, die Summe der Impedanzen der jeweiligen Masche.
Die Nebendiagonalen der Maschenimpedanzmatrix Z,, in (20) beinhalten die induktiven
und galvanischen Kopplungen zwischen den jeweiligen Maschen. Diese kdnnen wie in
(9) fur die Kopplung zwischen den Maschen bestimmt werden.

L_Jml Zmll Zle Zm13 tee Zmln I—ml
LJmZ Zle Zm22 Zm23 tee ZmZn I—m2
L_Jm3 = Zm31 Zm32 Zm33 tee Zm3n I_m3 Zle = _ZLWL 1 + jCLM12 (20 - 21)
LJmn Zmnl Zng Zmn3 tee Zmnn —mn
3 Berechnung der Berihrungsspannung an der Zugtechnik wahrend der Mon-

tage von Leiterbundel via Seilzug

Bei der Montage von Leiterbtindel einer Freileitung, bei der das benachbarte Leitersys-
tem in Betrieb ist, kommt es zu sehr hohen induzierten Spannungen und daraus resultie-
renden hohen Strome in den geerdeten Leiterbiindeln. Die Berihrungsspannung an der
Seilzugtechnik kann mit den in 2 beschriebenen Berechnungsverfahren bestimmt wer-
den. Die Freileitungsmasten im Seilzugabschnitt sind Donaumasten (Bild 5 links).

| Erdseil
----------------------------------------------------------- Mast Mast

..... - - ccccoe
in Bau in Betrieb g: —|Erdseil —
............
ZA—au i I
Teilleiter - / Leiterbﬂndél N
llllll : AR XN N
[eeee] (I |
mittleres Leiterbundel Nm ' L — -
R i L3 :
...... , o —-— j ceeene
10m L | L
— - |
LWL % % l D D
Y 'O = = Rouen%ffirj—/’ e
auReres Leiterbiindel inneres Leiterbundel Nlem o ‘|,—,1 777777 sm.______, L2 ...... - LWLjrf" Bl ccccooe
Masterder———— i
...... [ }——ecssse

— Erdwidersléndé —

Bild 5: Mastbild der Freileitung (links), Ausschnitt aus dem konzentrierten Elemente - Modell geerdeter
Leiter zweier Freileitungsmasten (rechts)

Auf dem Freileitungsmast befindet sich ein Leitersystem, welches mit einem maximalen
Strom von 3,6 KA in Betrieb ist, ein Erdseil, ein LWL(Leitungsparameter gleich mit Erd-
seil) und das in Bau befindliche Leitersystem, welche Uber Laufraderder an den Masten
geerdet sind. In Bild 5 (rechts) ein Ausschnitt aus dem konzentrierte Elemente - Modell
des geerdeten Leitersystems dargestellt, in welche das sich im Betrieb befindende Lei-
tersystem eine Spannung induzierte. Anlog zu Bild 4 werden die Strom-Maschen in dem
Modell festgelegt und mit (20) berechnet. Aus den berechneten Strémen kann die Be-
rihrungsspannung an den Windenplatzen berechnet werden, wo sich die Seilzugtechnik
(Seilwinden) fur die Montage via Seilzug befindet. Die Berihrungsspannungen den Win-
denplatzen ergeben sich aus Spannungsfall Gber den Laufraderdern der Seilzugrolle
und dem Anteil des Potenzials des Freileitungsmasten (Bild 6).
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Bild 6: Potenzialtrichter am Windenplatz der Seilbremse (links), Zusammensetzung der Beriihrungsspan-
nung an der Seilbremse (rechts)

Beim Seilzug werden mit einem Vorseil aus Stahl die Leiterseile des jeweiligen Leiter-
blindels entlang des Seilzugabschnittes gezogen (Bild 7). Im Modell mit konzentrierten

Elementen werden daher Impedanzen des Vorseils durch die des Leiterblindels ersetzt.
Leiterbiindel Vorseil

/

Verdiller Tragmast Tragmast Abspannmast

>

Bild 7: Verdeutlichung der Seilzugrichtung vom Verdrillungsmast zu Abspannmast

Damit kann die Beruhrungsspannung fir jeden Zeitpunkt wahrend des Seilzuges der
Leiterbiindel berechnet werden. Die Fragestellung, ob die in Bild 7 dargestellt Seilzug-
richtung oder die Seilzugrichtung vom Abspannmast zum Verdrillungsmast im Bezug auf
die resultierenden Bertuhrungsspannungen am Windenplatz die gunstigere ist, kann mit
dem Berechnungsmodel geklart werden.
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Bild 8: Beruihrungsspannung am Windenplatz beim Verdrillungsmast (links)/Abspannmast (rechts) Seil-
zugrichtung nach Bild 7 (blau), die entgegengesetzte Seilzugrichtung (griin)

In Bild 8 wird die Beriihrungsspannung wahrend der gesamten Seilzugarbeiten gezeigt.
Bei diesen Seilzugarbeiten wird zunachst das im Bild 5 links dargestellte duRere Vorseil
von der Zugmaschine zur Seilbremse gezogen. Danach wird das aul3ere Leiterblndel
von der Seilbremse zur Seilzugmaschine gezogen. Dies wird danach fur das mittlere
Vorseil und Leiterbiindel und zuletzt fur das innere Vorseil und Leiterbiindel wiederholt.
Im Bild 8 (links) ist zu erkennen, dass bereits vor Begin der Seilzugarbeiten die Berth-
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rungsspannung am Verdrillungsmast deutlich erh6ht ist. Dies liegt an den Stromen uber
das Erdseil und das LWL, welche sich durch den Wechsel der Leiterfolge am Verdril-
lungsmast Uber den Masterder abflieRen mussen. Dadurch entsteht an diesem ein er-
hohtes Potenzial. Des Weiteren kann in Bild 8 (links) erkannt werden, dass die Seilzug-
richtung in Bild 7 die gunstigere ist, da bei der entgegengesetzten Seilzugrichtung die
Beruihrungsspannung am Verdrillungsmast beim Seilzug des ersten Leiterblindels an-
steigt. Dies liegt an dem zusatzlichen Strom des gezogenen Leiterbiindels, welches
Uber das Erdseil und LWL abfliesen muss und damit das Potenzial des Verdrillungsmas-
tes erhoht. Die Seilzugrichtung hat auf die maximale Bertihrungsspannung des am an-
deren Ende des Seilzugabschnittes liegenden Abspannmastes (Bild 8 rechts) keinen
Einfluss.

4 Schlussfolgerungen und Ausblick

Aus dem Berechnungsbeispiel wird deutlich, dass sich das vorgestellte Verfahren fir die
Berechnung von induzierten Spannungen von Hochspannungsfreileitungen eignet. Mit
dem Modell kann der Einfluss von Erdungsmafl3nahmen, Seilzugreihenfolge, Seilzugrich-
tung auf induzierte Spannungen (flieRende Strome) untersucht werden. Durch die Mdg-
lichkeit zur Berechnung der Beriihrungsspannung wéhrend des Seilzuges liefert das
vorgestellte Berechnungsverfahren einen Beitrag zum Bewerten von mdglichen Gefahr-
dungspotenzialen beim Freileitungsbau oder anderen Montagearbeiten. Des Weiteren
kann mit der 3-D-Teilleitermethode eine Vielzahl von andern Anwendungen berechnet
werden, da durch die Mdglichkeit des punktuellen sehr genauen Diskretisierens eine
hohe Genauigkeit bei gleichzeitig Uberschaubarem Berechnungsaufwand mdglich ist.
Mogliche Anwendungsgebiete sind z.B. die Berechnung der Beeinflussung von Tele-
kommunikationsanlagen oder die von Berechnung Stromwarmeverlusten durch Er-
dungsanlagen mit Berucksichtigung von Stromverdrangungseffekten
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1 Einleitung

Die wachsenden EMV-Anforderungen an Elektrofahrzeuge, vor allem bei der zunehmen-
den Nutzung von schnell schaltenden Leistungselektronikkomponenten, die die Haupt-
quellen fir hochfrequente elekiromagnetische Stérungen sind, unterstreichen die Not-
wendigkeit einer EMV-Analyse bereits in der Entwurfsphase. Die erzeugten Stérungen
breiten sich im Bordnetz aus und kdnnen in empfindliche Komponenten Uberkoppeln.
Um das EMV-Verhalten des gesamten Systems zu analysieren, sind Netzwerksimula-
tionen gut geeignet. Zu diesem Zweck sollen genaue Netzwerkmodelle der HV-Kompo-
nenten eines E-Fahrzeugs erstellt werden. In [2] wurde ein Hochfrequenz-Netzwerkmodel
eines E-Fahrzeugbordnetzes erstellt. In dem Model wurden folgende Komponenten be-
ricksichtigt: Eine Netznachbildung, ein Wechselrichter und ein Motor. Zur Verifikation der
Simulation wurden Messungen im Zeit- und Frequenzbereich durchgefihrt. Im Rahmen
dieser Arbeit wurden Impedanzmessungen an den Komponenten eines E-Fahrzeugs wie
Elektromotor, Wechselrichter und Batterie durchgefihrt. Fir jede Komponente wurde ein
Netzwerkmodell erstellt, das mit Hilfe der Messergebnisse unter Verwendung geeigne-
ter Fitting-Methoden vervollstandigt werden soll. Dabei wurden Schaltungen sowohl flr
Gleich- , als auch fur Gegentaktimpedanzen entworfen. Die Modelle kénnen in SPICE-
Simulationsanwendungen genutzt werden. Ein Vergleich der Impedanzmessungen und
der Simulationen dokumentiert eine gute Ubereinstimmung. Anhand der Fitting-Methoden,
kédnnen Messkurven (ber die Frequenz wie Ubertragungsfunktionen, oder in diesem Fall,
Impedanzmessungen in Form von gebrochen rationalen Funktionen approximiert werden.
Eine Implementation dieses Verfahrens ist die Vektor Fitting (VF) Methode. Sie wurde fir
verschiedene Kurvenformen in [3], [4] und [5] prasentiert. In [3] wurde die Methode flr
glatte Funktionen dargestellt, in der reale Anfangspole eingegeben werden. In [4] wurde
die Methode erweitert, so dass Funktionen fir Kurven mit héher Anzahl von Resonanz-
punkten erstellt werden kénnen, wenn komplexe Anfangspole eingegeben werden. Die
Zielstellung der VF ist das Nachbilden einer Messantwort f(s) im Frequenzbereich mit
einer gebrochen rationalen Funktion in Form von Gl. (1).

f(s) =Y " d o+ sh (1)
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In [4] wurde eine iterative Prozedur zum Loésen von 1 prasentiert. Bei jeder lteration wer-
den die Residuen aus den bekannten Polstellen der vorherigen lteration berechnet. Aus
den so ermittelten Residuen werden dann neue Polstellen bestimmt, die als Parameter fir
die folgende lteration Gbergeben werden. Daflir werden die initialen Pole a, als Startbedin-
gung eingegeben. Zum Reprasentieren in linearer Form, wird (1) mit einer unbekannten
Funktion o(s) multipliziert, die rational in Form von

Cn
U(S)%;S—an+1 (2)
approximiert ist.
Setzt man die initalen Pole in
N c N :
~ n _ n 1
o(s)f(s) ;S_an+d+sh (;S_an+ )f(s) (3)

ein und |6st das sich ergebene lineare Gleichungssystem
Ax=b, (4)

ergeben sich die Unbekannten ¢, d und h, die durch den Vektor x reprasentiert sind.

Stellt man (3) nach f(s) um ergibt sich

_ (@f)guls) _ T (s — =)
f(s) = = h='% —
O_fit(s) Hn:l(s - Zn)
Anhand von (5) ist leicht zu erkennen, dass die Nullstellen von o(s) gleich die Polenstellen
von f(s) sind. Die Nullstellen von o(s) werden mit den Gleichungen (3) und (2) berechnet.
Die bekannten Pole werden anschlieBend in (1) eingesetzt, um die Residuen zu bestim-
men. In [4] ist es empfohlen die initialen Pole als komplex-konjugierte Paare mit geringer
Dampfung anzusetzen. Dabei sollte ein Verhéltnis von 5/a = 100 gewahlt werden.

(9)

an=—a+jB, anp=—a—jp (6)

Diese hier kurz beschriebene Methode wird auf die Messdaten der Impedanzen des Mo-
tors, der Batteriezellen und dem Wechselrichter eines elekirischen Bordnetzes fiir Elek-
trofahrzeug angewendet. In dem nachsten Abschnitt wird die Erstellung von Netzwerkmo-
dellen aus den Fitfunktionen erlautert.

2 Simulation

Die Erstellung von SPICE-Ersatzschaltbildern durch die Anwendung von Fittingsmetho-
den wurde in [1] prasentiert. Es wurde gezeigt, wie elektrische Schaltungen sich durch
rationale Funktionen darstellen lassen. Dabei wurde erlautert, wie ein komplexes Polpaar
durch elektrische Schaltungen ersetzt werden kann. Es wurde gezeigt, dass die realen Po-
le und Residuen als RL Schaltkreis nachgebildet werden kénnen. Im Gegenteil hierfir die
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komplexen konjugierten Polpaare konnen in Form von R,L,C; Reihenschaltung Kompo-
nenten nachgebildet werden kénnen, wobei ein zusatzlicher Fehlerterm bleibt. Um diesen
Term zu kompensieren, wird eine Spannungsgesteuerte Stromquelle mit der GréBe v L,C;
zu der Schaltung addiert. Die Bestimmungsgleichungen der Ersatzschaltungskomponen-
ten lassen sich als

L= (7a)
T'eSRy,
R—_ PRL (7b)
TeSRL,
1
L,=— 7
== C. (7¢)
Rs:_( p1+ D2 ) (7d)
res; + ress
C - (resl + reSQ) (7e)
P1p2
I(s) = bL,CVis(s) (71)
mit b= —(res;ps + resspy), (79)

zusammenfassen. Wobei resgy, und pry, die realen Residuen und Pole sind. res;, res, und
p1, p2 Sind Paare von komplexen konjugierten Residuen und Polen. Das Netzwerkmo-
del fur zwei Zellen einer Traktionsbatterie wird im Folgenden diskutiert. Wie im Abschnitt
1 erklart wurde, werden als erstes die Pole und Residuen der rationalen Funktion aus
den gemessenen Impedanzwerten bestimmt. Innerhalb des gemessenen Frequenzbe-
reichs werden 40 initiale Pole mit logarithmischen Schritten gesetzt. Die berechneten rea-
len und komplexen konjugierte Pole sind in Tabelle 1 zusammengefasst. Zur Bestimmung
der Netzwerkkomponenten werden diese Werte in die Gl. (7) eingesetzt. Dies ergibt die
Komponentengrof3en in Tabelle 2. Es ist zu erkennen, dass manche Werte negativ sind,
was nicht realistisch ist. Dies spiegelt den Modellcharakter der Methode wider, da die
ermittelten Bauelemente nicht notwenigerweise eine physikalische Reprasentation bestit-
zen. Da Spice auch negative Bauteilgré3en nutzen kann, werden diese Werte somit im
Modell verwendet. Das Ersatzschaltbild (ESB), bestehend aus parallelen Teilschaltungen
ist in Abb. 1 gezeigt, wobei dieses auch fiir Motor und Wechselrichter gilt. In dem ESB
bilden Ry, und C, die Parameter d und h aus (1) ab. Ry und Ly bilden die N-te Schal-
tungsordnung der realen Pole. Im Falle der Batterie entspricht dies der 4. Ordnung. NK ist
die maximale Ordnung der R, L,C, Schaltung. Fir die Batterie ist diese 18. Auf die gleiche
Weise wurden die Komponentengrd3en fur Motor und Wechselrichter berechnet.

3 Messungen

FUr die Messung der Impedanzen wurde ein Impedanzanalysator verwendet. Dieser wur-
de direkt an Motor und Wechselrichter angeschlossen. Zum Messen der asymmetrischen
Impedanz des Motors, wurde eine Klemme an eine Phase und die zweite an das Gehau-
se angeschlossen. Die Gegentaktimpedanz wurde zwischen zwei Phasen am Ausgang
des Wechselrichters gemessen (siehe Abb. 2b), wobei die internen Schalter in Sperrbe-
reichen betrieben wurden. Zum Verhindern des Stromflusses in das Messgerat,wurde vor
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Bild 1: Ersatzschaltung der Komponenten

(a) Batterie Zellen

(b) Wechselrichter
Bild 2: Meassaufbau der E-Fahrzeugkomponenten
HF-Ubertrager )
I
Impedanz .
Analysator ?”é ! Batterie

il
DC-Block

Bild 3: Messaufbau der Batterieimpedanz
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Tabelle 1: Pole und Residuen zweier Batteriezellen

Reale Pole | Reale Residuen Komplexe Pole Komplexe Residuen

—8,52 x 10° 3.74 x 107 —2,21 x 103 4 5,79 x 103 | —8,36 x 10° £ j2,69 x 10*
—8,58 x 10° | —3,75x 107 | —1,97 x 10% £ 51,19 x 10* | 6,92 x 10% £ 7,52 x 10!
—1,03 x 10° 9,34 x 108 —7,34 x 10" £+ 41,26 x 10* | 2,68 x 10' & 52,84 x 10!
—3,94 x 107 2,26 x 10* —1,78 x 10 £+ 41,33 x 10* | —1,01 x 10% & j6, 54 x 10?

—3,85 x 10% £ 52,46 x 10*
—3,69 x 10% £ 52,47 x 10*
—5,66 x 102 & j2,68 x 10*
—2,06 x 103 £ j4,45 x 10*
—1,38 x 10* & 55,15 x 10*
—6,10 x 10% £ 55,74 x 10*
—3,07 x 10 & 55,96 x 10*
—1,68 x 10* £ 51,23 x 10°
—2,41 x 10* £ j1,26 x 10°
—2,27 x 10* £ 52,40 x 10°
—3,91 x 10* & 52,54 x 10°
—5,40 x 10% + 54,18 x 10°
—2,24 x 10* + 54,41 x 10°
—1,35 x 107 & 57,08 x 108

4,20 x 10* & j1,11 x 10°
—3,61 x 10% & j1,084 x 10°
—2,30 x 102 & j7,99 x 10

—6,97 x 102 & j2,7 x 102
—6,05 x 103 & j1,78 x 104
3,754 x 103 & j7,06 x 103
—2,13 x 103 + j4,70 x 10"
—1,09 x 10* & j8,55 x 103

9,16 x 10° + 59,81 x 10
—6,30 x 103 & j4,31 x 10

1,29 x 10* + j2,51 x 103
—4,87 x 102 & §1,12 x 102

2,03 x 102 + 51,93 x 103

1,83 x 106 & 51,17 x 106

der Messung der Batteriezellen ein Kondensator als ein Gleichstromblock an jedem Pol
eingebaut, wie in Abb. 3 dargestellt ist. Der entsprechende Aufbau ist in Abb. 2a zu sehen.
Um eine galvanische Trennung zu sichern, wurde zusétzlich ein HF-Ubertrager in Reihe
mit den Kondensatoren verbaut.

3.1  Auswertung

Die Messergebnisse der Gegentaktimpedanz fir zwei Batteriezellen werden mit der Si-
mulation in Abb. 4 verglichen. Es ist zu erkennen, dass die Kurven ohne Resonanzen gut
Ubereinstimmen. Deswegen konnten bereits mit 40 Polen gute Fittingsergebnisse erreicht
werden. Die Ergebnisse der Messung der Gegentaktimpedanz des Wechselrichters sind
in Abb. 5 gezeigt. Die Kurven weisen eine Resonanz bei 2 MHz. Fir die gezeigten Ergeb-
nisse waren 110 Pole nétig, auf deren Auffihrung hier aus Platzgriinden verzichtet wird.
Die augenscheinlich hohe Anzahl der Pole ist durch das Fitting von glatten Kurven mit
den rationalen Funktionen bedingt, die besser fir das Abbilden von Resonanzen geeignet
sind.
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Bild 4: Messung und Simulation der Impedanz fur zwei Zellen
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Bild 5: Messung und Simulation der Gegentaktimpedanz fiir Inverter
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Bild 6: Messung und Simulation der asymmetrischen Impedanz fiir Motor
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Tabelle 2: RLC Werte zweier Batteriezellen

n | R L R L Cs b

1 12,28x107% [2,68x107% | —2,65 x 107! | —=5,98 x 107° | —4,35 x 1074 | —3,49 x 108
2 | —2,29x 107 | —2,67x107% | 2,85 x 1071 | 7,22x107° | 9,50 x 1075 | 2,56 x 107
3 | 1,11 x107Y [ 1,07x1077 | 2,73 x 10° 1,86 x 1072 [ 3,36 x 1077 | =7,16 x 10°
4 | 1,74 x 103 4,43 x107° | —1,75x 10° | —4,90 x 107* | —1,12 x 10™® | —1,79 x 10°
5 9,17x 1072 | 1,19x107® | 1,35 x107* | 5,80 x 10°
6 —1,02x 1071 | —=1,38 x 107° | —1,16 x 10~* | —5,65 x 10°
7 —2,45 x 10° | —=2,17 x 1073 | —6,39 x 1077 | 4,04 x 10°
8 —2,97x10° | =7,17x107* | =7,00 x 1077 | —2,71 x 107
9 —2,27x10° | —8,23 x 1075 | —4,26 x 107% | 1,68 x 10°
10 1,63 x 10° 1,33 x107* | 2,25 x 1075 | —7,67 x 10®
11 —1,44 x 10° | —=2,35 x 107* | —1,19 x 1076 | —1,87 x 107
12 —1,54 x 10° | —4,56 x 107° | —1,41 x 1075 | —2,48 x 10°
13 2,64 x 10° 5,46 x 107° | 1,10 x 1078 | 2,94 x 10°
14 —3,60 x 10° | =7,93 x107° | =2,17 x 1077 | —4,94 x 108
15 3,03 x 10° 3,87 x107° | 3,90 x 1077 | 2,29 x 10°
16 —1,12 x 10Y | —1,04 x 1073 | —5,50 x 1079 | 8,92 x 107
17 1,10 x 10? 2,45 x 1073 12,09 x 1077 | 1,71 x 10°
18 7,36 x 10° 2,72x 1077 | 7,30 x 1072 | —1,62 x 10"

4 Zusammenfassung

In dieser Arbeit wurden Impedanzmessungen der Antriebssystemkomponenten wie Mo-
tor, Wechselrichter und Batterie eines Elekirofahrzeugs prasentiert. Die Erstellung von
Netzwerkkomponenten anhand der Methode des Vektor-Fitting wurde erlautert und am
praktischen Beispiel demonstriert. Mit 40 Polen konnte ein Netzwerkmodel flr Batterieim-
pedanznachbildung erreicht werden. Mit Hilfe willklrlich festgelegter Start-Pole konnten
durch die Methode die tatsachlichen Polen berechnet werden. Die realen Pole wurden mit
RL-Schaltung umgesetzt. Die komplexen konjugierten Pole wurden durch RLC-Schaltun-
gen und eine spannungsgesteuerte Stromquelle implementiert. Das Ersatzschaltbild be-
stand aus Vielzahl der beschriebenen Teilschaltungen. Die Ersatzschaltbilder wurden auf
die gleiche Weise flir die asymmetrische Impedanz des Motors und Gegentaktimpedanz
des Inverters erstellt, woflr 110 Pole nétig waren. Die hohe Anzahl der Polen ist durch
die Nachbildung glatter Kurven mit komplexen Polen zu Stande gekommen. Die anschlie-
Benden Simulationen mit Hilfe der erstellten ESBs zeigen gute Ubereinstimmung mit den
Messungen.
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1 Einleitung

Im Zuge der Antriebsstrangelektrifizierung werden leistungselektronisch geregelte
Antriebssysteme auf engem Bauraum in die bestehenden Fahrzeugarchitekturen
integriert. Um das Antriebsystem mit Leistungen im 100kW Bereich betreiben zu
kénnen, wird ein separates Antriebsbordnetz mit Betriebsspannungen von bis zu 800V
[1] eingesetzt. Da Schalthandlungen breitbandige elektromagnetische Emissionen
verursachen, die mit steigender Spannung ansteigen, erzeugen die Komponenten des
Antriebsystems deutliche héhere Emissionen als die des 12V Bordnetzes. Da beide
Systeme im Fahrzeug auf engem Raum nebeneinander betrieben werden, missen
diese wirksam voneinander entkoppelt werden. Hierzu wird das Antriebsbordnetz
vollstandig geschirmt und isoliert vom 12V Bordnetz als IT-Netz realisiert. Lediglich die
Systemschirmung ist an mehreren Stellen zwecks Potentialausgleichs mit der
Fahrzeugkarosserie verbunden.

Eine Schwachstelle dieses Konzepts stellt die Antriebswelle dar, die nicht in die
Schirmung eingebunden ist. Wird der Drehstromantrieb, nicht an einem symmetrischen
Drehstromnetz sondern im Fahrzeug Uber einen Umrichter betrieben, so liegt am
Sternpunkt eine treppenféormige Spannung an [2]. Die schnellen Spannungsspriinge
verursachen kapazitive Ausgleichsstrome innerhalb der Maschine, die sich zum einen
auf das Motorgehause und zum anderen auf die Antriebswelle ausbreiten. Hierdurch
entstehen in der Maschine im Wesentlichen zwei Stromflusspfade. Einmal entsteht ein
Kreisstrom, der uber die Welle und das Motorgehéuse flief3t. Dieser wird tUber den
Spannungsabfall 1angs der Antriebswelle getrieben. Auf der anderen Seite entsteht ein
Strom, der auf die Welle auskoppelt und aus dem Antrieb in Richtung Getriebe flief3t [3].
Anhéngig von den Erdungsverhaltnissen, bilden sich hier ungewollte Strompfade tber
teils ausgedehnte leitende Strukturen, die eine Abstrahlung bewirken kénnen. Gerade
dieser Wellenstrom sorgt fur umfassende abstrahlfahige Strukturen, die bei einer
Fahrzeughomologationsmessung zu Grenzwertiberschreitungen fihren kénnen.
Innerhalb des Antriebs ist ein wesentlicher Kopplungspfad Uber die Lager, deren
isolierender Olfilm eine Kapazitat darstellt. Somit nimmt die isolierende Wirkung der
Lager hinzu hdheren Frequenzen ab, was die Dampfung zwischen Stator und Rotor
reduziert. Wird der Motor unter Gesichtspunkten der HV-LV Kopplung betrachtet, so ist
die Statorwicklung auf der HV-Seite und der Rotor auf der LV-Seite. Dementsprechend
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ist auch hier d&hnlich wie beispielsweise bei den HV-Leitungen und den Komponenten
eine entsprechende HV-LV Koppeldampfung zu realisieren. Die Messung dieser
Koppeldampfung ist, da sie im drehenden Zustand durchgefiihrt werden muss nicht
direkt zu realisieren.

In dieser Arbeit wird eine Methode vorgestellt, die es anhand einer Messung von
Sternpunktspannung und Wellenstrom im drehenden Betrieb erlaubt, die Impedanz des
Koppelpfades zwischen dem Stator und dem Rotor zu ermitteln. Der Wellenstrom wird
Uber einen induktiven Stromwandler gemessen, der direkt an der Welle angebracht wird
[4].

In [5] wurde eine passive Ersatzlast vorgestellt, die die Gleich- und Gegentaktimpedanz
einer Antriebsmaschine an den Drehstromanschlissen des Umrichters modelliert. Diese
wird in einem weiteren Schritt derart erweitert, dass die Wellenstrome bzw. die
Spannung an der Antriebwelle direkt an der Ersatzlast gemessen werden kdnnen.
Hierzu wird die Koppelimpedanz zwischen Stator und Rotor Uber passive Bauelemente
innerhalb der Ersatzlast realisiert.

Zur Entstérung des Systems, also zur Reduktion der Wellenstrome, kann zum einen
versucht werden, die Treppenformige Spannung am Sternpunkt zu reduzieren. Dies
kann Uber einen Sinusfilter realisiert werden, welcher allerdings fir hohe Leistungen
eine schwere und baumraumintensive Komponente darstellt, welche eher in industriellen
Anwendungen zum Einsatz kommt. Eine andere Mdglichkeit ist der Einsatz von Ferriten
auf der Welle oder eine Erdung der Welle direkt am Ausgang aus dem Motorgehause
um einen definierten Stromflusspfad zu schaffen. Der Einfluss solcher MaRnahmen auf
die Storstrome innerhalb und aul3erhalb der Maschine kann mit der passiven Ersatzlast
messtechnisch untersucht werden.

2 Koppelpfade und Stérstrome innerhalb der Antriebsmaschine

Auch wenn die Antriebsmaschine in Elektrofahrzeugen bzgl. der EMV eine passive
Komponente darstellt, so ist sie dennoch als Stérsenke und als Koppelpfad zwischen
dem Hochvolt Antriebsbordnetz und dem 12V Bordnetz zu betrachten. Bild 1 zeigt den
schematischen Aufbau einer typischen Antriebsmaschine mit den Stromflusspfaden der
Storstrome. Zudem sind in Bild 2 die in einem umrichterbetriebenen Antriebssystem
auftretende Gleichtaktspannung und die daraus resultierenden Wellenstrome darge-
stellt.

Bei Betrachtung des schematischen Aufbaus der Antriebsmaschine in Bild 1 gibt es im
Wesentlichen einen kapazitiven Koppelpfad zwischen der Statorwicklung und dem Rotor
der Maschine und zwischen der Statorwicklung und dem Motorgehduse. Durch die
Treppenformige Gleichtaktspannung zwischen Sternpunkt und Motorgehduse bzw.
Rotor kommt es, wie in Bild 2 dargestellt, zu kapazitiven Ausgleichsstromen, die Bei-
spielsweise auf der Welle messbar sind. Insgesamt ergeben sich fur diese Strome
innerhalb der Maschine zwei Stromflusspfade.

Zum einen ergibt sich ein Kreisstrom, der tber den Rotor und das Motorgeh&use fliel3t.
Getrieben wird dieser Gber den Spannungsabfall langs der Welle. Dieser Storm tritt nach
auf3en hin nicht in Erscheinung und hat hauptsachlich eine verschleiRende Wirkung auf
die Antriebslager, Uber die er flief3t.
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Bild 1: Schematischer Aufbau einer E-Maschine mit Koppelpfaden fiir Gleichtaktstérstrome
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Bild 2: Gleichtaktspannung und Wellenstrom in einem umrichterbetriebenen Antriebssystem

Zum anderen bildet sich ein Stromflusspfad Uber die Welle aus dem Motor heraus. Abhéangig
von den Erdungsverhdltnissen schlie3t sich dieser parasitéare Stromkreis dann beispielsweise
Uber das Getriebe und das Differential. Da gerade diese Komponenten grof3flachige
abstrahlfahige Strukturen darstellen, sind Sie im Bezug auf die EMV eines solchen Traktions-
systems kritisch zu betrachten. Im Detail zeigen dies schon die Messergebnisse in Bild 2. Durch
die Gleichtaktspannung kommt es zu Stromimpulsen von etwa 200mAep. Dieser Strom setzt sich
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zusammen aus einem Anteil, der direkt von der Statorwicklung auf die Welle koppelt und einem
zweiten Anteil, der Uber die Lager von Motorgehduse auf die Welle koppelt. Da die Lager im
rotierenden Betrieb isolierend wirken, koppeln die Strome kapazitiv tiber den Olfilm der Lager

[6].

2.1 Bestimmung der HV-LV Koppeldampfung der Antriebsmaschine im aktiven
Betrieb

Wird die Antriebsmaschine unter Gesichtspunkten der HV-LV Koppeldamfpung
betrachtet, so wird klar, dass hier die Kopplung zwischen der Statorwicklung, die auf
Hochvoltpotential liegt und der Antriebswelle untersucht werden muss. Soll das Konzept
einer vollstandigen Schirmung fir das HV-System umgesetzt werden, so muss neben
der Schirmdampfungsmessung der HV-Leitungen und der Komponentengeh&use auch
eine Messung der Koppeldampfung zwischen Statorwicklung und Rotor erfolgen. Da
sich die Kopplungseigenschaften der Lager zwischen den stehenden und der drehenden
Betrieb wesentlich unterscheiden, ist die Messung idealerweise im aktiven Betrieb also
bei drehender Maschine durchzufiihren. Da eine gute Kontaktierung der Welle fur eine
Messung der Impedanz schwierig zu realisieren ist, wird hier die Impedanz Uber eine
Messung der Quellenspannung und des resultierenden Wellenstroms vorgenommen.
Der Aufbau fir die Messung des Wellenstroms ist in Bild 3 gezeigt. Da fur eine
Strommessung ein moglich niederimpedanter Stromflusspfad gegeben sein muss, wird
die Welle hinter der Stromzange Uber eine Wellendichtung mit dem Erde des Prifstands
verbunden. Um zusatzlich die Lastmaschine auf der rechten Seite zu entkoppeln, wird
eine nicht leitende Kupplung eingesetzt. So kann ein Einfluss der Lastmaschine auf die
Messung effektiv verhindert werden.

Bild 3: Aufbau zur Messung der Wellenstréme der Antriebsmaschine inklusive Entkopplungs —und Erd-
ungsmaflnahmen

Quelle ist die Gleichtaktspannung, die zwischen Sternpunkt und Motorgeh&use anliegt.
Diese wird direkt Uber einen Differenztastkopf gemessen. In Folge dieser
Gleichtaktspannung auf der Statorwicklung ergibt sich der Wellenstrom, der direkt am
Ausgang der Maschine mit einem induktiven Messwertaufnehmer erfasst wird. Unter
Berucksichtigung der dampfenden Wirkung des Kernmaterials, kann so der Wellenstrom
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bestimmt werden. Die Ergebnisse der Messung sind in Bild 3 zu sehen. Durch die
Gleichtaktspannung am Sternpunkt der Maschine ergibt sich der Wellenstrom links.
Neben den Amplitudenmaxima bei Vielfachen der Umrichtertaktfrequenz von 10kHz
zeigen sich gerade im hoheren Frequenzbereich Resonanzerscheinungen, die durch die
Impedanz der Maschine verursacht werden.
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Bild 4: Links: Gleichtaktspannung zwischen Sternpunkt und Motorgeh&use; rechts: Resultierender
Wellenstrom

Speziell bei der Resonanz bei 8 MHz ist die Gleichtaktimpedanz des Antriebs minimal.
Aus diesen beidem Messung ergibt sich dann im Frequenzbereich die Impedanz fur die
Kopplung zwischen der Statorwicklung auf HV Potential und der Antriebswelle zu

Zstator-welle = UCM,Stern — Iyeure (1)

Somit ist es moglich die Koppelimpedanz einer Maschine im aktiven Betrieb tber die
Messung der Quellenspannung und des daraus resultierenden Stérstroms zu
bestimmen. Die Ergebnisse fur die Koppelimpedanz bzw. die Dampfung zwischen Stator
und Welle sind in Bild 4 zusammen mit den Klasse 5 Grenzwert fur die HV-LV
Koppeldampfung nach CISPR 25 [7] dargestellt. Es ist klar zu sehen, dass die die
Impedanz des Koppelpfades im Wesentlichen kapazitiv verhalt. Dies war bei
Betrachtung der koppelpfade in Bild 1 auch zu erwarten. Auf der einen Seite koppelt der
Strom uber die Antriebslager, deren Olfilm sich kapazitiv verhalt und auf der anderen
Seite koppelt der Strom direkt Uber die Wicklungsisolierung und den Luftspalt der
Maschine, welche auch eine Kapazitat darstellen. Zudem ist zu sehen, dass die hier
vermessene Maschine den Kalle 5 Grenzwert fur die HV-LV Koppeldampfung bis zu
einer Frequenz von etwa 4MHz einigermal3en einhalt. Fir noch héhere Frequenzen fallt
die Dampfung allerdings stark ab und erreicht bei etwa 20 MHz nur noch eine Dampfung
von 15dB statt 60dB. Da sich die Impedanz der Koppelpfade kapazitiv verhalt, sinkt
diese mit steigender Frequenz und es koppeln mehr Stérungen auf die Antriebswelle.
Wird nun das gesamte voll geschirmte HV System betrachtet, so wird deutlich, dass das
Schirmkonzept hier eine Schwachstelle hat.
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Bild 5: Koppelimpedanz zwischen Statorwicklung und Welle einer 50kW Asynchronmaschine fiir den
Einsatz in Elektrofahrzeugen

3 Nachbildung der Storstrompfade innerhalb der Motorersatzlast

Anhand der Motorersatzlast ist es nun mdglich die einzelnen Stérstréme, die im Betrieb
des Motors auftreten einzeln zu messen. Bild 6 zeigt schematisch den Aufbau der
Motorersatzlast. Hier sind die drei Wicklungen jeweils durch ein Wicklungs-
ersatzschaltbild bestehend aus der Stranginduktivitat, einem Widerstand zu Model-
lierung der Eisenverluste und zwei Kapazitaten, die die Kopplung zwischen Wicklung
und Gehause beschreiben. Der Sternpunkt teilt sich auf in einen Laststernpunkt fir die
Betriebsstrome des Systems und einen kapazitiven Sternpunkt, der die Kopplung
zwischen der Wicklung und der Antriebswelle darstellt. Uber diese drei Kapazititen
koppelt der Strom direkt Gber den Luftspalt auf den Rotor. Zudem gibt es noch einen
Koppelpfad von dem Motorgeh&use uber die Antriebslager auf den Rotor. Da sich diese,
wie in Bild 1 gezeigt ebenfalls kapazitiv verhalten, wird dieser Koppelpfad hier Gber die
Kapazitdt Cwele sno modelliert. Der gesamte Wellenstrom ergibt sich aus der Summe
der beiden Stoérstrompfade zu

Iwene = 3 Icwette + Icwette D (2).

Da die Ersatzlast an der Messstelle fir den Wellenstrom einen Messabagriff hat, kbnnen
nun unterschiedliche Impedanzen fir den Koppelpfad tber Getriebe und Differential
realisiert werden um deren einfluss auf die Wellenstrome zu untersuchen. Zudem
kénnen innerhalb der Ersatzlast die Stromflusspfade einzeln gemessen werden,
wodurch der Einfluss der Motorparameter und auch von Entstérmaflinahmen auf die
Wellenstrome messtechnisch untersucht werden kann.
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Bild 6: Schematischer Aufbau der Motorersatzlast mit Gleichtaktstorstromen

Die Ergebnisse der Messung an der Ersatzlast sind in Bild 7 dargestellt. Auf der linken
Seite sind die Strome dargestellt, die von der Wicklung auf das Gehause Uberkoppeln.
Es zeigt sich am Beispiel der Wicklung L2, dass uber die Kapazitat CGND1, die deutlich
grofer ist als die Kapazitat CGND2, auch mehr Strom auf das Gehause der Ersatzlast
auskoppelt. Fur alle drei Wicklungen ergibt sich somit wahrend jeder Schalthandlung
des Umrichters ein Storm von 5 Arp, der auf das Geh&ause auskoppelt.

Da aber die Kapazitat der Antriebslager in [6] zu etwa 500pF bestimmt wurde ist der
Anteil dieses Stromflusspfades am gesamten Wellen Strom gering, wie die Ergebnisse

in Bild 7 rechts zeigen. Hier ist der Anteil, der direkt vom Stator auf die Welle koppelt
etwa um den Faktor 10 hoher.

[ |

| Gesamt

| | 300,0m
i Stator_L2_GND2

i - 40,0m
Stern_Rotor
lonp_Rotor

20,0m

[ Istator_L2_GND1
I 200,0m

100,0m

ISlalorAGND [A]

g M
0,0 RE B
| |
ﬁ -100,0m

-200,0m

lSlern_Rotor [A]

o
o
lenD_Rotor [A

-20,0m

-300,0m
-3

T T T T T 1 T T T T -40,0m
0,0 50,0p 100,0p 150,0p 200,0p 250,0p 300,0p 0,0 100,0p 200,0p 300,0u 400,0p 500,0p
Zeit [s] Zeit [s]

Bild 7: Links: Storstrome, die von Stator auf das Gehduse koppeln bei 400V 10kW und 15kHz

Taktfrequenz; rechts: Vergleich der Stérstrome, die vom Uber die Lager auf die Welle koppeln mit denen,
die direkt von Stator auf die Welle koppeln
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4 Zusammenfassung

In elektrisch angetriebenen Fahrzeugen wird zur Reduktion der Beeinflussung von 12V
und Antriebsbordnetz die Strategie des vollstandig geschirmten HV-Antriebsstrangs
verfolgt. Hierzu wird eine Messung der HV-LV Koppeldampfung an allen Komponenten
des Systems durchgefiihrt. Bei einer Antriebsmaschine ist die Statorwicklung auf der HV
Seite und der Rotor auf der LV Seite, so dass es auch hier zu einer Uberkopplung
kommen kann. Da die Antriebswelle nicht in das Schirmkonzept integriert ist, kann es
hier zu ungewollten Stérstrompfaden im Betrieb kommen, die Uber leitfahige Strukturen
im Bereich der Antriebsachse abstrahlen konnen.

Da sich die Impedanz des Koppelpfades zwischen Stator und Rotor im Stillstand und im
rotierenden Betrieb deutlich unterscheidet, ist eine Messung im aktiven Betrieb
zielfuhrend. Hierzu wurde ein Verfahren vorgestellt, mit dem es tber eine Messung der
Sternpunktspannung und des daraus resultierenden Wellenstroms mdglich ist die
Koppelimpedanz zwischen der Statorwicklung und der Welle zu bestimmen. Die
Ergebnisse der vermessenen Maschine zeigen, dass die HV-LV koppeldampfung mit
steigender Frequenz drastisch abnimmt und bei etwa 20MHz nur noch bei etwa 15dB
liegt. Dies macht deutlich, dass zumindest die untersuchte Maschine eine massive
Schwachstelle des Schirmkonzepts darstellt.

Im Folgenden wurde gezeigt, wie die einzelnen Storstrompfade innerhalb einer passiven
Motorersatzlast nachgebildet und messtechnisch untersucht werden kénnen. Hier zeigt
sich im besonderen, dass der Stromflusspfad, der direkt von der Statorwicklung auf den
Rotor den grofRten Anteil am Wellenstrom ausmacht. Zudem hat sich gezeigt, dass die
Koppelkapazitaten der Storstrompfade innerhalb einer passiven Ersatzlast modelliert
werden kénnen. Zudem kann mit dieser Methode der Einfluss der Impedanz des
Stromflusspfades Uber Getriebekomponenten mit der Ersatzlast untersucht werden
kann.
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Abstract

In elektrischen Maschinen konnen Strome Uber die Lager auftreten. Diese Strome
sind problematisch, da sie die Lebensdauer von den Lagern deutlich verkirzen
konnen. In der Literatur sind die Ursachen und Auswirkungen diese Strome
beschrieben [1][2]. Weitere Veroffentlichungen geben Simulationsmodelle und
Ersatzschaltbilder fiir die Quellen und Ubertragungspfade der Lagerstrome an [3].
Die elektrischen Eigenschaften des Lagers werden meist vernachlassigt. AuRerdem
werden in zunehmendem Male bei Drehstrommaschinen die Umrichter direkt in das
Motorgehause eingebaut. Das Motorgehause (und damit auch das Lager) muss in
der Lage sein, die vom Umrichter erzeugten Storungen abzuschirmen. Um die
Schirmwirkung abschatzen zu kénnen, mussen die elektrischen Eigenschaften des
Lagers bekannt sein. Diese sind in der Literatur nur unzureichend angegeben.

In [2], ist ein einfaches Ersatzschaltbild fur ein Walzlager angegeben.

Abbildung 1: einfaches Ersatzschaltbild fur ein Wélzlager [2]

Der nichtlineare Widerstand Z,, beschreibt die elektrische Entladung innerhalb des
Schmierfilms des Lagers. Dieser Effekt ist vorrangig fur den schnelleren
Alterungsprozess auf Grund von Lagerstromen verantwortlich. Fur hochfrequente
Storungen ist dieses Ersatzschaltbild nur bedingt geeignet.
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In diesem Paper wird das Ersatzschaltbild fur hochfrequente Storstrome erweitert
und die Bestimmung der Parameter fur die einzelnen Ersatzelemente beschrieben.
Es wird aulRerdem untersucht inwieweit die Parameter von der Bewegungssituation
des Lagers abhangig sind.

Aufbau eines Lagers

Ein Lager besteht aus einer inneren Lageschale, die mit der Welle verbunden ist, und
auleren Lagerschale, die mit dem Gehause verbunden ist. Dazwischen befinden
sich Kugeln, die das Lager beweglich machen. Zur Reduzierung der Reibung und zur
Verringerung des VerschleilRes ist an den BerUhrungsflachen ein Schmierstoff
aufgebracht [4]. Bei einem klassischen aufgebauten Lager sind Lagerschalen aus
einem Metall (z.B. Stahl oder Edelstahl) und der Schmierfilm aus einem Ol (z.B
Mineraldl). Lager aus Keramik oder Kunststoff werden auf Grund ihrer sehr
abweichenden elektrischen Eigenschaften in diesem Paper nicht bertcksichtigt

Q

I¢]

Abbildung 2: Aufbau eines Walzlagers (Seiten- und Frontansicht)

Abgeleitetes Ersatzschaltbild

Die elektrischen Eigenschaften werden vorrangig von dem Ubergang von den beiden
Lagerschalten zu den Kugeln bestimmt. Malgeblich sind das verwendete
Schmiermittel, sowie das Abstand zwischen Lagerschale und Kugeln. Das
allgemeine Ersatzschaltbild fiir einen Ubergang ist in Abbildung 3 dargestellt. In
Abhangigkeit von der Leitfahigkeit des Schmierstoffs und der Beruhrungsflache
zwischen Kugeln und Lagerschalen wirkt der Ubergang mehr ohmisch oder mehr
kapazitiv. Die Impedanz Z, bildet das nichtlineare Verhalten des Ubergangs wieder.
Bei hdheren Spannungen kann es zu Entladungen kommen.
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Abbildung 3: Ersatzschaltbild eines Ubergangs von der Lagerschale zu den Kugeln

Die Lagerschalen und die Kugeln eines als ohmischer Widerstand beschrieben

werden, so dass sich das Ersatzschaltbild fur das komplette Lager wie in darstellen.
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Abbildung 4: gesamtes Ersatzschaltbild eines Walzlagers

Durch Zusammenfassen der einzelnen Teilelemente kann das Ersatzschaltbild

zusammengefasst werden.

Eine Zusammenfassung ist mdglich, da nur die

Aulenwirkung des Lagers untersucht werden soll.
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Abbildung 5: Vereinfachtes Ersatzschaltbild fir ein Walzlager

Bei den durchgefuhrten Arbeiten ist auf Bestimmung des nichtlinearen Widerstandes

Z, wurde verzichtet worden. Er wird nur bei grofleren Spannungen am Lager

wirksam, die hier nicht weiter untersucht werden.
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Ermittlung der Ersatzparameter

Fir eine theoretische Ermittlung der Ersatzgroen R R,, C und Z, ist stark von dem
Abstand zwischen den Lagerschalen und den Kugeln abhangig. Die Dicke des
Schmierfilms ist schwer vorherzusagen. Auf eine theoretische Berechnung wurde
deshalb verzichtet und eine messtechnische Herangehensweise gewahlt. Die
Bestimmung der Parameter wurde mit einem Impedanzanalysator im
Frequenzbereich von 9 kHz bis 110 MHz durchgeflihrt. Sie wurden bei drei
unterschiedlichen Belastungssituationen ermittelt. Zunachst wurde ein Lager im
unbewegten Zustand ohne Druck auf der inneren Lagerschale vermessen
(Unbelastet). Die zweite Messung erfolgte bei einem unbewegten Lager, bei dem
innere Lagerschale an die AuRere gedriickt wurde (Druck). Die dritte Messung
erfolgte bei einem bewegten Lager ohne Druck auf die Lagerschale (Bewegung). Um
diese einzelnen Belastungssituationen messen zu konnen, wurde immer Uber zwei
Lager gemessen. Die beiden duReren Lagerschalen wurden jeweils mit einem Port
des Impedanzanalysators verbunden. Die Anschlisse wurden moglichst
niederinduktiv ausgefihrt. Die beiden inneren Lagerschalen wurden mit einer Welle
verbunden. Der Messaufbau ist in Abbildung 6 angegeben.

[ ]

1 I
P1 P2

Impedanzanalysator

Abbildung 6: Schematische (links) und reale (rechts) Darstellung des Messaufbaus

Es wurden der Betrag (Abbildung 7) und der Phasenwinkel (Abbildung 8) der
gesamten Impedanz Z; zwischen den beiden Ports des Impedanzanalysators
gemessen.
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Abbildung 7: Betrag der Impedanz fiir die drei Belastungszustande
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Abbildung 8: Phasenwinkel der Impedanz bei den drei Belastungszustidnden

Die Belastungszustande zeigen im untersuchten Frequenzbereich sehr
unterschiedliches Verhalten. Im unbelasteten Fall zeigt es das typische Verhalten
einer Parallelschaltung aus einem Kondensator und einem Widerstand. Bei dem mit
Druck belasteten Lager ist die Impedanz Uber den gesamten Frequenzbereich rein
ohmisch, wohingegen sie bei einer bewegten Welle rein kapazitiv ist. Grundsatzlich
kann das abgeleitete Ersatzschalt fur alle drei Zustande verwendet werden, die
einzelnen Parameter mussen jedoch auf die Belastungssituation angepasst werden.
Die abgeleiteten Werte fur den ohmschen Widerstand und die Kapazitat des
Ersatzschaltbildes sind in Tabelle 1 dargestellt. Da Uber Impedanz Gber zwei Lager in
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Reihe gemessen wurde, ist der Betrag der Impedanz (unter der Annahme, dass die
beiden Lager gleich sind und die Welle keinen Einfluss hat) fir ein Lager zu halbieren.
Far die Falle bei denen die Grenzfrequenz nicht innerhalb des gemessenen
Frequenzbereichs lag, konnte nur ein Parameter exakt bestimmt werden. Eine
VergroRerung des Messbereichs war mit der verwendeten Messtechnik nicht moglich.
Es war auRerdem nicht moglich die Grolie des Reihenwiderstandes des abgeleiteten
Ersatzschaltbildes zu bestimmen, da er erst bei hoheren Frequenzen wirksam wird.
Er ist in jedem Fall kleiner als der Parallelwiderstand.

Tabelle 1: Abgeleitete Ersatzparameter fiir ein Lager fiir einzelne Belastungszusténde

Rin Q CinpF
Unbelastet Ca. 50 Ca. 100
Druck 5 <100
Bewegung >1M 30

Der ohmische Anteil der Impedanz ist extrem stark von der Belastungssituation
abhangig. Bei dem unbelasteten Fall schwankte er auRerdem bei der Wiederholung
der Messung, so dass er auch eine Abhangigkeit von der Ruhelage hat. Zusatzlich
kénnten weitere Abhangigkeiten bestehen (z.B. Drehzahl), die nicht weiter untersucht
wurden. Um das Ersatzschaltbild anwenden zu konnen, sind die Parameter fir die
genaue Belastungssituation zu bestimmen. Der kapazitive Anteil weniger von der
Belastungssituation abhangig.

Zusammenfassung und Ausblick

Es wurde ein Ersatzschaltbild fur ein Walzlager erstellt. Es konnte gezeigt werden.
dass das Ersatzschaltbild grundsatzlich anwendbar ist. Die einzelnen Parameter sind
jedoch sehr stark von der Belastungssituation des Lagers abhangig. Um das
Ersatzschaltbild nutzen zu koénnen, sind die Parameter fir die jeweilige
Belastungssituation zu bestimmen. Eine Umrechnung der Parameter von einer zu
einer anderen Belastungssituation war mit der durchgefuhrten nicht moglich. Eine
solche Umrechnung ist eventuell mdglich, wenn exakte Kennlinien von
Belastungsparameter (wie Drehzahl und Gewicht auf der Welle) aufgenommen
werden kdnnen. Die Untersuchungen wurden an einem einzelnen Lager durchgefuhrt.
Das Ersatzschaltbild ist auf andere Lager Ubertragbar. Inwieweit sich die einzelnen
Parameter von Lager zu Lager unterscheiden, muss noch untersucht werden.
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1 Einleitung

Emissionsfreie Elektroautos erfordern Traktionsbatterien mit hohem Energiespeicher als
Teil des Bordnetzes. Implementierte, schnell schaltende Leistungsschalter im Wechsel-
richter und DC-DC-Wandler des Bordnetzes erzeugen Stdérungen bei Schaltfrequenzen
und deren Oberschwingungen, die in das Batteriesystem einkoppeln kénnen. Um die
Wechselwirkung der Stérungen zwischen der Batterie und dem Gesamtsystem zu analy-
sieren, ist es erforderlich die Eingangsimpedanz der verwendeten Batterie im betroffenen
Frequenzbereich zu ermitteln. Bisher basierten die meisten vorgestellten Methoden zur
Bestimmung von HF-Impedanzen der Batterien auf experimentellen Messungen. Obwohl
einige analytische Methoden zur Berechnung der Batterieimpedanzen vorgestellt wurden,
sind solche Verfahren jedoch nur flr einfache Zellen und Batterieanordnungen sinnvoll.
Diese Arbeit stellt eine Simulationsmethode zur Bestimmung der HF-Impedanz der Trak-
tionsbatterien dar. Die Methode basiert auf der Feldsimulation des konstruierten Batterie-
modells. Damit ist die Bestimmung von Gleich-und Gegentaktimpedanzen méglich. Die
Methode kann verwendet werden, um die Impedanz flir Einzelzellen, sowie fir Systeme
aus mehreren solchen Zellen zu bestimmen. Sie wurde anhand verschiedener Batterie-
typen mit geringer Spannung in [5] untersucht. Das Verfahren wird in dieser Arbeit fir
die Impedanzbestimmung von prismatischen Zellen des Lithiumeisenphosphat-Typs (Li-
FePO4) und von einer Hochspannungsbatterie aus einer Vielzahl dieser Zellen angewen-
det. Messungen der Impedanzen der genannten Batteriezellen zeigen eine gute Uberein-
stimmung mit den Simulationsergebnissen. Die meisten verdffentlichten Arbeiten konzen-
trierten sich auf Messungen zur Bestimmung der Batterieimpedanzen. Doersam et al. pra-
sentierten in [2] verschiedene Methoden im Zeit- und Frequenzbereich zur Messung der
Batterieimpedanz. In [6], wurde eine Impedanzmessung einer Automobil-Traktionsbatterie
unter Verwendung des Vektor-Netzwerk-Analysators (VNA) durchgefihrt. Der Messbe-
reich lag zwischen 300 kHz und 200 MHz. In [4] wurde ein Netzwerk Model flur die Im-
pedanznachbildung einer 360 V Traktionsbatterie erstellt. Das Model wurde mit passiven
Komponenten nachgebaut, um EMV-Messungen nach Norm durchfiihren zu kénnen. Ei-
ne analytische Berechnungsmethode wurde unter Verwendung der Leitungstheorie in [3]
prasentiert. Die Rechenmethode kann fir zylindrische Batteriezellen oder einfache linea-
ren Anordnung verwendet werden. Aufgrund der Notwendigkeit einer effizienten L6sung
fir komplexe Strukturen von Batteriezellen und Anordnungen wie sie in E-Fahrzeugen
Anwendung finden, wird in dieser Arbeit ein entsprechendes Simulationsverfahren vorge-
stellt. Das Verfahren kann die Impedanzen beliebiger Zellformen und Batterieanordnungen
bestimmen. Es basiert auf der Kenntnis des Batterieinnenaufbaus. Mit dieser Methode ist
es mdglich, die Gleich- und Gegentaktimpedanzen zu bestimmen.
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2 Simulation

Die LiFePO4-Einzelzellen besitzen eine prismatische Form mit den Abmaf3en 120 mm
x 45mm x 188 mm. Sie weisen eine Einzelspannung von 3,2V auf und werden in Rei-
he geschaltet, um eine Spannung von 400V zu erreichen. Das Gehause der Zelle ist aus
Aluminium. Der Innenaufbau besteht aus mehreren Aluminium- und Kupfer-Schichten, die
Ubereinander gefaltet sind. Zwischen den Schichten befinden sich Elektroden aus Graphit
und LiFePO4-Material, zusammen mit einem Elektrolyt und einem Separator. Der positive
Pol (+ Pol ) ist mit den Aluminiumschichten und der negative Pol (- Pol) ist mit den Kup-
ferschichten verbunden. In [3] wurde ein Ansatz vorgestellt, in dem die komplexe innere
Struktur der Batterie, bestehend aus Multielektroden, Elektrolyten und Separator im HF-
Bereich als Massivleiter nachgebildet werden kann. Diese Form von Emulation wird fir die
Simulation verwendet. Dabei bleibt die Herausforderung die Bestimmung der elektroma-
gnetischen Eigenschaften des definierten Massivmaterials. Die effektiven Werte der Per-
meabilitdt und der elektrischen Leitfahigkeit wurden zuerst berechnet und anschlie3end
im Lauf der Parametrisierung im Simulationsmodel angepasst. Das homogene Material
hat eine elektrische Leitfahigkeit 0.z von 3 x 107, was vergleichbar mit der Leitfahigkeit
von Aluminium ist. Dagegen hat die relative Permeabilitét u.x einen Wert von 50, dieser
Wert kommt durch den Einfluss des LiFePO4-Materials zu Stande. Das Simulationsmo-
del fir eine Zelle LiFePO4 ist in Abb. gezeigt. Abb. zeigt das Modell zweier Zel-
len in Reihe mit ihren Verbindungen. Das Gehause ist aus Aluminium geman Fertigung
und galvanisch von den beiden Polen getrennt. In Gegenteil zum realen Innenaufbau, be-
steht die innere Struktur des Simulationsmodels aus einem homogenen Material mit den
oben beschriebenen elektrischen Eigenschaften. Abb. [2| prasentiert das Simulationsmo-
dell der Traktionsbatterie. Es besteht aus 111in Reihe geschalteten Zellen. Das Gehau-
se der Gesamtbatterie besteht ebenfalls aus Aluminium. Die Simulation erfolgte mit der
Finite-Integration-Technik von CST MICROWAVE STUDIO ® (CST MWS) [1].

(-) Pol (+) Pol

Gehause

Innenaufbau

(a) 1 Zelle (b) 2 Zellen

Bild 1: Simulationsmodell einzelner LiFePO4-Zellen
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Bild 2: Simulationsmodell des Gesamtsystems

3 Messung

FiOr die Messungen wurde der Impedanzanalysator 4294A von Agilent verwendet. Auf-
grund der hohen Spannung der Traktionsbatterie, wurde ein Kondensator als ein Gleich-
stromblock an jedem Pol eingebaut, wie in Abb. _dargestellt ist. Um das empfindliche
Messgerat zusatzlich zu schitzen, wurde ein HF-Ubertrager in Reihe mit den Konden-
satoren verbaut. Dieser entkoppelt das Messgerat von der Batterie galvanisch. Der Ein-
fluss der Impedanzen der Leitungen, Kondensatoren und Ubertrager wurde vor der Mes-
sung rauskalibriert. Die Messungen wurden mit einem Testsignal von 0,5V von 20 kHz
bis 110 MHz flr Einzelzellen und bis 5 MHz fiir die Toraktionsbatterie durchgefihrt. Die
Ergebnisse werden im nachsten Abschnitt gezeigt und diskutiert.

HF-Ubertrager

[
Impedanz ” '
Analysator

Batterie

DC-Block

Bild 3: Messaufbau

3.1 Auswertung

In diesem Abschnitt werden die Simulationsergebnisse anhand der Amplitude und der
Phase der Batterieimpedanzen mit den Messungen verglichen. Abb. [4]zeigt die Simulations-
und Messergebnisse einer Zelle. Die Messungen und Simulationen weisen sowohl fiir die
Magnitude als auch fiir die Phase eine gute Ubereinstimmung auf. Die Impedanzergeb-
nisse werden bei niedrigen Frequenzen vom Realteil dominiert, wobei diese Werte von
der Temperatur und vom Ladezustand der Batterie (SoC) abhangig sind. Bei héheren Fre-
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quenzen dominiert der induktive Teil, wobei dies hauptsachlich von der geometrischen
Struktur der Batterien abhangt und weniger empfindlich gegeniber der Temperatur und
dem SoC ist. Die Messergebnisse der zwei in Reihe geschalteten Zellen werden mit Si-
mulationen in Abb. [5| verglichen. Das Simulationsmodell hierfir ist in Abb. [Tb| dargestellt.
Die Simulationsergebnisse stimmen gut mit der Messung Uberein. Bei 97 MHz kann in den
Graphen eine Resonanz beobachtet werden. Die Resonanz tritt aufgrund eines L - C' Re-
sonators auf. L resultiert durch die Batterie und C resultiert durch den Spalt zwischen den
beiden Zellen. Die Resonanz kann sich verschieben, wenn der Abstand zwischen den Zel-
len geandert wird. Die Messung und Simulationsergebnisse der Gegentaktimpedanz der
Traktionsbatterie sind in Abb. [6| dargestellt. Die Simulation stimmt auch hier mit der Mes-
sung Uberein. Die Magnitude zeigt ein induktives Verhalten mit einer Phase von 90°. Bei
2 MHz taucht eine Resonanz auf. Daflir sind die parasitaren Kapazitaten zwischen den
Verbindungen und zwischen den Gehausen der Einzelzellen die Ursache. Hier kdnnten
auch parasitare Kapazitaten durch die Verbindungskabel innerhalb des Batteriesystems
entstehen. Die asymmetrische Impedanz zwischen dem + Pol und dem Gehause in Abb.
zeigt wie erwartet ein kapazitives Verhalten mit einer Phase von -90°, da die Magnitude
Uber die Frequenz sinkt. Oberhalb von 1 MHz treten mehrere Resonanzen auf. Die erste
Resonanz entsteht durch die Wechselwirkung der kapazitiven Kopplung zwischen Batte-
rie und Gehause mit dem inneren induktiven Verhalten. Die zweite Resonanz ist dieselbe
Resonanz wie bei der Gegentaktimpedanz.

| —— Simulation B
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S 01} | o
= F 1
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H 1 - - - Messung

070]_ Ll | Ll Ll —20 Ll L) L] Ll
0,1 1 10 100 0,1 1 10 100
Frequenz, f (in MHz) Frequenz, f (in MHz)
(a) Magnitude (b) Phase

Bild 4: Messung und Simulation der Impedanz fir eine Zelle

4 Zusammenfassung

In dieser Arbeit wurde eine Feldsimulationsmethode vorgestellt, um die Impedanz von
Traktionsbatterien bei hohen Frequenzen zu bestimmen. Bei der Methode wird die Bat-
teriezelle als 3D-Modell konstruiert, wobei ihre innere Struktur aus Mischelektroden mit
Elektrolyten und Separator als homogenes festes Material modelliert wird. Nach der Defi-
nition der elektrischen Eigenschaften dieses Materials, kann die Simulation die Impedanz
der komplexen Zelle liefern. Zum Bilden eines HV-Batteriesystems, werden mehrere Si-
mulationsmodellzellen in Reihe geschaltet. Das Verfahren war in der Lage, genaue Er-
gebnisse fur Batteriezellen und deren Netzwerke zu liefern. Mit dieser Methode konnten
die asymmetrische Impedanz und die Gegentaktimpedanz der Traktionsbatterie bestimmt
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werden. Die Ergebnisse wurden von 20 kHz bis 110 MHz flar Einzelzellen und bis 5 MHz
fiir die Traktionsbatterie verglichen. Es wurde eine gute Ubereinstimmung zwischen Simu-
lationen und Messungen erzielt. Mit dieser Methode ist es mdglich, das EMV-Verhalten
von Batterien zu beobachten und vorherzusagen.
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1 Untersuchungen mit Rahmenantennen in einer Absorberhalle mit leitender
Bodenflache

1.1  Vorwort

In der CISPR 16-1-4 ist eine Erweiterung des Kapitels zur Eignung von EMV
Messplatzen im Frequenzbereich von 9 kHz bis 30 MHz in Vorbereitung. Die Arbeiten
zur Verifizierungsmethode sind inzwischen so weit fortgeschritten, dass noch 2017 ein
erster CD zu erwarten ist.

Im Rahmen der Arbeit des VDE-Normenarbeitskreises und der CISPR AHG1 wurden
umfangreiche Untersuchungsmessungen zu diesem CD durchgefiihrt. Nach einem
Round Robin Test (RRT) in 2012 und den Ausarbeitungen zur Eignung von EMV
Messplatzen unter 30 MHz wurden weiterfihrende Untersuchungen zu
Kopplungseffekten im Messaufbau durchgefihrt [4], [5]. Des Weiteren wurde die
normierte Funkfeldddmpfung (NSA - Normalized Site Attenuation) in verschiedenen
Messentfernungen im Bereich 3 m bis 10 m, in Schrittweiten von 1 m, mit
Rahmenantennen (Durchmesser: 60 cm und 30 cm) analysiert und abschliel3end in
Bezug gesetzt zu den, mit 50 cm Rahmenantennen ermittelten Messwerten aus dem
RRT aus dem Jahr 2012, aufgenommen in derselben Absorberhalle in 10 m
Messabstand.

1.2 Messtechnische Untersuchungen und Messung der NSA von 9 kHz bis 30
MHz

Zu Beginn der NSA-Messungen von 9 kHz bis 30 MHz wurde eine umfangreichere
Untersuchung des Messaufbaues vorgenommen. Wie bereits aus den
vorangegangenen Messungen im Rahmen des RRT zu erkennen war, kénnen durch
Kopplungseffekte zwischen den Messantennen bzw. Kopplungen Uber die
Kabelschirmung, je nach Kontaktierung des Schirmes von Sende — und Empfangskabel
an der Schirmung, sowie die Masseanbindung der Messgerate grol3ere Abweichungen
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der gemessenen NSA Werte entstehen. Diese EinflussgroRen wurden durch
unterschiedliche Messkonfigurationen, Masseanbindungen bis hin zur vollstandigen
galvanischen Trennung der sende- und empfangsseitigen Messsysteme analysiert.

Als  Antennen wurden Labormuster der Seibersdorf Labor GmbH mit
Rahmendurchmesser von 60 cm und 30 cm eingesetzt. Die Messungen wurden nach
dem Vorschlag CISPR A 1101 DC durchgefuhrt. In diesem Vorschlag wird eine
Volumenmethode mit fester Antennenhdhe vorgeschlagen. Die NSA wird dabei in drei
Orientierungen Hy, Hy, und H, gemessen.

Z Z
—_—  — e p— ) ) X
: O &
d

Grourd plane Ground plane Ground plane

Bild 1: Antennen in den Orientierungen Hy, Hy, und H,

O 9
<79
0 70

Bild 2: Perspektivische Anordnung der Messpositionen im Volumen in den Orientierungen H,, H,, und H,

Folgende Punkte wurden detailliert untersucht:

1.2.1 Kopplungseffekte und Resonanzeinflisse

1.2.2 Einfluss der leitenden Bodenflache

1.2.3 Messung der seitlichen Volumenpunkte

1.2.4 Messung der NSA in Messentfernungen von 3 bis 10 m mit 60 cm und 30 cm
Rahmenantennen in den Orientierungen Hy, Hy, und H,

1.2.5 Vergleich der aktuellen NSA Messungen mit den Ergebnissen aus 2012 mit 50
cm Rahmenantennen

1.2.1 Kopplungseffekte und Resonanzeinflisse:

Es wurde untersucht, inwiefern die Kopplung des Sende— und Empfangsweges
unmittelbaren Einfluss auf das Ergebnis der NSA haben kann.

SAR SAR

o

CR CR

o,
FlE ]

Bild 3: Kopplungseffekt bei Standardaufbau Bild 4: Entkopplung der Messsysteme

- 111 -



Bild 3 zeigt den Standardaufbau bei der Messung der NSA. Die dabei auftretende
Masseschleife, die zwischen PE-Signalgenerator-Sendekabel-Schirmwand-
Empfangskabel-Empfanger-PE aufgespannt wird, ist dabei verantwortlich fur die
Signalvariation, die schon bei geringfligigen Variationen im Messaufbau zu beobachten
sind. Partielle Entkopplung der Einzelkomponenten mittels Trenntransformator bzw.
Lichtwellenleitersteuerung waren dabei nur bedingt zielfihrend. Erst eine vollstandige
Entkopplung der Messsysteme, bei dem die Sendeseite in der Absorberhalle vollstandig
von der Empfangsseite entkoppelt und mittels Lichtwellenleiter angesteuert wurde,
zeigte einen stabilen, reproduzierbaren Messaufbau (siehe Bild 4).

1.2.2 Einfluss der leitenden Bodenflache (ground plane):

Die metallisch leitende Bodenflache in der betrachteten Absorberhalle wurde mit einem
2 mm dicken verzinkten Stahlblech realisiert sowie mit einem Deckblech auf der
Drehscheibe aus 6 mm Chromstahl. Es wurde gepruft, ob die beiden Ausfliihrungen
Einfluss auf die NSA nehmen. Dazu wurden die Ergebnisse der NSA an vier Positionen
in der Absorberhalle Uber unterschiedlichen Konfigurationen der leitenden Bodenflache
verglichen. Der Einfluss der verschiedenen metallischen Bodenflachen auf die NSA in
den Orientierungen Hy, Hy, und H, liegt im Bereich bis 0,5 dB.

® ORGSO

Bild 5a: Position 1 Bild 5b: Position 2 Bild 5c¢: Position 3, Bild 5d: Position 4

Bild 5a, 5b, 5c, 5d: Position 1 (blau): Beide Antennen auf der Drehscheibe mittig, Position 2 (rot): Eine
Antenne im Mittelpunkt der Drehscheibe, die zweite am Rand, Position 3 (schwarz): Eine Antenne auf der
Drehscheibe, die zweite auf der GP, Position 4 (griin): Beide Antennen auf der GP, zwei Meter von der
Drehscheibe entfernt.

p— e e Sy e v

Die Bilder 6a — 6¢ zeigen die Abweichungen der verschiedenen Messungen, in den
Orientierungen Hy, Hy, und H;, im Frequenzbereich 9 kHz — 90 kHz, normiert auf die
typische Messkonfiguration bei Priflingsmessungen entsprechend Position 3.

1.2.3 Messung der seitlichen Volumenpunkte
Die Messung der NSA in den seitlichen Volumenpunkten ist derzeit in den Normen ANSI

und CISPR im Frequenzbereich 30 MHz — 1 GHz unterschiedlich geregelt. Es wurde
untersucht, ob das Einrlcken des Referenzpunktes der Sendeantenne in den
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Seitenpositionen des Volumens (Referenzpunkt auf der Umfangslinie des Volumens zu
auRerem Antennenelement biindig abschlieend mit der Umfangslinie des Volumens)
einen messbaren Einfluss auf das Messergebnis liefert.

P o
™ Messentfernung d
VRN 9
/ e .
ffffffff 0O O QO QOO
\ /,J hinten Mijtta vorne
. % //
\v/.

Bild 7: Messpositionen H, im Volumen: Referenzpunkt auf der Umfangslinie des Volumens bzw. auleres
Antennenelement biindig abschlieRend mit der Umfangslinie des Volumens

Side position on vs. inside volume, 5 m test distance, volume 3m
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Bild 8: Differenz der nicht eingeriickten und eingeriickten NSA fur alle 3 Orientierungen bei einer
Messentfernung von 5 m, Volumengréf3e 3 m

Wie man aus den Ergebnissen sehen kann, liegt der Unterschied bei eingerickten und
nicht eingeriickten Antennen unter 0,2 dB.

1.2.4 Messung der NSA in Messentfernungen von 3 m bis 10 m mit 60 cm und 30 cm
Rahmenantennen in den Orientierungen Hy, Hy, und H,

Es wurden Messungen der NSA in der Langsachse der Absorberhalle in den
Messentfernungen von 3 m bis 10 m in Schrittweiten von 1 m Abstand in den
Orientierungen H,, Hy, und H, durchgefihrt. Die Bilder 9, 11 und 13 zeigen die
Messergebnisse in den Orientierungen Hy, Hy, H; gemessen mit 60 cm
Rahmenantennen. Die Bilder 15, 17 und 19 zeigen die vergleichbaren Messungen in
den Orientierungen Hy, Hy, H, gemessen mit 30 cm Rahmenantennen.
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Orientierung Hx, Rahmenantenne 60 cm
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Bild 9: NSA Messung in Hy Orientierung in verschiedenen
Messabstanden von 3 bis 10 m; Rahmenantennen 60 cm

Orientierung Hy, Rahmenantenne 60 cm

8
P
——3.0m
: N\
51
e 4.0 M
o]
3
5.0 m
2 1]
=
211 —6om
» —
¥ —— ~
£ 01
k] ~N —— T e
g -1 | =——70m
Nonam N
[T
2 T — ]
—~——— T T
RERY,
3 |=——80m
41 \ {
|| —som 0
S A4
6
10.0m
-7
8 [
0,001 0,01 0,1 1 10
Frequenz [MHz]

Bild 11: NSA Messung in Hy Orientierung in verschiedenen
Messabstanden von 3 bis 10 m; Rahmenantennen 60 cm

Orientierung Hz, Rahmenantenne 60 cm
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Bild 13: NSA Messung in H, Orientierung in verschiedenen
Messabsténden von 3 bis 10 m; Rahmenantennen 60 cm
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Bild 12: Messanordnung

Bild 14: Messanordnung



Orientierung Hx, Rahmenantenne 30 cm
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Bild 15: NSA Messung in H, Orientierung in verschiedenen

Bild 16: Messanordnung

Messabstanden von 3 bis 10 m (ohne 4 m Messabstand); Rahmenantennen 30 cm

Orientierung Hy, Rahmenantenne 30 cm
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Bild 17: NSA Messung in Hy Orientierung in verschiedenen
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Bild 18: Messanordnung

Messabstanden von 3 bis 10 m (ohne 4 m Messabstand); Rahmenantennen 30 cm

Orientierung Hz, Rahmenantenne 30 cm
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Bild 19: NSA Messung in H;, Orientierung in verschiedenen

Bild 20: Messanordnung

Messabstanden von 3 bis 10 m (ohne 4 m Messabstand); Rahmenantennen 30 cm
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Unterhalb von 100 kHz sind groRere Abweichungen bei Messung mit Rahmenantennen
Durchmesser 30 cm in den Messergebnissen zu erkennen, bedingt durch die begrenzte
Messdynamik und dem damit verbunden Rauscheinfluss.

Vergleicht man die Messergebnisse der Messungen mit 60 cm und 30 cm
Rahmenantennen kann man erkennen, dass in Hy und Hy Orientierung die Ergebnisse
bei geringer Messdistanz Abweichungen bis ca. 1 dB zeigen, mit zunehmender
Messentfernung reduziert sich der Einfluss auf Werte bis ca. 0,5 dB. Im Gegensatz zur
Orientierung H, in der die Abweichung durchgehend bei ca. 1 dB liegt.

1.2.5 Vergleich der aktuellen NSA Messungen mit den Ergebnissen aus 2012 mit
50 cm Rahmenantennen

In den aktuellen Untersuchungen sollten insbesondere die signifikanten Abweichungen
unter 1 MHz weiter analysiert werden, die sich bei den Messungen im RRT von 2012
gezeigt haben. Mit den diskutierten Untersuchungen wurden die L&sungsansatze
erarbeitet, um die Messgenauigkeit deutlich zu steigern.

ore
vvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvvv

A,
Y

Bild 21: NSA Messung (2012) in den Orientierungen H,, Hy und H, in 10 m Messabstand;
Rahmenantennen 50 cm Durchmesser

2 Zusammenfassung:

Die in der CISPR 1101 A/DC vorgeschlagene Messmethode wurde in einer
Absorberhalle in  verschiedenen Messentfernungen  durchgefuhrt und die
Messergebnisse diskutiert. Es hat sich gezeigt, dass die erforderliche Messgenauigkeit
zur Eignungsprifung der Messplatze mit der verfigbaren Messtechnik gewahrleistet ist.
Die Untersuchungen hinsichtlich der Messentfernung haben gezeigt, dass eine
Einhaltung des Akzeptanzkriteriums ab ca. 7 m Messentfernung nicht mehr
gewahrleistet ist. Dies soll in dem Normenentwurf in der Betrachtung der
Messunsicherheit entsprechend der zusatzlichen Abweichung beriicksichtigt werden.
Wie im RRT 2012 gezeigt wurde, kann das Akzeptanzkriterium auf Freifeldmessplatzen
auch in 10 m Messabstand eingehalten werden.

3 Literaturangaben

[1] CISPR A 1101/DC

[2] CISPR A 1106/DC

[3] CISPR A 1107/INF

[4] Trautnitz, F.-W., Riedelsheimer, J.: Validierung von Storfeldstarke — Messplatzen im
Frequenzbereich von 9 kHz — 30 MHz mit Rahmenantennen, EMV Duisseldorf 2016
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Vergleichsuntersuchungen zwischen EMV-Laboratorien im Bereich
der Storfestigkeitspriufungen

Simon Scheck, EPCOS AG, EMV-Labor, Regensburg, Deutschland
Christian Paulwitz, EPCOS AG, EMV-Labor, Regensburg, Deutschland
Dr.-Ing. Stefan Weber, EPCOS AG, Minchen

1 Ausgangssituation

Unter dem Aspekt der Sicherstellung der Qualitat von Prifergebnissen sind Vergleiche
zwischen Laboratorien zwingend erforderlich. Die Durchfihrung solcher Vergleichs-
untersuchungen in Form von Ringvergleichen oder Eignungsprifungen ist bei den
Prufungen der Stéraussendung jahrelange Praxis, jedoch fur den Anwendungsbereich
der Storfestigkeitsprifungen unzureichend entwickelt. Es mangelt an geeigneten
Pruflingen und aussagekraftigen Verfahren.

2 Vergleichsuntersuchungen der Storfestigkeit am Beispiel
der EN/IEC 61000-4-3

Dieser Teil der EN/IEC 61000 gilt fur die Prifung der Storfestigkeit von elektrischen oder
elektronischen Geraten gegen hochfrequente elektromagnetische Felder. Er legt
Prufpegel und die erforderlichen Prufverfahren fest.

Fir die Berechnung der Messunsicherheit liefern hauptsachlich die Kalibrierung der
E-Feldsonde, die Einregelung der Leistung wéahrend des Einmessens und der Prifung
sowie die Einhaltung des Abstandes von der Antenne zum Prifling relevante Beitrage,
was zu einer erweiterten Messunsicherheit im Bereich von 2 dB fuhrt. — Anhang J [1]

Positionen der Feldsonde

(gleiche Abstande)
e\‘e ------ e R

'
gleichférmiger . !
|

\a:\ °© o o

—9 o o o

-+ ° """" 0’ """" @ """" @ 'y
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\ 1.5m

A
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Boden v

Bild 1: gleichférmiger Bereich nach der EN/IEC 61000-4-3 [1]
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Ein weiterer Anteil ist die Abweichung wéhrend des Einmessens des gleichférmigen
Bereiches, hier ist fur 12 der 16 Punkte eine Abweichung von +6/-0 dB zulassig. Die
restlichen 4 Punkte bleiben unbericksichtigt und kénnen auch auf3erhalb dieses
Bereichs liegen.
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Bild 2: Beispiel fiur die Berechnung des gleichférmigen Bereichs bei 110 MHz
— vertikale Antennenpolarisation [2]

Die ,Kalibrierung des Feldes" — eigentlich das Einmessen der Einstellungen fur die
Durchfihrung der Priafungen — findet im leeren Bereich ohne Prifling statt, bei
nachfolgenden Prifungen kdnnen Veranderungen durch die Anwesenheit des Priflings
selbst erfolgen. Diese Verzerrung des Feldes kann beim Einmessen des gleichférmigen
Bereiches nicht bertcksichtigt werden und fihrt zu weiteren Unsicherheiten abhangig
von der Geometrie und dem Abstand der Strahlungsquelle.

2.1  Musterprifling

Neben der kalkulierten Messgerateunsicherheit und den Unsicherheiten des normativen
Verfahrens spielen Unsicherheiten bei der Bewertung des Prifergebnisses eine weitere
Rolle. Es ist Aufgabe des Priifplans, eine eindeutige Fehlerbeurteilung mit festgelegten
Toleranzen sicherzustellen. Messtechnisch erfassbare Gréf3en oder digitale Aussagen
(z. B. Fehlermeldungen) sind winschenswert, aber abhangig vom Prifling kommen
auch Sinneseindriicke (wie z. B. in diesem Fall: Aufleuchten von Dioden) mit einem
mehr oder weniger breiten Ubergangsbereich zur Anwendung.

Der Musterprfling besteht aus einem LED-Modul mit vier Banken. Zwei dieser Banke
leuchten als Funktionskontrolle und zur Referenz dauerhaft, die anderen beiden
leuchten in Abhéangigkeit des exponierten Feldes. Als Ausfallkriterium wird eine
Anderung der nicht leuchtenden LEDs definiert. In der praktischen Anwendung ist der
subjektive Ubergangsbereich bei diesem Priifling mit etwa 0,5 V/m hinreichend genau
fur die Bewertung der Ausfallschwelle mit dem Ziel von Laborvergleichen.
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Bild 3: Musterprifling — links: Ausgangszustand — rechts: Ausfall

Das Testmodul ,LED-Pfeil” liegt auf einem Tisch, es wird nur eine Priflingsposition dem
HF-Feld (Amplitudenmodulation mit einem Sinus von 1 kHz und einer Tiefe von 80 %
sowie einer Schrittweite der Tragerfrequenz von 1% mit einer Verweilzeit von 0,5 )
ausgesetzt.

Bild 4: Musterprifling — Aufbau im Feld als Tischgeréat

Die Versorgungsleitung wird vom Testmodul weg zunachst 0,8 m horizontal auf dem
Tisch (0,8 m Hohe) gefiihrt und dann 0,8 m senkrecht zum Boden, wo sie direkt durch
ein CMAD (common mode absorbing device) zur DC-Quelle gefuhrt wird. Ferner ist
noch eine weitere Leitung an dem Prufling angeschlossen, die ohne Abschluss auf dem
Tisch liegt. Die Fehlerbewertung erfolgt nach dem Leuchten der initial nicht leuchtenden
LEDs, wobei die Intensitdt des LED-Lichts nicht bewertet wird. Ein Ausfall liegt vor,
wenn mindestens eine LED (leichtes Leuchten) oder alle LEDs leuchten. Die Tests
werden jeweils bei horizontaler und vertikaler Antennenpolarisation durchgefthrt.

Zuerst wird Uber den gesamten Frequenzbereich von 80 MHz bis 1 GHz mit einer
Prufscharfe von 10 V/m gefahren, um das Frequenzband zu ermitteln, in dem der
Prufling ausféllt, sowie der Prifpegel am Anfang und am Ende des Ausfallbandes
(0,5-V/m-Schritte sind ausreichend genau).
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Anschliel3end wird bei drei Einzelfrequenzen 83 MHz — 110 MHz und 200 MHz der
Prufpegel ermittelt, ab dem der Prufling Reaktionen zeigt. Dies erfolgt bis zu einer
maximalen Feldstarke von 20 V/m in ebenfalls 0,5-V/m-Schritten. Falls die maximal
maogliche Prifscharfe des Labors niedriger ist, ist dies anzugeben.

Mit diesem Prufling werden die Reaktionsschwellen der elektrischen Feldstarke erfasst
und die kritischen Frequenzbereiche ermittelt. Diese Schwellen lassen sich aufgrund
verschiedener Reaktion des Priflings differenzieren und quantifizieren. Dadurch lassen
sich die Ergebnisse verschiedener Laboratorien bewerten und kdnnen untereinander
verglichen werden.

3 Ergebnisse der Vergleichsuntersuchungen der Storfestigkeitsprifung
am Beispiel der EN/IEC 61000-4-3

3.1 Messungen in verschiedenen Konstellationen in demselben Labor

Die Vergleichsuntersuchungen in verschiedenen Konstellationen beinhalten die Prifung
im vorher beschriebenen Aufbau als Tischgerét in 80 cm Hohe als Referenz.

Als nachstes kam ein zweiter Aufbau zum Einsatz. Dieser ist ebenfalls eingemessen
und wird verwendet, um eine Feldstarke von 20 V/m zu erreichen. Er unterscheidet sich
im eingesetzten Verstarker mitsamt dem Richtkoppler und dem Abstand zwischen
Prufling und der Antennenspitze von 3 m bzw. 2,6 m.

Bei der Wiederholung des Tests in der Konstellation mit 2,6 m Antennenabstand erfolgte
eine Anderung der Hohe des Priuflings von 80 cm auf 130 cm Uber der
Bezugsmasseflache.

Weiterhin wurde im Aufbau mit 3 m Antennenabstand der Prifling um 180 ° gedreht, um
die Strukturen, in welche das Priffeld einkoppeln kann, in einen anderen Bereich des
gleichférmigen Bereichs zu bringen.

Letztlich kam ein anderer Priftisch — Holz statt Hartschaum - bei einem
Antennenabstand von 2,6 m zur Einsatz.

Die Ausfallschwellen konnten in diesen verschiedenen Setups ermittelt werden. In den
folgenden Diagrammen sind diese Schwellen der elektrischen Feldstarke sowie die
Differenz zwischen dem minimalen und maximalen Wert in dB zu ersehen.

Betrachtet man beispielsweise die Differenz der Ausfallschwellen mit vertikaler
Antennenpolarisation in zwei verschiedenen Aufbauten, ergibt sich je nach Frequenz ein
Unterschied von maximal 4 dB. Die wesentliche aufbautechnische Anderung liegt hier
im Abstand zwischen der Antenne und dem Prifling. Da bei den hier betrachteten
Frequenzen mit beiden Antennenabstanden keine Fernfeldbedingungen gegeben sind,
konnen sowohl die Platzierung als auch die Verwendung einer anderen Antenne mit
anderem Richtdiagramm zu Unterschieden durch Wechselwirkungen fuhren.
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Bild 5: Vergleich bei horizontaler Antennenpolarisation mit unterschiedlichen Abstanden

Bei der Betrachtung der Feldstarken bei gleichem Messaufbau, jedoch einer Anordnung
des Priflings auf 80 cm uber der Groundplane zu 130 cm, liegen die einkoppelnden
Strukturen des Priflings nicht auf einem Punkt des Feldes, sondern in mehreren Feldern
des gleichformigen Bereiches mit verschiedenen Feldpunkten. Hieraus ergibt sich ein
Unterschied von maximal 5 dB. Mdgliche Griinde liegen darin, dass die Diskretisierung
des 1,5 m x 1,5 m groB3en Bereiches durch 16 bzw. 12 Einzelpunkte, welche der
praktischen Umsetzung der ,Kalibrierung des Feldes" geschuldet ist, nur endlich
erfolgen kann. Daruber hinaus befinden sich andere Strukturen, besonders die
Versorgungsleitung, unterschiedlich bzw. Gber verschiedene Einkoppelstrecken im Feld.

Antenne vertikal

4-5d8 : 5dB

10,0 ¥fm

0,0v/m 5di

® 2,6 m Antennenabstand auf Holztisch + 2,6 m Antennenabstand auf Holztisch +50 cm 4 Differenz

Bild 6: Vergleich bei vertikaler Antennenpolarisation in 80 cm und 130 cm Hohe

Gemal den normativen Vorgaben sind Tischgeréte in einer Hohe von 80 cm Uber der
Groundplane anzuordnen. Ein mdglicher zulassiger Freiheitsgrad liegt in der
Orientierung des Pruflings. Vergleicht man die Anordnung des Pruflings auf 80 cm Hohe
nach links bzw. nach rechts orientiert, so ergibt sich eine maximale Abweichung von
2 dB.
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Antenne vertikal
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Bild 7: Vergleich bei vertikaler Antennenpolarisation mit unterschiedlichen Orientierungen des Priiflings

Der letzte Vergleich zeigt den Unterschied zwischen verschiedenen Materialien des
Tisches, auf dem der Prifling platziert wird. Hier wurden ein Hartschaum- und ein
Holztisch verwendet. Aus dieser Untersuchung ergibt sich eine maximale Abweichung
von 4 dB. Laut der EN/IEC 61000-4-3 sollten Tische oder Unterlagen aus Material mit
niedriger Dielektrizitdtskonstante (niedriger Permittivitat), wie z. B. steifes Polystyren,
verwendet werden, da solche aus Holz oder glasfaserverstarktem Kunststoff wegen
moglicher Reflexionen zu einer Stérung des Feldes und zur Verschlechterung der
Gleichformigkeit des Feldes fuhren konnen.

Antenne vertikal

4 4dB

4 2dB

A 0dB

a.z..é m Antennenabstand auf Hartschaumtisch + 2,6 m Antennenabstand auf Hclnisc.h 4 Differenz
Bild 8: Vergleich bei vertikaler Antennenpolarisation mit unterschiedlichen Tischen

Bewegt man sich im Rahmen der Norm, d. h. eine Priflingshéhe vom 80 cm mit einem
geeigneten Tisch, ergibt sich eine sehr gute Ubereinstimmung und Vergleichbarkeit mit
diesem Musterprufling.
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3.2 Messungen in verschiedenen Laboratorien

Beim Vergleich der Ausfallschwellen mit beiden Antennenpolarisationen in
verschiedenen Laboratorien ergibt sich ein Unterschied von maximal 4 dB bzw. 6 dB.
Die Griunde dieses Unterschiedes rihren nicht zuletzt von den unterschiedlichen
Prufaufbauten her, welche alle der vorher betrachteten Aspekte beinhalten kénnen.

Bei dem relativ grof3en Unterschied von 6 dB ist der absolute Wert der Ausfallschwellen
zu betrachten. Mit Werten von 1 V/m zu 2 V/m ist das Verhaltnis sehr hoch, jedoch liegt
die absolute Differenz im Bereich der Auflésung von 0,5 V/m und auch sehr nahe an der
Schwelle der subjektiven Wahrnehmung.

Mit diesen Unterschieden ergab sich eine gute Ubereinstimmung, was die Eignung des
Musterpruflings fur Vergleichsmessungen belegt.
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Bild 9 und 10: Messwerte und Unterschiede in verschiedenen Laboratorien
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4 Zusammenfassung

Aus den hier untersuchten unterschiedlichen Aufbauten kann folgendes
zusammengefasst werden:

e Die verschiedenen Priflingshéhen haben einen wesentlichen Einfluss, dies
erklart sich durch die unterschiedliche Anordnung im Feld, wodurch sich auch die
Lange der beeinflussten Strukturen verandert.

e Bereits bei 110 MHz war die Ausfuhrung des Tisches relevant.

e Die Riuckkopplung zur Antenne (hier: unterschiedliche Abstande zwischen
Prufling und Antenne), welche durch verschiedene Antennentypen beeinflusst
wird, hat ebenfalls erheblichen Einfluss.

e Der Vergleich zwischen den Laboratorien war sehr gut, sofern ausreichend hohe
Ausfallschwellen erreicht wurden.

Um eine breitere Datenbasis zu erhalten, werden fir kinftige Vergleichsuntersuchungen
weitere Laboratorien mit einbezogen.

Mit dem hier vorgestellten Musterprifling ist ein Vergleich verschiedener Laboratorien
maoglich und kann zur Planung und Auswertung solcher Vergleichsuntersuchungen
verwendet werden.
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Aufbau eines automatisierten Messstandes zur
Storfestigkeitsuntersuchung von Unmanned Aerial Vehicles

M. Sc. Felix Burghardt, Leibniz Universitat Hannover, Institut fir Grundlagen der Elektro-
technik

Prof. Dr.-Ing. Heyno Garbe, Leibniz Universitat Hannover, Institut fir Grundlagen der Elek-
trotechnik

1 Einleitung

Die Verbreitung von Unmanned Aerial Vehicles (UAVs), auch unter der Bezeichnung ,Droh-
nen® bekannt [1], wachst seit Jahren und ihre Anzahl wird nach Einschatzung der Federal
Aviation Administration (FAA) auch in Zukunft weiter steigen [3]. Durch die Vielzahl an
Fluggeraten ruckt daher auch zunehmend die elektromagnetische Vertraglichkeit eines
UAVs mit seiner Umgebung in den Blickpunkt aktueller Forschung.

Far die Ermittlung der Stérschwelle eines UAVs gibt es noch kein standardisiertes Mess-
verfahren. Ein mdglicher Aufbau eines solchen Messstandes, mit welchem die Stérschwel-
le sowohl von einzelnen Baugruppen als auch die des Gesamtsystems ermittelt werden
kann, wird in dieser wissenschaftlichen Arbeit detailliert aufgezeigt. Zudem konnte der
Messstand bereits erfolgreich bei der Analyse eines UAVs eingesetzt werden [2].

2 Grundlagen

Potthast [5] hat die elektromagnetische Stérung als ein von der gewollten Fluglage ab-
weichendes Flugverhalten definiert. Eine solche Abweichung Iasst sich bei Multicoptern
(UAVs mit mehreren in einer Ebene liegenden und senkrecht gegen den Boden wirkenden
Rotoren) durch die Beobachtung der einzelnen Rotationsfrequenzen erkennen. Verandert
sich die Rotationsfrequenz eines Rotors wahrend der Beaufschlagung durch elektroma-
gnetische Signale bei gleichbleibenden Steuersignalen, so hat die Beaufschlagung Aus-
wirkungen auf das Flugverhalten des Systems.

2.1  Aufbau eines Multicopters

Um die Abhangigkeiten der einzelnen Komponenten in einem Multicopter besser nach-
vollziehen zu kénnen, ist in Abbildung [1]der Aufbau eines Multicopters als Blockschaltbild
dargestellt.

Jeder Multicopter besitzt eine ,Inertiale Messeinheit* (IMU), welche sowohl Drehraten- als
auch Beschleunigungssensoren vereint. Diese IMU ist im vorliegenden Multicopter zu-
dem Bestandteil des ,Flight Control Boards® (FCB). Das FCB beinhaltet neben der IMU
auch den Regler und kann somit als ,Schaltzentrale” des Multicopters angesehen wer-
den. Das FCB erhélt die Versorgungsspannung von 5V durch die ,Power Management
Unit* (PMU), welche wiederum die Spannung des Akkus (12 V) Gberwacht. Neben dieser
Uberwachung kann optional ein Kompass und GPS Empfanger an die PMU angeschlos-
sen werden. Eine weitere optionale Baugruppe ist die ,Status-LED*, welche mittels einer
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Bild 1: Blockschaltbild eines Multicopters

[

USB-Buchse direkten Zugriff auf das FCB ermdglicht. Diese wird an das FCB direkt ange-
schlossen. Die von einem Sender ausgesendeten Steuersignale empfangt der Multicopter
Uber eine Drahtantenne. Das ,Remote Control Board“ (RCB) wandelt die empfangenen
Steuersignale in pulsweitenmodulierte Signale (mit einer Frequenz von 73,5Hz) um und
leitet diese parallel an das FCB weiter. Der Motortreiber erhélt die Versorgungsspannung
direkt vom Lithium-Polymer-Akku (LiPo-Akku) und das Steuersignal durch das FCB als
pulsweitenmoduliertes Signal (mit einer Frequenz von 400 Hz). Dieser treibt anschlieBend
einen birstenlosen Gleichstrommotor an, wobei eine Kontrolle der Rotationsfrequenz des
Motors in der Regel nicht realisiert wird.

2.2 Anforderungen an den Messstand

Mit Hilfe des Messstandes soll nun untersucht werden, unter welchen Umsténden eine
Stérung auftritt. Neben dem Einfluss der Feldstarke und der Signalform ist auch die Be-
aufschlagungsdauer ein wichtiger zu untersuchender Parameter. Ebenfalls ist die Qualitat
der Stérung von groBem Interesse, da nicht jede Stérung zu einem Ausfall des Gesamt-
systems fihren muss. Zudem soll der Einfluss einzelner Subsysteme auf das Gesamtsys-
tem ergriindet werden, sodass zuklnftige Analysen einzelner Subsysteme eventuell zur
Bestimmung der Storfestigkeit des Gesamtsystems ausreichen.

Aus diesem Grund muss fur die Stérfestigkeitsanalyse eines Multicopters an die Messum-
gebung verschiedenste Anforderungen gestellt werden:

* Reproduzierbarkeit der Messergebnisse muss gewahrleistet sein.

» Durchfiihrung von automatisierten Messreihen mit Identifizierung, Klassifizierung
und Protokollierung der Systemstérungen.

* Einfacher Wechsel zwischen Gesamtsystem und Subsystemen mit nur geringflgi-
gen Anderungen des Messstandes.

+ Gleichzeitige Messung mehrerer PWM-Signalen bzw. Rotationsfrequenzen zur Uber-
wachung des DUT-Zustandes.

« EMV gerechter Aufbau - Sensoren dirfen durch die elekiromagnetische Beaufschla-
gung selber nicht beeintrachtigt werden.
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FUr die Kommunikation zwischen dem Messstand und dem Multicopter bedarf es zudem
verschiedener Schnittstellen, da sowohl Steuersignale empfangen, als aus Messsignale
versendet werden mussen. In Anbetracht der Untersuchung von einzelnen Baugruppen
sowie des Gesamtsystems, kann ein Multicopter in verschiedene Subsysteme unterteilt
werden. Diese sind:

» Subsystem ,FCB*": Bestehend aus Akku, PMU, FCB und wahlweise GPS/LED
» Subsystem ,Motortreiber und Motor®: Bestehend aus Akku, Motortreiber und Motor

+ Gesamtsystem: Bestehend aus Akku, PMU, FCB, Motortreiber, Motor und wahlwei-
se GPS/LED

Aus der Zusammensetzung der einzelnen Baugruppen folgen die in Tabelle 1], fur die
Untersuchung eines Hexacopters (6 Rotoren), aufgelisteten Schnittstellen:

Tabelle 1: Eigenschaften des Messstandes bei verschiedenen DUTs
DUT | Eingang | Ausgang
FCB 6x PWM (@73,5Hz) | 6x PWM (@400 Hz)

Rotor mit Motortreiber | 1x PWM (@400 Hz) | 1x Rotorfrequenz
Gesamtsystem 6x PWM (@73,5Hz) | 6x Rotorfrequenz

3 Aufbau des Messstandes

Die in Abschnitt beschriebenen Anforderungen beschréanken die Mdéglichkeiten der
Messstandentwicklung. Um alle Anforderungen zu erftllen wurden Entwicklungen sowohl
in der Hardware als auch in der Software vorgenommen, welche im Folgenden naher
beschrieben werden.

3.1 Hardware

Fir eine bessere Verstandlichkeit des Messstandaufbaus ist in Abbildung [2] das zugehdri-
ge Blockschaltbild skizziert. In einer GTEM-Zelle (Gigahertz-Transversal-Elektromagnetisch)
befindet sich das DUT, dessen Betriebszustand mittels Lichtwellenleiter (LWL) gesteuert
und ausgelesen werden kann. Sowohl die Rotationsfrequenz als auch die Pulsweite des
FCBs kénnen anschlieBend Uber einen Datenlogger aufgezeichnet werden. Dieser leitet
nach der Aufzeichnung die Signale an einen Computer weiter, Gber den die Auswertung
vorgenommen wird.

Der Computer hat auf Basis der Auswertung darlber hinaus die Aufgabe zu Entschei-
den, ob fur die nachste Messung Parameter gedndert werden sollen oder die Messreihe
neu gestartet bzw. abgebrochen wird. Zur Steuerung der Messgeréte sind diese per GPIB
(General Purpose Interface Bus — IEC-625-Bus) oder Ethernet mit dem Computer verbun-
den. Des Weiteren kann per USB der Trigger fir den zeitsynchronen Beginn der Messung
angesteuert werden.
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Bild 2: Blockschaltbild des Messstandes

Der Signalgenerator erzeugt, aus einer vom Computer vorgegeben Anzahl an Pulsen und
einer einstellbaren Pulswiederholfrequenz, ein Burst-Signal. Dieses Signal dient zur Trig-
gerung eines Pulsgenerators (PBG3 von Kentech Instruments Ltd.), welcher doppelexpo-
nentielle Pulse mit einer kurzen Anstiegszeit (90 ps bis 110ps) und einer hohen Span-
nungsamplitude (9kV bis 13kV) erzeugen kann. Die Pulse werden anschlie3end an den
Port der GTEM-Zelle mittels eines Koaxialkabels tbertragen. Die sich dann in der GTEM-
Zelle ausbreitenden TEM-Wellen wechselwirken abschlielBend mit dem DUT, wodurch sich
die Signalflusskette des Messstandes schlief3t.

Die Besonderheit des Messstandes bildet die optische Kommunikation mit dem DUT. Da-
fir wurde zunachst eine ,Messbox® entwickelt. In dieser befindet sich zum einem opto-
elektrische Wandler und zum anderen ein Arduino Board (Mikrocontroller) zur Erzeugung
der unterschiedlichen PWM-Signalen. Diese Messbox befindet sich auBBerhalb der GTEM-
Zelle, sodass eine storungsfreie Ubertragung der optischen Signale gewahrleistet werden
kann.

In der GTEM-Zelle muss eine Schnittstelle, zur Umwandlung der optischen Signale der
Messbox in elektrische Signale fir das FCB, vorhanden sein. Dafiir wird eine Spannungs-
versorgung bendtigt, die autark eine stabilisierte Spannung zur Verfiigung stellt. Experi-
mente mit DC/DC-Wandler haben gezeigt, dass diese durch die wahrend der Messung
vorhandene elektromagnetische Beaufschlagung selbst beeinflusst werden und folglich
mit solchen Wandlern keine Stabilisierung der Spannung mdglich ist. Abhilfe schafft hin-
gegen die Spannungsstabilisierung mit Hilfe einer Z-Diode. Abbildung zeigt eine ein-
fache aber effektive Schaltung, welche in der GTEM-Zelle mittels einer 9V Batterie eine
konstante Spannung von 4,7V zur Verfligung stellt.
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Bild 3: Baugruppen fiir die Kommunikationsschnittstellen in der GTEM-Zelle

Fir die Ubertragung der Messsignale vom Subsystem ,FCB“ zur Messbox werden diese
ebenfalls, unter Nutzung der vorgestellten Spannungsstabilisation, optoelektrisch gewan-
delt. Das Subsystem ,Motortreiber und Motor” sowie das Gesamtsystem haben hingegen
als Messsignal kein elektrisches, sondern ein mechanisches Signal (Rotationsfrequenz).
Da die meisten Motoren und Motortreiber nicht fir eine elektrische Bestimmung der Dreh-
zahl ausgelegt sind, wird die Drehzahl optisch detektiert. Dabei hat sich die Verwendung
einer Gabellichtschranke zur Detektion der Rotordrehzahl als sehr zuverlassig erwiesen
(Abbildung [3b). Eine LED leuchtet dabei direkt in einen Lichtwellenleiter hinein, wobei
der Lichtstrahl durch das Rotorblatt zwei mal pro Umdrehung unterbrochen wird. Dieses
Signal kann direkt zur Messbox weitergeleitet und dort in ein elektrisches Signal umge-
wandelt werden.

3.2 Software

Ein wichtiger Anforderungspunkt aus Abschnitt[2.2]ist die Automatisierung des Messstan-
des. Diese Aufgabe erfiillt ein Computer, welcher somit auch als zentrale Leitstelle ange-
sehen werden kann.

Die Steuersoftware des Messstandes ist in LabVIEW programmiert worden und umfasst
neben der Fernsteuerung der Messgerate (Signalgenerator, Datenlogger, Trigger) auch
die Auswertung der Messergebnisse. Auf Grundlage der Ergebnisse kann die Steuersoft-
ware automatisch entscheiden, welche Schritte als nachstes eingeleitet werden. Nach
jeder Messreihe speichert die Software zudem alle Rohdaten fiir eine spatere ausfuhrli-
chere Auswertung in MATLAB ab.

In Abbildung 4] ist fir eine anschauliche Darstellung ein Programmablaufplan fir die An-
steuerung eines FCBs und der Verarbeitung von Rotorfrequenzen mehrerer Rotoren ab-
gebildet. Nach dem Start der Steuerung missen vom Benutzer alle Konfigurationspara-
meter eingegeben werden, welche sich wahrend der Messung nicht veréandern. Dies sind
unter anderem die komplette Konfiguration des Datenloggers (Speichertiefe, Messdauer,
Anzahl der Kanéle, etc.) und des Signalgenerators (Signalform, Triggerform, Amplitude,
etc.). Nach der Initialisierung kdnnen die variablen Konfigurationsparameter eingetragen
werden, welche die Pulswiederholfrequenz (PRF) des Signalgenerators oder die Anzahl
an Wiederholungen (lterationen) festlegen.

Nachdem die Initialisierung erfolgreich abgeschlossen wurde, wird zum Start der Mess-

reihe auf eine Bestatigung des Benutzers gewartet. Ist diese erfolgt, beginnt eine au-
tomatische Prozedur. Zunachst wird die zuvor festgelegte PRF an den Signalgenerator
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Bild 4: Programmablaufplan des Messstandes

Ubertragen. AnschlieBend wird das FCB gestartet und der Trigger aktiviert den Daten-
logger. Nach einer zuvor festgelegten Ruhezeit wird anschlieBend der Signalgenerator
angetriggert und die Beaufschlagung beginnt. Nach der Beendigung der Beaufschlagung
wird erneut ein Zeitraum abgewartet, bis die Messung beendet ist. Nach dem Ende des
Messvorganges kénnen alle in dieser Zeit aufgezeichneten Messdaten vom PC abgeru-
fen werden. In LabVIEW werden anschlieBend alle Kanéle analysiert und der Verlauf der
Rotorfrequenz respektive Pulsweite berechnet. Dieser Verlauf wird abschlieBend grafisch
dargestellt.

Der né&chste Schritt besteht in der automatischen Bewertung der gerade durchgefiihrten
Messung. Dafiir wird jedes aufgenommene Signal in eine Kategorie der Stérungsklassifi-
kation nach dem ,Zeitpunkt und Dauer”, definiert von Sabath [6], eingeordnet. Die héchste
Stérungsklasse eines einzelnen Messkanals entscheidet fir die ganze Messung, ob eine
Stérung vorliegt und wenn ja, welche Entscheidung eigenstandig getroffen werden soll.
Liegt keine Stdérung vor, so wird mit der nachst héheren PRF fortgefahren. Wurde ein Ka-
nal gestoért, so wird die PRF maximiert (Obergrenze des verwendeten Pulsgenerators).
Das Erreichen der maximalen PRF fuhrt im n&chsten Schritt zur Beendigung der Messrei-
he. In diesem wird die PRF auf den Ursprungswert zurlickgesetzt und der lterationszahler
um eine lteration erhdht. Wurde jedoch ein Ausfall des Systems festgestellt, so werden alle
noch ausstehenden Messungen nicht weiter bertcksichtigt und der Zahler der Iterationen
gleich auf das Maximum gesetzt.

Nach dieser Bewertung werden alle Rohdaten von allen Kanélen abgespeichert. Fur die
Vervollstdndigung des Messprotokolls erfolgt zudem die Eintragung und Speicherung wei-

-131-



terer Parameter wie z.B. der Beaufschlagungsdauer oder des Betriebsmodi des DUTs. Ist
das Maximum an vorgesehenen lterationen erreicht, so wird die Messung beendet. Hat
der lterationszahler noch nicht das Maximum erreicht, so wird das FCB gestoppt und die
Messparameter mit der neuen PRF Uberschrieben. Der Steuerkreis schlief3t sich abschlie-
Bend mit dem erneuten Start der Beaufschlagung.

Die Auswertung aller Messdaten einer Messkampagne (bei der Messung einer einzigen
Parameterkonfiguration kénnen innerhalb von 10 Sekunden bis zu sieben Millionen Mess-
punkte anfallen) wird mit Hilfe von MATLAB durchgefiihrt. Dazu wurden verschiedene
Skripte entwickelt, welche die gewonnenen Messdaten aufbereiten, bewerten und mit-
einander in Zusammenhang bringen.

In LabVIEW werden alle Rohdaten in dem offenen Dateiformat *.tdms abgespeichert. Die-
ses Dateiformat erméglicht dem Benutzer Messdaten hierarchisch und in verschiedene
Gruppen abzuspeichern, ohne dass dieser eine eigene Datenstruktur entwickeln muss.
Der Nachteil des Dateiformates besteht darin, dass in MATLAB keine *.tdms Dateien im-
portiert werden kénnen. Fir den Messstand wurde deshalb das Skript von Brad Hum-
phreys [4] verwendet um *.tdms Dateien in *.mat Dateien umzuwandeln. Nach der erfolg-
reichen Umwandlung liegen die Rohdaten unstrukturiert im Workspace von MATLAB vor.
Diese werden anschlieBend fur die weitere Bearbeitung neu strukturiert und abgespei-
chert.

Da nun alle Rohdaten in einem fir MATLAB verstandlichen Dateiformat vorhanden sind,
wird anschlieBend der zeitliche Verlauf der Rotationsfrequenz respektive Pulsbreite aller
aufgezeichneten Signale bestimmt. Dieser Verlauf ermdéglicht eine einfachere Betrach-
tung, ob die Signale wahrend der Messung Schwankungen unterlagen. Zudem werden
nun nur noch wenige Tausend Datenpunkte pro Messkanal bendtigt. Dies wirkt sich bei
der Stérungsklassifizierung der Signale zudem positiv auf den Speicherplatz und der Be-
rechnungsgeschwindigkeit aus.
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Bild 5: Grafische Auswertung einer Parameterkonfiguration von Subsystem ,Motor und Motortreiber*
Der zeitliche Frequenz-/PWM-Verlauf einer Messung kann mittels eines weiteren Skriptes

grafisch dargestellt werden. Aus dem Messprotokoll werden dazu automatisch die Beauf-
schlagungszeit und weitere Parameter ausgelesen und in der Grafik markiert. Gleichzeitig
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findet eine automatische Einordnung in eine Stérungsklasse statt. Abbildung [5] zeigt bei-
spielhaft eine solch generierte Grafik. In dieser ist ein Einbruch der Drezahl wahrend der
Beaufschlagungsdauer eines einzelnen Rotors im Subsystem ,Motor und Motortreiber*
erkennbar.

Damit die Auswertung statistisch belastbar wird, muss jede Parameterkonfiguration mehr-
mals wiederholt werden. Der Vergleich dieser Messungen wird mittels eines weiteren
Skriptes durchgeflihrt. Letztendlich kénnen Aussagen von einer Parameterkonfiguration
Uber die Qualitat und Quantitat (Mittelwert) der Stérungen sowie den Zeitpunkt der ersten
Stérung getroffen werden.

4 Zusammenfassung

Durch die zunehmende Anzahl von Multicoptern im privaten als auch kommerziellen Be-
sitz wachst das Interesse an einer Betrachtung der elektromagnetischen Stérempfind-
lichkeit dieser Gerate. In dieser Arbeit wurde detailliert der Aufbau eines Messstandes
beschrieben, mit welchem eine elektromagnetische Stérempflindlichkeitsmessung sowohl
des Gesamtsystems eines Multicopters, als auch seiner Subsysteme durchgefiihrt werden
kann. Der Messstand ist in der Lage Messergebnisse zu interpretieren und ausgehend
von der Interpretation bei weiteren Messungen verschiedene Parameter zu variieren. Es
wurde ein Einblick in den Hardware- als auch Softwareaufbau des Messstandes gegeben
und die vom Messstand visuelle Ausgabe présentiert.

Die Autoren bedanken sich bei dem Team ,Elektromagnetische Wirkungen und HPEM*
des Wehrwissenschaftliches Institut fliir Schutztechnologien — ABC-Schutz, Munster, flr
ihre Gastfreundschaft und verlassliche Unterstitzung in ihren EMV Laboren. Die For-
schungsarbeit wurde vom selben Institut mit der Vertragsnummer E/E590/CZ025/CF149
gefdrdert.
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1 Kurzfassung

EMV Simulation ist ein sehr anspruchsvolles, wertvolles und méachtiges Werkzeug fur
EMV Spezialisten. Wenn dieses Werkzeug nicht nur fur einzelne individuelle Analysen,
sondern auch als fester Bestandteil bei der Produktentwicklung komplexer Systeme
verwendet werden soll, bedarf es einer Vielzahl an Voraussetzungen und Beféahigungen.
Dieser Fachartikel behandelt Fragestellungen und Losungen, wie die EMV Simulation in
den Entwicklungsprozess von Kraftfahrzeugen erfolgreich integriert werden kann.

Es wird diskutiert, warum die EMV Systemsimulation im Vergleich zur etablierten Crash
Berechnung bei der Demokratisierung nicht mithalten kann. Anschliel3end wird der
operative Simulationsprozess beschrieben, welcher sich aus der Datenbeschaffung,
Modellierung, Berechnung und Auswertung zusammensetzt. Damit der Prozess
funktionieren kann, werden Befahigungen benttigt. Zu den Beféahigungen gehdrt ein
professionelles Datenmanagement System, eine durchgangige Toolkette, abgestimmte
synchronisierte Projektplane des Gesamtsystems, fest definierte Simulationslastfalle und
eine durchgangige Verifikations- und Validierungsstrategie.

Wenn der Prozess definiert und die Befahigungen sichergestellt sind, kann der Aufwand
dem Nutzen gegenibergestellt werden, um den neuen Prozess zu bewerten.

2 Diskussion der EMV Simulation im Vergleich zur Crash Simulation

Die Crash Simulation wird seit Jahren erfolgreich mit Hilfe virtueller Methoden
durchgefuhrt. Warum die elektromagnetische Simulation nicht in &hnlicher Art und Weise
bei den Automobilfirmen Anwendung findet, wird in diesem Kapitel diskutiert. Um die
Crash Simulation mit der EMV Simulation zu vergleichen, werden die Aufwande, die
Anwendungen und der Nutzen jeweils gegenlbergestellt.

2.1 Vergleich der Aufwande

Um Crash Berechnungen durchfihren zu konnen, werden sehr detaillierte geometrische
Modelle mit sehr genau charakterisierten Materialeigenschaften bendtigt. Die Finite
Elemente (FE) Modelle haben mehrere Millionen Netzzellen und die Verbindungstechnik
von Kleber, Schrauben, Nieten, Schwei3ndhten etc. ist mit speziellen
Modellierungsmethoden bertcksichtigt. Eine der Schlisselinformationen der Crash
Berechnung sind die Materialeigenschaften. Jedes relevante Material muss hinsichtlich
der mechanischen Umformungen wie Dehnung, Biegsamkeit oder Bruch u.a. in
Abhéngigkeit der Geschwindigkeit, Temperatur und Krafteinwirkung charakterisiert
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werden [1]. Die Abhéngigkeiten sind in vielen Bereichen nichtlinear. Daher gibt es zur
Charakterisierung sehr viele und aufwandige Versuchsreihen, die sehr teuer sind. Aus
diesem Grund kénnen die Materialeigenschaften verschliisselt in den Materialbibliotheken
der Modelle hinterlegt werden, um dieses wertvolle Wissen trotz firmenubergreifendem
Einsatz und trotz grol3er Anzahl an Anwendern zu schutzen.

Die EMV Simulation kommt im Gegensatz zur Crash Simulation mit viel einfacheren
Geometriemodellen aus. Oftmals reichen Oberflachenmodelle mit mehreren zehntausend
Netzzellen aus, um z.B. eine Fahrzeugkarosserie zu modellieren. Auch die Materialien
sind viel einfacher zu beriicksichtigen, da in vielen Fallen die elektrische Leitfahigkeit,
Permeabilitdt oder Permittivitat als skalare Werte ausreichend sind. In Einzelfallen werden
die Materialeigenschaften komplexwertig und in Abhéngigkeit der Frequenz bendtigt,
deren Charakterisierung spezielle Messtechnik bendtigt. Die Anzahl der bendétigten
Materialien und die Aufwéande zur Charakterisierung sind jedoch bei weitem nicht so grof3
wie bei der Crash Simulation. Oftmals reichen Erfahrungswerte aus, um eine
ausreichende Genauigkeit bei den Berechnungen zu erzielen. Die Schwierigkeit der
Modellerstellung bei der EMV Simulation besteht darin, die gro3e Vielfalt an
Modellierungsansatzen fir das Verhalten von elektrischen oder elektronischen
Baugruppen zu kennen und anwenden zu kénnen. Modelle miussen je nach Untersuchung
in einem Teilbereich des Frequenzbereichs von Hz bis GHz gultig sein und es gibt in der
Elektrotechnik ebenfalls nichtlineares Verhalten (z.B. Sattigung von permeablen
Filterkernen oder Halbleiter Kennlinien), dessen genaue Modellierung sehr aufwandig ist.
Auf Grund der Vielfalt an Modellierungsmethoden ist bei der Anwendung Expertenwissen
erforderlich, um die Gultigkeiten und Randbedingungen korrekt zu beriicksichtigen.
Geschutztes und wertvolles Wissen wie Schaltungstechniken oder Platinen Layouts
lassen sich mit Verhaltensmodellen (Model Order Reduction, Black Box Modelle)
schiutzen. Firmenubergreifende Zusammenarbeit und grof3e Nutzerkreise lassen sich
somit auch bei der EMV Simulation ermdglichen.

Prinzipiell spricht nichts dagegen auch fir die EMV Simulation, analog zur Crash
Berechnung, in die genaue Modellerstellung und deren Spezifikationen zu investieren.
Die Anwendungen wirden durch umfangreiche und anspruchsvolle Modellbibliotheken
deutlich erleichtert werden. Letztlich muss gepruft werden, ob der erzielbare Nutzen die
Aufwande rechtfertigt.

2.2 Vergleich der Anwendungen und deren Moglichkeit zur Demokratisierung

Die Lastfalle der Crash Simulation (z.B. Front-, Seiten-, Heck-, Offset-, Uberroll-Crashtest)
sind zwar Vvielfaltig und landerabhangig, jedoch standardisiert und sehr genau in
Simulationsroutinen abbildbar. Zur Gegenuberstellung mit der EMV Simulation werden im
Folgenden die Quelle oder Anregung im Simulationsmodell, das Koppelmodell und die
Beobachtungsgréf3en einzeln betrachtet.

Die Anregung bei der Crash Simulation ist sehr genau spezifiziert. Die Grol3e der
Barrieren, Anfangsgeschwindigkeiten und Richtung des Aufpralls lassen kaum Spielraum
fur individuelle Ansatze oder Methoden zu. Im Gegensatz dazu gibt es bei der EMV
Simulation unzahlige Arten und Methoden der Quellmodellierung in Abhangigkeit der
Doméne (Zeit-/Frequenzbereich), des erforderlichen Gliltigkeitsbereichs und der Art der
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Ausbreitung (z.B. leitungsgefuhrt, gestrahlt, Nahfeld, Fernfeld). Entsprechend viele
individuelle Lastfalle und Losungswege lassen sich daraus entwickeln.

Das Koppelmodell bei der Crash Simulation ist so gut wie unabhangig von der Anregung.
Die FE-Modelle und Materialparameter kdnnen pro Variante einmalig erstellt werden und
fur viele unterschiedliche Lastfalle direkt verwendet werden. Bei der EMV Simulation hat
die Art der Quelle bereits Auswirkung auf die benotigte Auswahl des Koppelmodells.
Damit sich Strome, Spannungen oder Felder von der Quelle zur Beobachtungsgrof3e hin
richtig ausbreiten kdnnen, mussen Koppelmodelle individuell auf Grund unterschiedlicher
dominanter Einflisse angepasst werden. Die Kunst darin ist zu wissen, wie der benétigte
elektromagnetische Effekt im Modell beriicksichtigt werden kann und was alles
weggelassen oder vernachlassigt werden kann. Somit ist auch beim Koppelmodell
Expertenwissen erforderlich. Modellierungskataloge und Lastfallbeschreibungen wirden
sich sehr weit auffachern, falls diese fur eine gro3e Anzahl an Nutzern beschrieben
werden sollten.

Die BeobachtungsgrofR3en sind bei der Crash Simulation relativ einfach interpretierbar.
Einzuhaltende Verformungstiefen im Fahrgastraum, wirkende Kréafte auf Fahrzeugteile
oder Personen, einzuhaltende Zeiten bei der Crash-Abschaltung usw. kénnen genau
spezifiziert und ausgewertet werden. Da es sich grofRtenteils um direkt messbare
physikalische GroRen im Modell und der Realitat handelt, und auch Verformungen direkt
bewertbar sind, ist ein Vergleich zwischen Simulation und Messung gut realisierbar und
nachvollziehbar. Bei der EMV Simulation sind die Beobachtungsgrof3en als einziger
Modellbestandteil genau definiert. In der Regel sind das Stréme, Spannungen oder Felder
an bestimmten Positionen im Modell. Diese orientieren sich meistens an genormten
Messaufbauten. Der Unterschied zur Crash Simulation besteht darin, dass das
Simulationsergebnis schwieriger mit der messtechnischen Realitat verglichen werden
kann. Denn physikalische Grol3en wie elektromagnetische Felder lassen sich nur indirekt
messen, wobei die Messtechnik eine nicht zu vernachlassigende Ruckwirkung auf die
MessgroRe selbst hat. Auch Stromverteilungen in metallischen Geometrien wie der
Karosserie lassen sich nicht direkt messen und vergleichen. Ein weiterer Aspekt ist, dass
subjektive Eindriicke, wie beispielsweise Storungen im Radioempfang oder Licht- bzw.
Displayflackern, die ein Mensch mit seinen Sinnen wahrnehmen kann, auf3erst schwierig
in einem Modell abbildbar und darin auswertbar sind. Der Vergleich zwischen Simulation
und Realitat ist somit deutlich schwieriger.

Zusammengefasst existieren erhebliche Unterschiede bei der Beschreibung von
Lastfallen oder Anwendungsfallen zwischen Crash und EMV Simulationen auf
Systemebene. Dies liefert Argumente, warum die Demokratisierung der Crash Simulation
viel weiter fortgeschritten ist als bei der EMV Simulation.

2.3 Vergleich des Nutzens

Der Nutzen der Crash Simulation ist offensichtlich. Aus Sicht der Verbraucher
ermoglichen virtuelle Methoden eine optimale Gestaltung der Sicherheit im Falle von
Unfallen, die sehr vielfaltig sein kénnen. Durch diese Optimierung werden unter
Umstanden Leben gerettet und Sicherheitsstandards ermdéglicht, die dber die
gesetzlichen Anforderungen hinausgehen. Aus Sicht der Hersteller flieBen die Crash
Anforderungen mit Hilfe virtueller Methoden schon sehr frih in der Produktentwicklung
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ein und Anderungen der Bauteile konnen standig und effizient bewertet werden. Eine
alternative Absicherung mit Hilfe von Hardware ist viel teurer (jeder Versuch kann mit
derselben Hardware meist nur einmal durchgefiihrt werden) und auf Grund der zeitlichen
Abhéangigkeiten zwischen Auslegung und Absicherung viel tréager als bei der virtuellen
Absicherung. Sowohl fur die Verbraucher, als auch fir die Unternehmen sind das
greifbare und Uberzeugende Vorteile.

Der Nutzen der EMV Simulation ist ebenfalls vorhanden, jedoch bei weitem nicht so
offensichtlich und einfach zu argumentieren wie bei der Crash Simulation. Aus Sicht der
Verbraucher ist die Situation eine andere. Ein Unfall wird meistens durch
nachvollziehbares menschliches Fehlverhalten ausgeldst, kommt sehr h&aufig vor, ist
statistisch erfassbar und hat fast immer eine Konsequenz und direkte Ruckwirkung auf
den Menschen. EMV-Probleme entstehen dagegen meist unwissentlich, werden nicht
immer erkannt oder sogar falschlicherweise als solche bewertet, sind viel seltener und
haben auch dann nur vereinzelt eine nicht tolerierte Rickwirkung oder Konsequenz fur
den Menschen. Der Nutzen fur Verbraucher wird durch die Vermeidung von EMV
Problemen erzielt und kann nur schwierig quantifiziert werden. Fir Unternehmen lasst
sich der Nutzen virtueller EMV Methoden ebenfalls schwierig planen oder messen. Die
Diskussion des Nutzens der EMV Simulation folgt in einem spateren Kapitel.

3 Prozessbeschreibung der EMV Simulation
Um einen Simulationsprozess in einem Unternehmen zu etablieren, ist die Definition und

Beschreibung erforderlich. Je groRer der Nutzerkreis wird, je mehr Schnittstellen vorhanden sind
und je mehr Untersuchungen durchgefiihrt werden, umso wichtiger werden ordnende Prozesse.

Sourcing Pre-processing Solving Post-processing

Toolkette

Datenmanagement

Bild 1: Simulationsprozess

Ein Simulationsprozess kann in vier grundlegende Teilprozesse unterteilt werden. Der
erste Prozessschritt ist die Datenbeschaffung (sourcing). Der zweite Prozessschritt ist die
Modellvorbereitung (pre-processing). Der dritte Prozessschritt ist die Durchfiihrung und
Bewertung der Simulationen (solving). Der letzte Prozessschritt beinhaltet die
Auswertung, Kommunikation und Transfer der Simulationsergebnisse (post-processing).
Neben dem operativen Prozess, der den Ablauf der Simulationen beschreibt, werden
mehrere Befahigungsprozesse im Unternehmen bendtigt, die die Grundlagen,
Rahmenbedingungen, Ressourcen und Infrastruktur  sicherstellen. Diese
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Befahigungsprozesse sorgen fur einen reibungslosen Ablauf und fir die bendtigte
Qualitat.

In dieser Ausarbeitung werden das Datenmanagement, die Toolkette und die
Bereitstellung aktueller Dokumentationen wie generische und projektbezogene
Synchropléane, Anwendungen und Lastfélle behandelt. Die Qualitatssicherung ist eine der
wichtigsten Voraussetzung fur einen erfolgreichen Simulationsprozess. Verifikations- und
Validierungsprozesse mussen sicherstellen, dass Uber die gesamte Toolkette verifizierte
Modelle verwendet werden und durch den sicheren Umgang mit den
Simulationsmethoden valide und belastbare Ergebnisse generiert werden.

3.1 Datenmanagement

Das Datenmanagement begleitet den Prozess der Modellerstellung, sorgt fir die
Bereitstellung der Modelle und die Archivierung von Simulationsprojekten und
Ergebnissen. Ein Datenbanksystem mit Rechtevergabe, Ermoglichung zur Ableitung von
Modellen und Varianten, Freigabe von Modellen, Verknipfungsmdglichkeiten
verschiedener Datenquellen und Schaffung von Beziehungswissen sind Beispiele fir
Inhalte des Datenmanagements. Es empfiehlt sich, Arbeitsablaufe in das
Datenmanagementsystem zu integrieren. Damit lassen sich standig wiederholende
Ablaufe wie z.B. Assemblierungsschritte, Berechnungen oder Auswertungen
automatisieren. Professionelles Datenmanagement tragt dazu bei, die Datenintegritat zu
verbessern, den Verifikationsprozess zu vereinfachen und den Simulationsprozess in
allen Schritten zu automatisieren.

3.2 Toolkette

Die Toolkette und deren Weiterentwicklung hin zu automatisierten Schnittstellen ist eine
weitere Beféahigung fur einen effizienten Simulationsprozess. Toolketten sind
unternehmensspezifisch und missen zwischen einzelnen Fachbereichen abgestimmt
werden. Bei der Datenbereitstellung gibt es Datenbanken, Datenformate und manuelle
Schnittstellen zu betrachten. Beim pre-processing kdnnen Modellierungsvorschriften und
Modellierungskataloge helfen, die richtigen Datenformate und Schnittstellen zu befahigen.
Es werden Tools zur Verhaltensmodellierung oder fir Model Order Reduction (MOR)
bendtigt. Manuelle Schritte bei der Datenaufbereitung kénnen erforderlich sein, sollten
jedoch auf Grund der Fehleranfélligkeit vermeiden werden. Beim solving werden Tools
zur Berechnung bendétigt, welche geeignete Losungsverfahren und Import Schnittstellen
aufweisen. Das post-processing benotigt Tools zur Auswertung und Darstellung von
Simulationsergebnissen. Diese Tools muissen in der Lage sein, Auswertungen zu
automatisieren und geeignet darzustellen.

Eine Toolkette mit geeigneten Schnittstellen sorgt dafir, dass im Prozess
Verifikationsstrategien automatisiert werden. Zu viele manuelle Schnittstellen in der
Toolkette sind fehleranféllig und kdnnen dazu fuhren, dass z.B. alte oder ungultige
Teilmodelle, Modelleigenschaften, Varianten oder Ergebnisse verwendet werden.
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3.3 Synchroplane

Synchropléne sind unternehmensspezifisch. In den Prozessen der Produktentstehung
lassen sich Synchropléane in verschiedene Phasen einteilen. In jeder Phase konnen
spezifische Anwendungsfélle fur EMV Simulationen mit der jeweils phasenadaquaten
Modellreife etabliert werden.

Architekturphase Konzeptphase Konzeptbestatigung Produktbestatigung

Anwendungsfall Anwendungsfall Anwendungsfall Anwendungsfall

Bild 2: Phasen eines generischen Synchroplans im Produktentstehungsprozess

In der Architekturphase und Konzeptphase liegen Daten unvollstédndig oder ungenau vor.
In diesen Phasen kénnen Simulationsstudien, Reviews, vergleichende Simulationen oder
die Ermittlung und Dimensionierung von Designregeln als nitzliche Anwendungsfalle
eingesetzt werden. Wahrend der Konzeptbestatigung und Produktbestatigung liegen
genauere Daten vor. Meistens gibt es in diesen Phasen Hardware Prototypen zur
Absicherung. In diesen Phasen kénnen Simulationen Messungen erganzen. Mit Hilfe von
Messungen konnen alle relevanten Parameter ermittelt werden und mit Hilfe der
Simulation kdénnen diese optimiert werden. Weiterhin kdnnen Probleme analysiert und
verstanden werden. Basierend auf Erfahrungen kbnnen immer wieder Anwendungsfalle
entwickelt oder weiterentwickelt werden.

3.4 Anwendungen und Lastfélle

Anwendungen und Lastfélle, die wiederkehrend verwendet werden sollen, miissen von
erfahrenen Simulationsexperten entwickelt werden. Fir den gesamten Ablauf muss stets
vom sourcing bis zum post-processing jeder Schritt durchdacht und stabil anwendbar
sein. Der Simulationsexperte sollte sich in den Themengebieten EMV (v.a.
Praxiserfahrung), elektromagnetische Feldtheorie, Solver und numerische Verfahren, den
Simulationstools sowie CAD-Anwendungen bestens auskennen. Im Idealfall werden bei
der Entwicklung der Anwendung Verifikationsstrategien berlcksichtigt. Um eine
Anwendung fir den breiten Einsatz freizugeben, sollte diese ausreichend validiert sein.
Bei bestandener Validierung und Vertrauen in die Anwendung kann dieser Schritt bei
Folgeanwendungen entfallen. Die Verifikation der Teilschritte des entwickelten Ablaufs
einer Anwendung bleibt hingegen zur Sicherstellung der Qualitat bestehen.

Das Ergebnis ist ein leicht bedienbarer und prozesssicherer Anwendungsfall, der von
erfahrenen und auch von weniger erfahrenen Anwendern fehlerfrei genutzt werden kann.
Es ist unbedingt zu vermeiden, falsche Rickschlisse aus schlecht definierten und mit
verborgenen Fehlern behafteten Anwendungsfallen zu ziehen, weil dadurch die
Glaubwiurdigkeit und der Nutzen der gesamten Simulation in Frage gestellt werden kann.

3.5 Verifikation und Validierung

Bei den Anwendungsféllen soll eine durchgéngige Verifikations- und Validierungsstrategie
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(V&V) bericksichtigt werden. Andernfalls ist der dauerhafte Nutzen nur schwierig
realisierbar.

Beim sourcing ist die Verifikation am wichtigsten. Wenn falsche, zu alte oder fehlerhafte
Daten verwendet werden, wird viel Aufwand flir zweifelhafte Ergebnisse erzeugt.
Durchgéangige Toolketten, passende Datenformate und Schnittstellen, sowie
professionelles Datenmanagement unterstitzen die Verifikation. Die Validierung soll im
besten Fall fur alle Teilergebnisse durchfihrbar sein. Wenn beispielsweise MOR-
Methoden verwendet werden, sollten diese mindestens einmalig mit analytischen
Methoden oder Messungen verifiziert oder validiert worden sein, um den
Gultigkeitsbereich zu kennen.

Fur die Demokratisierung der EMV Simulation in einem Unternehmen ist es eine
Voraussetzung, dass die V&V-Strategie entlang der operativen Ausfihrung der
entwickelten Simulationsprozesse mit bericksichtigt ist. Wenn die EMV Simulation als
Dienstleistung wichtige Ergebnisse fir Entscheidungen liefert, sollte zusatzlich tber die
Zertifizierung der Simulation nachgedacht werden [2].

4 Nutzen des EMV Simulationsprozesses

Der Nutzen ist die treibende Kraft fir einen neuen Prozess. Im Falle der EMV werden
bestehende Prozesse ersetzt oder erganzt. Beim Ersetzen findet eine Kompensation mit
wegfallenden Aufwanden statt. Bei einer Erganzung muss sich die Effizienz oder ein
Ubergeordneter Nutzen steigern, um die zusatzlichen Aufwande zu rechtfertigen.

Eine messbare Effizienzsteigerung kann dadurch erzielt werden, dass Hardware Bedarfe
zur  Entwicklung und Absicherung reduziert werden, dass ungeplante
Entwicklungsleistungen reduziert werden, oder dass eine frihere Produktreife den
Entwicklungsprozess verkurzt. Unternehmerischer Nutzen kann entstehen, wenn die
zusatzlich entstandenen Erkenntnisse das Wissen und die Ausbildung des Personals
steigern. Wenn optimierte und intelligente EMV-Konzepte die Produktkosten reduzieren
oder Produktmerkmale verbessern, kdnnen Wettbewerbsvorteile erzielt werden.
Strategischer unternehmerischer Nutzen kann auch ein Argument sein. Mit Hilfe neuer
virtueller Methoden und Tools kénnen immer komplexere Systeme entwickelt werden, wo
hingegen herkdbmmliche Methoden an ihre Grenzen kommen. Komplexitat zeichnet sich
darin aus, dass sie nicht I6sbar ist und es keine Moglichkeit der exakten Bestimmung und
Modellierung gibt [3]. Sie lasst sich jedoch mit geeigneten Methoden und Werkzeugen wie
der EMV Simulation, sowie einem hohen Mall an Wissen Uber die kausalen
Zusammenhange der Systemelemente deutlich einschranken und reduzieren.

5 Zusammenfassung und Diskussion

Der Weg von einzelnen Simulationsprojekten hin zu einer durchgangigen Verankerung
der Simulation im Entwicklungsprozess von komplexen Systemen ist eine grol3e
Herausforderung. Wenn die Voraussetzungen geschaffen sind, konnen etablierte und vor
allem einmalig erfolgreiche Simulationen und Anwendungen standig und mit
reproduzierbarem Nutzen angewendet werden. In erster Linie wird die Arbeit der
Simulationsexperten effizienter und produktiver, wenn es einen Simulationsprozess und
dessen Beféahigung im Unternehmen gibt. Nach einer gewissen Anlaufphase kann die
Demokratisierung der EMV Simulation thematisiert werden. Die Demokratisierung der
EMV Simulation muss im Speziellen definiert werden. Prinzipiell bedeutet dies, dass der
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Allgemeinheit etwas zur Verfiigung gestellt wird, was vorher nur privilegierten Personen
zuganglich war. Bei dem Vergleich mit der Crash Simulation wurde diskutiert, warum die
EMV Simulationen sehr individuell und schwierig anwendbar sind. Daher macht es im
ersten Schritt keinen Sinn, dass die Tools und Methoden der Allgemeinheit zuganglich
gemacht werden. Vielmehr sollten zuerst Ergebnisse aus Simulationen zuganglich und
damit demokratisiert werden (siehe Bild 3). Dies fiuihrt zu mehr Akzeptanz fur getroffene
Entscheidungen.

EMV Erstellung und Freigabe von Simulationsergebnissen

Simulation

Spezialisten EMV Effekte sind plausibel und werden
verstanden =»verfligbar

EMV Fachleute ohne

Simulationskenntnisse Freigabe von Projektentscheidungen, die

auf verfigbaren EMV Simulationen basieren

Projektentscheidungen sind plausibel
und werden verstanden = verfugbar

Fachfremde Personen

Bild 3: Demokratisierung der EMV Simulation

Bis die Tools und Anwendungsfdlle in Form von einfach bedienbaren Apps der
Allgemeinheit verfugbar gemacht werden kdnnen, muss die V&V Strategie von der
Software verantwortet werden. Dieses Ziel kann als Herausforderung der néchsten
Jahrzehnte angenommen werden. Fur andere Disziplinen wie CFD (Computational Fluid
Dynamics), die ebenfalls nicht die Nutzerzahlen von Crash Simulanten erreicht hat, gibt
es vergleichbare Diskussionen zu dem Thema der Demokratisierung mit ahnlicher
Analyse und Fazit [4].
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Messung der Storfestigkeit integrierter Schaltungen
getrennt fur das elektrische und magnetische Feld
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1 Einfihrung

Eine Methode zur Messung der elektromagnetischen Storfestigkeit von integrierten
Schaltungen (IC’s) unter Verwendung einer TEM-Zelle ist in DIN EN 62132-2 [1] spezifi-
ziert. Bei dieser Methode wird der zu untersuchende IC auf ein Testboard montiert und
das Testboard in eine Offnung in der Wand der TEM-Zelle eingelegt. Bei der Messung
wird der IC mit dem in der TEM-Zelle erzeugten elektromagnetischen Priffeld beauf-
schlagt. Das Priffeld erfallt im nutzbaren Frequenzbereich der TEM-Zelle die Fernfeld-
bedingungen. Die elektrische und magnetische Komponente des Priffeldes bzw. der
sich in der Zelle ausbreitenden TEM-Wellen sind Gber die Feldwellenimpedanz des frei-
en Raumes Zyo =~ 377 (2 fest miteinander verknUpft, stehen senkrecht zueinander und
senkrecht zur Ausbreitungsrichtung der Welle. Im Fall einer Stérbeeinflussung kann
nicht bestimmt werden, ob die Beeinflussung durch die elekirische oder magnetische
Komponente des Priffeldes verursacht wurde.

Im Weiteren wird eine neue Methode zur Messung der Storfestigkeit von integrierten
Schaltungen vorgestellt, die eine Unterscheidung zwischen der Storfestigkeit gegen-
Uber elektrischen und magnetischen Feldern erméglicht. Diese Methode verwendet
zwei speziell entwickelte Feldquellen zur Erzeugung eines elektrischen bzw. magneti-
schen Pruiffeldes. Das Testboard mit dem IC wird in eine Masseflache eingelegt. An-
schlieBend wird unter Verwendung eines Distanzringes eine der Feldquellen Gber dem
IC positioniert. Die Héhe des Distanzringes bestimmt dabei den Abstand zwischen
Feldquelle und IC. Bei dieser Methode befindet sich der IC im Nahfeld der Quelle.

Mit den Feldquellen kann die Messung der Stérfestigkeit getrennt flir das elektrische
und magnetische Feld erfolgen. Dieser Vorteil wurde in [2] verwendet, um die Schirm-
wirkung verschiedener Schirmkonfigurationen und Materialien zu untersuchen. Die
Messung der elektrischen Feldstarke bzw. magnetischen Flussdichte erfolgte dabei mit
Hilfe von zwei Feldmessern, die anstelle des IC’s in das Testboard eingelegt wurden.

Der Aufbau zur Messung der feldgebundenen Stérfestigkeit und der Schirmwirkung
wird in Abschnitt 2| vorgestellt. Eine Charakterisierung der Priffelder erfolgt in Ab-
schnitt [3] Ausgewahlte Ergebnisse zur Schirmdampfung werden in Abschnitt [4] vor-
gestellt und diskutiert. Eine Zusammenfassung gibt Abschnitt 5

- 143 -


mailto:pfennig@langer-emv.de

2 Messaufbau

Zur Messung der Storfestigkeit im Frequenzbereich bis 3 GHz werden die IC-Testum-
gebung ICE1 und das IC Testsystem P1402/P1502 verwendet [3]. FUr Messungen
bis 1 GHz kann das IC Testsystem P1401/P1501 verwendet werden [3].

Fir die Messung werden die Masseflache GND 25, der Distanzring D70h10 mit der
Hbéhe h = 10 mm, die Feldquelle P1402 zur Erzeugung des magnetischen Priffeldes
und die Feldquelle P1502 zur Erzeugung des elektrischen Priffeldes verwendet. Das
Testboard mit dem IC wird in die Masseflache eingelegt und die entsprechende Feld-
quelle unter Verwendung des Distanzringes Uber dem IC positioniert. Zur Erzeugung
der Priffelder werden die Feldquellen Uber einen Signalgenerator, Verstarker und zu-
satzlichen Richtkoppler gespeist.

Zum IC Testsystem gehdéren die Feldmesser EPM 02 und BPM 02, mit denen die elek-
trische bzw. magnetische Feldstarke am Ort des IC’s gemessen werden kann. Mit
Hilfe der Feldmesser, die unter Verwendung des Adapters GNDAO02 in die Masse-
flache GND 25 eingelegt werden, kann eine Regelung der Generatorleistung auf die
gewunschte Pruffeldstéarke erfolgen. Die notwendigen Leistungspegel kbnnen im Rah-
men einer Vormessung ermittelt werden.

In Verbindung mit den Feldmessern EPM 02 und BPM 02 kdnnen die Feldquellen zur
Untersuchung der Schirmwirkung auf IC-Ebene verwendet werden. Die einzelnen Kom-
ponenten und den Messaufbau zeigt Abb. [1] Dieser Messaufbau wurde in [2] verwen-
det, um die Schirmwirkung verschiedener Schirmkonfigurationen und Materialien zu
untersuchen. Dazu wurde eine IC-Attrappe aus Styrodur verwendet. Diese wurde auf
dem Feldmesser platziert und anschlie3end der Schirm aufgebracht [2].
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Abbildung 1: Messequipment und Messaufbau zur Messung der Schirmdampfung

Zur Messung der Schirmdampfung wurde jeweils ein Feldmesser anstelle des IC’s
in die Masseflache eingelegt und die entsprechende Feldquelle zusammen mit dem
Distanzring Uber dem Feldmesser positioniert. AnschlieBend wurde der Ausgang des
verwendeten Netzwerkanalysators (NWA'’s) mit der Feldquelle und der Ausgang des
Feldmessers Uber einen Vorverstarker mit dem Eingang des NWA'’s verbunden und die
Einflgedampfung des Systems ohne sowie mit dem jeweiligen Schirm gemessen.
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3 Pruffeld der Feldquellen

Die Feldquelle P1402 erzeugt ein magnetisches Feld und die Feldquelle P1502 ein
elektrisches Feld. Im Bereich des zu prifenden IC’s ist das elektrische Feld der P1502
senkrecht zur Masseflache gerichtet und das magnetische Feld der P1402 in einer
Ebene parallel zur Masseflache. Durch Drehen der Feldquelle P1402 auf dem Distanz-
ring kann die Richtung des magnetischen Feldes in dieser Ebene variiert werden.

3.1 Bestimmung der Feldstarken

Wird der Feldmesser EPM 02 bzw. der Feldmesser BPM 02 in die Masseflache einge-
legt, kann das erzeugte Feld am Ort des zu prifenden IC’s gemessen werden. Die am
Ausgang der Feldmesser gemessenen Spannungen uy, bei Anregung der Feldquellen
mit einer Leistung von —5 dBm sind in Abb. [2|dargestellt. Mit Hilfe der Korrekturfaktoren
der Feldmesser kepy und kgpy kann die entsprechende elektrische Feldstarke E bzw.
magnetische Flussdichte B berechnet werden.

E Um Fepm
k = — — 1
EPM N dB(ZX) dBuV’+_dB(;n) (1)
B B Um kepm
k e — 2
B dBuT _ dBuv dB(L) @)

Die Ergebnisse fur den Frequenzbereich von 1 MHz bis 4 GHz sind in Abb. |2| darge-
stellt und zeigen, dass das Feld beider Feldquellen im Frequenzbereich bis 3 GHz
naherungsweise konstant ist. Eine zuséatzliche Anpassung der Feldstarke an die Prif-
feldstarke kann, wie in Abschnitt |2| kurz beschrieben, durch eine frequenzabhangige
Regelung der Generatorleistung erfolgen.
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Abbildung 2: Berechnung der Feldgréen mit Hilfe der Feldmesser EPM 02/BPM 02.
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3.2 Feldkomponenten im Nahfeld der Feldquellen

Zur Charakterisierung der Feldquellen wurden fir beide Feldquellen die elektrische
und magnetische Feldstéarke am Ort des zu prifenden IC’s mit Hilfe der Feldmesser
bestimmt. Die Diagramme in Abb. [3| (oben) zeigen, dass neben der dominierenden
bzw. gewinschten Feldgrof3e jeweils auch die andere Feldgrof3e existiert. Diese ist in
Abhangigkeit von der Frequenz jedoch deutlich geringer. Neben den Feldstarken ist in
Abb. (3| (unten) fir beide Feldquellen das Verhaltnis der Feldstérken E/H, das hei3t die
Feldwellenimpedanz Zy der Quelle, in dBS2 angegeben. Die Ergebnisse zeigen, dass
die Feldwellenimpedanz der elektrischen Feldquelle wie erwartet im Nahfeld [4, S. 204]
hochimpedant ist und mit steigender Frequenz abfallt. Entsprechend ist die Feldwellen-
impedanz der magnetischen Feldquelle im Nahfeld niederimpedant und steigt mit der
Frequenz an. In beiden Fallen fallt bzw. steigt die Feldwellenimpedanz mit ndherungs-
weise 20 dB/Dekade und néhert sich im GHz-Bereich der Feldwellenimpedanz des
freien Raumes Zw, ~ 377 Q (Zwo =~ 51 dBQ).

P1402 und P1502 (EPM 02) P1402 und P1502 (BPM 02)

E in dB(V/m)

H in dB(A/m)
|
g
T

Ok-..: B e S S S S e S AU S 1]
0 ]| E O T e
—40 e | | 2 | L —100 —| | | 2 L

10! 102 103 10! 102 103
Frequenz f in MHz Frequenz f in MHz
P1502 P1402
120 4 HEERR L \') HEHEHEHE I | H T 60 H H H

S At CCEEEE I I 51.5dBQ| S I T B

% 100 Ll Do % B B |

= 8O-t TN = 210 ) 7 el ot

S0P i B Op e T s aBa 31T O) |

40 H HE | H HE | H 1 _20 H HE H | H I
10t 102 103 10t 102 103
Frequenz f in MHz Frequenz f in MHz

Abbildung 3: Elektrische Feldstarke £, magnetische Feldstdrke H und Feldwellen-
impedanz E/H der Feldquellen P1402 und P1502.

Die gewonnenen Ergebnisse gelten fiir den Distanzring D70 h10 und zeigen, dass sich
der zu prifende IC bis ndherungsweise 3 GHz im Nahfeld der Quellen befindet. Das
heil3t, die vorgestellte Methode zur getrennten Messung der Stdrfestigkeit gegenlber
elektrischen und magnetischen Feldern kann bis ungefahr 3 GHz verwendet werden.

Als Ubergangspunkt zwischen dem Nahfeld und dem Ubergangsfeld des elektrischen
und magnetischen Elementardipols bzw. einer Dipol- und Rahmenantenne wird in
[4, S. 204] der Abstand r von der Quelle angegeben, fur den r/r, = 0,63 gilt. FUr einen
konstanten Abstand » = 10mm von der Quelle und ry = A\/(27) = ¢/(27f) ergibt sich
die Frequenz f = 3,0 GHz. Das heif3t, liegt der betrachtete Aufpunkt 10 mm von der
Quelle entfernt, befindet sich dieser bis 3 GHz im Nahfeld der Quelle. Diese theoreti-
sche Abschatzung unterstitzt die messtechnisch gewonnene Frequenzgrenze.
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3.3 Feldhomogenitat

Ein weiteres Kriterium zur Bewertung des Priffeldes ist dessen Homogenitat. In einer
ersten Messung wurde die Feldhomogenitat der Feldquellen P1401 und P1501, die
zur Messung der Storfestigkeit bis 1 GHz verwendet werden kdnnen, untersucht. Da-
zu wurde der Distanzring mit der jeweiligen Feldquelle auf der Masseflache verscho-
ben. Das verwendete Koordinatensystem wurde so gewahlt, dass die Ebene = =0
in der Masseflache liegt und der Koordinatenursprung im Mittelpunkt der kreisférmi-
gen Masseflache. Die Ergebnisse flr eine Verschiebung der Feldquellen entlang der
z- bzw. y-Achse zeigt Abb. [4] Die Messwerte wurden auf E(z =0,y = 0) = E, und
B(x =0,y = 0) = By normiert dargestellt. Aufgrund von Symmetrien im Aufbau der
Feldquellen wurde die Feldhomogenitat bei drei der vier Messungen nur flr den po-
sitiven Achsenabschnitt aufgenommen.
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Abbildung 4: Feldhomogenitat der Feldquellen P1401 und P1501 bei Verwendung des
Distanzringes D70 h10.

Zur Bewertung der Feldhomogenitat kann im ersten Schritt das Kriterium verwendet
werden, dass das Feld im Prifbereich nicht mehr als 6 dB abfallen darf. Fir die Feld-
quelle P1501 wére damit in erster Néaherung ein kreisférmiger Prifbereich mit einem
Radius von 20 mm mdglich. Da das Feld der P1401 in y-Richtung jedoch starker abfallt,
ergibt sich bei Verwendung des 6 dB-Kriteriums ein Prifbereich mit einem Radius von
ungeféhr 12 mm bzw. in erster Ndherung ein rechteckiger Bereich von (40 x 24) mm.

Weitere Untersuchungen zur Feldhomogenitat der IC Testsysteme sowie zum Einfluss
des zu prifenden IC’s auf das Priffeld sind geplant. Beide Feldquellen besitzen einen
Messausgang, Uber den die felderzeugende Spannung bzw. der felderzeugende Strom
im Inneren der Feldquelle gemessen werden kann. Mit Hilfe dieser Messausgange
kann der Einfluss des IC’s auf das Pruffeld messtechnisch ermittelt werden und dartiber
auch eine Anpassung der Pruffeldstarke erfolgen.
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4 Messung der Schirmdampfung

Zur Messung der Schirmdampfung wurde der in Abb. 1| vorgestellte Messaufbau ver-
wendet. Bei den Messungen wurde fur verschiedene Schirmkonfigurationen die Einfi-
gedampfung (der Vorwarts-Transmissionsfaktor S,;) des Systems ohne und mit Schirm
gemessen. Mit Hilfe der Korrekturfaktoren der Feldmesser und des Vorverstérkers
wurde die elektrische Feldstarke bzw. magnetische Flussdichte berechnet. Aus den
entsprechenden Kurven wurde anschlieBend fir jede Schirmkonfiguration die Schirm-
dampfung as flr das elektrische bzw. magnetische Feld berechnet. Zur Untersuchung
der verschiedenen Schirmkonfigurationen wurde zunachst eine IC-Attrappe aus Sty-
rodur Uber dem jeweiligen Feldmesser platziert und anschlieBend der Schirm aufge-
bracht.

Die beste Schirmwirkung wirde prinzipiell ein Schirm erzielen, der den IC vollstandig
bedeckt und rundum mit Masse verbunden ist. Praktisch ist dies jedoch nicht immer
umsetzbar. Als einfachste Variante der Schirmung wurden daher Streifen aus Kupfer-
klebeband verwendet, wobei deren Breite b variiert und bei der Anbindung des Schir-
mes zwischen der einseitigen bzw. beidseitigen Kontaktierung des Schirmstreifens ge-
gen Masse unterschieden wurde. Der beobachtete Einfluss der Kontaktierung wurde
untersucht und gezeigt, dass bei Verwendung von Kupferklebeband der Ubergangswi-
derstand stark variieren kann und dies einen signifikanten Einfluss auf die Schirmwir-
kung hat. Die Ergebnisse wurden bereits in [2] vorgestellt und diskutiert.

Im ersten Schritt wurde die Schirmwirkung des Kupferklebebandes fiir Streifen der
Breiten b = (2,4, 6,8, 10) mm untersucht. Die Ergebnisse fur die Schirmung des elektri-
schen und magnetischen Feldes sind flr die beidseitige Kontaktierung des Schirmes
in Abb. [5|dargestellt.

Im Fall der beidseitigen Kontaktierung verbessert sich die Schirmwirkung wie erwartet
mit der Breite des Streifens. Die Ergebnisse flr das elektrische Feld zeigen, dass die
Schirmdampfung im Frequenzbereich bis 2 GHz ndherungsweise konstant ist. Fir das
magnetische Feld steigt die Schirmdampfung im unteren Frequenzbereich mit unge-
fahr 20dB pro Dekade an und ist im oberen Frequenzbereich bis 2 GHz naherungs-
weise konstant. Da der beidseitig kontaktierte Schirm eine Kurzschlussschleife bildet,
entspricht dieser Verlauf ebenfalls dem erwarteten Verhalten.

Der Wirkmechanismus der Kurzschlussschleife zur Schirmung magnetischer Felder
wurde in [2] erlautert und dabei auf die Wirksamkeit der Kurzschlussschleife in Ab-
hangigkeit von der Frequenz eingegangen. Die fir das magnetische Feld beobachtete
Verschiebung der Kurven im unteren Frequenzbereich kann ebenfalls mit dem Wirkme-
chanismus der Kurzschlussschleife erldutert werden. Diese Verschiebung wird durch
den Ubergangswiderstand zwischen Masseflache und Schirm verursacht. Bei Verwen-
dung von Kupferklebeband kann der Ubergangswiderstand stark variieren und im Fall
hoher Ubergangswiderstande die Schirmwirkung deutlich geringer sein [2].
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Abbildung 5: Elekirische Feldstarke £ bzw. magnetische Flussdichte B in Abhangig-
keit der Schirmbreite b und resultierende Schirmdampfung as flr einen
beidseitig mit Masse verbundenen Schirmstreifen.

Fir die einseitige Kontaktierung des Schirmes ergaben sich die in Abb. [6|dargestellten
Ergebnisse. Im linken Diagramm sind diese fur das elektrische Feld dargestellt und
zeigen, dass sich im Vergleich zur beidseitigen Kontaktierung die Schirmwirkung im
unteren Frequenzbereich nicht andert. Im héheren Frequenzbereich wird die Schirm-
wirkung jedoch durch die parasitare Kapazitat zwischen Schirm und Masse, die von
der Breite des Schirmes abhéangig ist, reduziert [2]. Die Ergebnisse im rechten Dia-
gramm zeigen, dass der Schirm fir das magnetische Feld keine Wirkung besitzt. Da
der Schirm nur einseitig kontaktiert ist, wird keine Kurzschlussschleife gebildet.
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Abbildung 6: Elektrische Feldstarke £ bzw. magnetische Flussdichte B in Abhangigkeit
der Schirmbreite b flr einen einseitig mit Masse verbundenen Schirm-
streifen.
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Bei Verwendung eines einseitig kontaktierten Schirmes mit groBer Schirmflache tber
dem IC und einer sehr schmalen Anbindung gegen Masse sind die parasitare Kapazi-
tat des Schirmes und Induktivitat der Schirmanbindung entsprechend grof3. In diesem
Fall wird die Schirmwirkung bereits im unteren Frequenzbereich signifikant reduziert.
Daher sollte bei einer einseitigen Kontaktierung des Schirmes auf eine breite Anbin-
dung des Schirmes geachtet werden [2].

5 Zusammenfassung

Es wurde eine neue Methode zur Messung der Stérfestigkeit von IC’s vorgestellt, die
es erlaubt, die Storfestigkeit getrennt fir das elektrische und magnetische Feld zu be-
werten. Diese Methode verwendet eine definierte Masseflache, einen Distanzring und
zwei separate Feldquellen zur Erzeugung des elektrischen bzw. magnetischen Priiffel-
des. Das Testboard mit dem IC wird in die Masseflache eingelegt und anschlie3end
eine der Feldquellen unter Verwendung des Distanzringes tber dem IC positioniert.
Die Hohe des Distanzringes bestimmt dabei den Abstand zwischen der Feldquelle und
dem IC. Da sich der IC bei dieser Methode im Nahfeld der Quelle befindet, kann die
Messung der Storfestigkeit getrennt fur das elektrische und magnetische Feld erfolgen
und damit der Stdrmechanismus ndher untersucht werden. Diese Methode bietet sich
daher als Ergénzung zur Messung in der TEM-Zelle nach DIN EN 62132-2 an.

Die vorgestellte Methode wurde verwendet, um die Schirmwirkung auf IC-Ebene zu
untersuchen. Dabei wurde zwischen der Schirmwirkung gegenliber dem elektrischen
und dem magnetischen Feld unterschieden. Im Rahmen der Untersuchungen wurden
verschiedene Schirmkonfigurationen und Materialien verwendet. Die gewonnenen Er-
gebnisse zeigen sehr anschaulich, welche Schirmkonfigurationen zur Schirmung elek-
trischer bzw. magnetischer Felder geeignet sind.
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1 Einleitung

Nach Ansicht der Bundesregierung ist die Elektromobilitat ein elementarer Baustein fur
eine zukunftsweisende und emissionsarme Mobilitat. AuRerdem bietet die Elektromobilitat
die Moglichkeit, die Abhangigkeit von fossilen Brennstoffen zu minimieren. Ein
Elektrofahrzeug benotigt einen Energiespeicher (HV-Batterie), eine Leistungselektronik
sowie eine elektrische Maschine respektive Antriebseinheit inklusive Getriebe. Die
Leistungselektronik fungiert hierbei als Pulswechselrichter und erzeugt aus der
Gleichspannung der HV-Batterie einen 3-phasigen-Sinusstrom fur den Antrieb der
elektrischen Maschine. Die Spannungslage des HV-Bordnetzes bzw. des Traktionsnetzes
(DC-Seite) bewegt sich zwischen 300V bis 800V. Das nachfolgende Bild 1 stellt die
Dramaturgie der Elektromobilitat und der EMV dar.

> Steigerung des Gewichts Plug-In tlgggs)fahrzeug

EMV konform

durch die Elektrifizierung
- Verringerung der Reichweite

Full Hybridfahrzeug
(FHEV)
EMV konform

Verbrennungsmotor-
fahrzeug
EMV konform

Gewicht EMV MaBnahmen

Grad der Elektrifizierung
Bild 1: Gewicht der EMV-MaRnahmen in Abhangigkeit der Elektrifizierung

Es st offensichtlich, dass zwischen einem konventionellen Fahrzeug mit
Verbrennungsmotor und einem Plug-In Hybridfahrzeug (PHEV) ein deutlicher
Gewichtsunterschied besteht. Dies ist einerseits den zusatzlichen HV-Komponenten
geschuldet, andererseits aber auch den EMV-MalRnahmen. Diese EMV-MalRnahmen sind
beispielsweise fur Sicherheitsanforderungen, aber auch fur die Entstorung der Rundfunk-
und Datendienste erforderlich. Auch das HV-Bordnetz sowie samtliche HV-Komponenten
sind vollstandig geschirmt ausgefuhrt. Dabei stellt sich haufig die Frage, wie bestehende
Anforderungen bezuglich der Schirmdampfung umzusetzen sind und welchen Einfluss die
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Parameter haben. Oder anders gesagt, wie konnen EMV-Anforderungen in mechanische
Werte Ubersetzt werden.

2 Schirmdampfungsanforderung fiir Gehause im Automobilbereich

Die gute Nachricht ist, dass es sowohl eine Anforderung als auch ein Messverfahren fur
die Schirmdampfung von Gehausen im Automobilbereich gibt. Leider muss auch in
diesem Fall genau geschaut werden, wie die Anforderung messtechnisch zu erfullen ist.
Die Schirmdampfungsanforderung ist die sogenannte 70/40dB Dampfungskurve im
Frequenzbereich 100kHz<f<120Mhz gultig ist. Die nachfolgende Gleichung liefert die
Berechnungsvorschrift:

f
100kHz
120MHz

100kHz

a[dB]=70dB-30dB

Diese Dampfungskurve deckt beispielsweise die folgenden Funkdienste ab: Langwelle
(LW), Mittelwelle (MW) und Ultrakurzwelle (UKW). Dem gegenuber steht die DIN EN
61000-5-7 (siehe [1]), welche Kennzeichnungen, Prufanforderungen und —verfahren fir
das elektromagnetische Schirmverhalten von leeren Gehausen bietet. Weiterhin unterteilt
die Norm drei Frequenzbereiche:

. Niederfrequenzbereich: 10kHz<f<30MHz
. Mittelfrequenzbereich: 30MHz<f<1GHz
. Hochfrequenzbereich: 1GHz<f<40GHz

Speziell interessant fur diesen Beitrag sind der Nieder- und Mittelfrequenzbereich, da dort
auch die 70/40dB Dampfungskurve (teilweise) gultig ist. Die Norm sieht fur den
Niederfrequenzbereich eine Messung mit der Rahmenantenne, also eine Messung des
magnetischen Feldes vor. Die Anforderung sieht bei 100kHz eine Schirmdampfung von
70dB vor, was fur die Schirmung von magnetischen Feldern nur mit hochleitfahigen
Material sowie entsprechender Materialdicke zu erreichen ist. Daher stellt sich die Frage,
woher kommt die 70/40dB Dampfungsanforderung bzw. wie wurde es hergeleitet. Die
70/40dB Dampfungskurve wurde aus der Differenz der gestrahlten Storaussendung nach
CISPR 25 (ALSE-Methode) einer 12V- und einer HV-Komponente bestimmt. Dies
bedeutet ferner, dass die Anforderung auf Basis einer E-Feld Messung mit der
Stabantenne basiert, folglich muss auch im Niederfrequenzbereich mit der Stab- anstelle
der Rahmenantenne gemessen werden. Samtliche Messergebnisse in diesem Beitrag
basieren auf dieser Argumentationskette und verwenden die Stabantenne im
Niederfrequenzbereich.

3 Einflussfaktoren auf die Schirmdampfung

Sicherlich einer der groften Einflussfaktoren auf Gehauseebene ist die Kontaktierung der
Gehauseteile (z.B. Deckel- und Bodenteil). Beispielsweise funktioniert ein Faraday’scher
Kafig nur bei adaquater Verbindung der beiden Platten, was sich auch auf das zweiteilige
Gehause ubertragen lasst (siehe [2] fur tiefergehende Informationen). Die einfachste Art
der Kontaktierung sowohl aus mechanischer, als auch aus elektrischer Perspektive ist die
Schraubverbindung zwischen den beiden Gehauseteilen. Eine Schraubverbindung ist
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naturlich nur eine punktuelle Verbindung und garantiert keine flachige Verbindung. Sollte
sich zusatzlich noch eine Dichtung aus nicht leitfahigem Kunststoff zwischen Deckel- und
Bodenteil befinden, ist eine Feldeinkopplung durch die so entstehenden Schlitze maglich.
In diesem Beitrag soll aber ein anderer Effekt im Vordergrund stehen, welcher sich auf
Basis des nachfolgenden Bild 2 beschreiben lasst.

Material B

Material A

Ryg Lya

Bild 2: Elektrisches Ersatzschaltbild einer Schraubverbindung

Die Abbildung 2 zeigt eine singulare Schraubverbindung von zwei elektrisch leitfahigen
Materialien mit dem dazugehorigen elektrischen Ersatzschaltbild. Die Materialien werden
modelliert durch eine Reihenschaltung eines Widerstands und einer Induktivitat, die
Schraubverbindung ebenfalls durch eine solche Reihenschaltung und der Luftraum
dazwischen ist mit einer Kapazitat abgebildet. Hierbei fallt auf, dass diese Konstellation
nichts Anderes als ein Parallelresonanzschwingkreis ist. Nun Ubertragen wir diesen
Gedankengang auf ein Gehause bestehend aus Deckel- und Bodenteil mit n
Schraubverbindungen (siehe Bild 3).

ay |

l I /\ Deckelteil Schraubverbindung‘ |
Ci3 —T
b3

>

Cyp

Bodenteil ¥

| a2

Bild 3: Ubersicht elektrische Parameter auf Gehauseebene

Auch hier ist offensichtlich, dass diese Parallelresonanzschwingkreis fur jede
Schraubverbindung existieren und eine analytische Abschatzung zeigte, dass die
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Resonanzfrequenz im  Mittelfrequenzbereich  (30MHz<f<1GHz) liegen muss.
Offensichtlich ist, dass diese Schwingkreise erstens geometrieabhangig sind und
zweitens von der Anzahl an Kontaktierungspunkten n abhangen.

4 Vorbereitung der Impedanz- und Schirmdampfungsmessungen

Zunachst einmal wurde ein Demonstratorgehause bendtigt, welches sich an der
Geometrie des Gehauses aus Abbildung 3 orientiert. Die Abmessungen (L, B, H) des
Aluminiumgehauses sind mit 0,3m, 0,3m und 0,2m bei einer Wandstarke von =1mm
angegeben. Weiterhin verfugt das Gehause Uber einen 3cm breiten Kragen fur die
Kontaktierung sowie M3 Bohrungen im Abstand von 2,8cm. Das Deckelteil ist lediglich als
Platte mit der Materialstarke t ausgefiihrt. Fur eine Bestatigung der Uberlegungen aus
Kapitel 3 war es erforderlich Impedanzmessungen am Demonstratorgehause
durchzufuhren. Hierfur wurde ein Messverfahren verwendet, welches mittels eines
einfachen  2-Port-Networkanalyzer den  niederohmigen Impedanzverlauf im
Frequenzbereich korrekt messen kann. Das Messprinzip ahnelt einem 4-Leiter-
Messverfahren, wobei Port 1 den Strom liefert und die Spannungsmessung via Port 2
erfolgt. Die Berechnung der Impedanz erfolgt dann durch kleinere Umformungen des
gemessenen Sy; Parameters. Das Messverfahren ist ausfuhrlich in [3] beschrieben. Die
Schirmdampfungsmessungen wurden auf Basis von [1] durchgeflhrt, jedoch mit einer
Stabantenne statt einer Rahmenantenne fur den Niederfrequenzbereich (siehe Kapitel 2).
Zusatzlich zu den Messungen wurden auch numerische Feldsimulationen mit CST
Microwave Studio durchgefuhrt, um den Sachverhalt besser nachvollziehen zu konnen.
Die nachfolgende Tabelle listet die im Rahmen dieses Beitrags durchgeflhrten bzw.
vorgestellten Mess- und Simulationsergebnisse. Das Ziel soll es sein, dass durch die
unterschiedlichen Parameterkonstellationen des Abstand d sowie der Anzahl an
Kontaktierungspunkte n, die Resonanzstelle entsprechend im Spektrum wandert.

Setup Abstand d [mm] | Anzahl Schraubverbindungen n
S 1,5 1
Ss3 1,5 4
Sy 1,5 12
S 4,5 1
Ss 4,5 12
S1o 13,5 1

Tabelle 1: Ubersicht Messungen/Simulationen am Demonstratorgehuse
5 Mess- und Simulationsergebnisse

Das nachfolgende Bild 4 zeigt den Impedanzverlauf des Demonstratorgehauses bei
Variation der Anzahl von Kontaktierungspunkten n.
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Bild 4: Impedanzmessung Demonstratorgehause, Variation der Kontaktierungspunkte

Es ist zu erkennen, dass die Resonanzstelle bei steigender Anzahl an
Kontaktierungspunkten im Spektrum nach hinten wandert. Besonders interessant hierbei
ist, dass die Resonanzstelle fur n=1 im Frequenzbereich der 70/40dB
Dampfungsanforderung liegt. Das nachste Bild 5 zeigt den Impedanzverlauf flur
unterschiedliche Abstande d zwischen Deckel- und Bodenteil. Im Gegensatz zu Bild 4 ist
hier die Verschiebung der Resonanzstelle nur leicht wahrnehmbar. Dennoch ist mit
steigendem Abstand auch eine Verschiebung der Resonanzstelle nach oben erkennbar.

60

50

40t

——Messung: Sz’ d=1,5mm, n=1

——Messung: Sﬁ, d=4,5mm, n=1

Messung: Slo’ d=13,5mm, n=1

30 F

20

Z, [dBQ]

_30 1 1 1
10° 10° 107 10 10°
f[Hz]

Bild 5: Impedanzmessung Demonstratorgehduse, Variation des Abstands

Das nachfolgende Bild 6 zeigt einen Vergleich zwischen der Impedanzmessung, der
korrespondierenden Simulation und einer analytischen Abschatzung. Es ist zu erkennen,
dass die Messung und die Simulation eine sehr gute Ubereinstimmung aufweisen. Die
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erste charakteristische Resonanz sowie die nachfolgenden Resonanzstellen wurden
hinreichend gut durch die Simulation abgebildet.

50 T T T
——Messung: Sz’ d=1,5mm, n=1

40 1| Simulation: Sz, d=1,5mm, n=1

z, [dBQ]

_40 1 1 1
10° 10° 107 10 10°
f[Hz]

Bild 6: Vergleich Impedanzmessung und Simulation fur S2

Das nachste Bild 7 zeigt abschliel3end das Ergebnis der Schirmdampfungsmessung und
-simulation fur Setup S8. Hier ist die 70/40dB Dampfungsanforderung im Plot visualisiert.

100 T T T

80

60

40

a [dB]

20

——Messung: SS’ d=4,5mm, n=12

| | —— Simulation: Ss’ d=4,5mm, n=12

=—=70/40dB Dampfungsanforderung

_20 1 1 1
10° 10° 107 108 10°
f[Hz]

Bild 7: Vergleich Schirmdampfungsmessung und Simulation fir S8

Dieser Plot zeigt, dass die Einhaltung der Grenzwertkurve nicht unmaoglich ist. Auch zeigt
sich ein interessanter Verlauf der Schirmdampfung, welcher durch die Theorie (siehe [2])
bestatigt wird. Die Simulation mittelt prinzipiell diesen Verlauf und weist eine
Resonanzstelle bei ca. 400MHz auf. Hier gibt es eine leichte Abweichung zwischen der
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Simulation der Messung, welche durch Inhomogenitaten im Demonstratorgehause (z.B.
Luftspalte, Stauchungen) zu erklaren ist.

6 Konklusion

In diesem Beitrag konnte gezeigt werden, dass jede Anforderung genau interpretiert
werden muss, um somit keine falsche Erwartungshaltung zu erzeugen. Weiterhin wurde
auf einen Effekt (Resonanzstelle) aufmerksam gemacht, welcher durch eine spezielle
Parameterkonstellation ~ der  Kontaktierung  entsteht und  deutlich  durch
Impedanzmessungen nachzuweisen ist. Auch wurde durch eine Variation der
charakteristischen Parameter, wie z.B. der Abstand oder die Anzahl an
Kontaktierungspunkten, eine Verschiebung der Resonanzstelle bewirkt. Mittels
numerischer Feldsimulation konnte der Verlauf der Impedanzkurve Kkorrekt
wiedergegeben werden. Zum Schluss wurden noch Schirmdampfungsmessergebnisse
prasentiert, wobei die Simulation hier kleinere Abweichungen aufweist, aber das
physikalische Verhalten grundsatzlich korrekt darstellt.
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1 Einleitung

Normkonforme Stéraussendungs- und Storfestigkeitsmessungen von Devices Under Test
(DUTs) missen in einer definierten Messumgebung durchgefihrt werden. Als Messum-
gebungen haben sich unter anderem die Absorberhalle (SAC oder FAR) oder der Frei-
feldmessplatz durchgesetzt. Die Messung von magnetischen Feldern im Frequenzbereich
von 9 kHz bis 30 MHz stellt hierbei jedoch noch immer eine grol3e messtechnische Her-
ausforderung dar. Ein Verfahren zur Validierung von EMV-Messplatzen in diesem Fre-
guenzbereich wurde bereits entwickelt [1]. Problematisch ist dabei allerdings der Abstand
zwischen dem Messobjekt und der Sende- bzw. Empfangsantenne, da dieser wesentlich
kleiner ist als die Wellenlange der jeweils betrachteten Frequenz. Aufl3erdem hat eine re-
ale Groundplane einen gro3en Einfluss auf das Messergebnis. Jedoch wurde dieser Ein-
fluss bislang kaum untersucht, da diese Problematik messtechnisch sehr schwierig zu
handhaben ist. Die Nutzung von numerischen Methoden kdnnte daher flr Abhilfe sorgen

[2], [3].

In dieser Arbeit wird mithilfe von numerischen Feldberechnungs- bzw. Simulationspro-
grammen der Einfluss von typischen Materialeigenschaften der Groundplane, wie bei-
spielsweise die spezifische Leitfahigkeit x oder die relative Permeabilitat u,., auf die Mes-
sung von magnetischen Feldern im niederfrequenten Bereich untersucht. Dabei wird zu-
nachst auf die numerischen Methoden eingegangen, die von den verwendeten Simulati-
onsprogrammen genutzt werden, insbesondere auf die Momentenmethode und die Finite-
Difference-Frequency-Domain-Methode. Weiterhin wird eine reale Testanlage wie bei-
spielsweise die Open Test Site (OTS) oder die Open Area Test Site (OATS) mithilfe eines
generischen Modells numerisch berechnet bzw. simuliert, wobei ein spezielles Augen-
merk auf den Materialparametern der Groundplane liegt. Hierzu wird der Aufbau und die
Konfiguration des Simulationsmodells erlautert. Da bei Messungen immer die Ful3-
punktspannung der Empfangsantenne die relevante physikalische Gréf3e darstellt, wird
diese Grole ebenfalls in Abhangigkeit von den Materialparametern der Groundplane bei
den verschiedenen Simulationen ermittelt.

2 Numerische Methoden der Simulationssoftware

Bei den Programmen zur Simulation von EMV-Fragestellungen werden unterschiedliche
numerische Methoden zur Feldberechnung verwendet. Hierbei wird grundséatzlich zwi-
schen Oberflachendiskretisierern (integrale Darstellung) und Volumendiskretisierern (dif-
ferentielle Darstellung) unterschieden. Die Method of Moments (MoM) z&hlt unter ande-
rem zu den Oberflachendiskretisierern, welche die Feldzustande an den Grenzflachen
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zwischen zwei Volumengebieten untersuchen. Hingegen wird bei Volumendiskretisierern
das gesamte felderfullte Volumen untersucht. Typische Vertreter dieser Diskretisierungs-
art sind die Finite-Difference-Time-Domain-Methode (FDTD) und die Finite Elemente Me-
thode (FEM). Da in dieser Arbeit hauptsachlich der Einfluss von den Materialparametern
der Groundplane auf die Ful3punktspannung der Antenne untersucht wird, bietet sich die
Nutzung eines Oberflachendisktretisierers und somit die Momentenmethode an, welche
im Folgenden naher erlautert wird.

2.1 Momentenmethode (MoM)

Die Basis dieser numerischen Methode liegt laut [4] bei den Helmholz-Gleichungen fir

das elektrische Potential ¢ und das Vektorpotential A jeweils fur eine harmonische Anre-
gung mit der Kreisfrequenz w:

Ap+kg-¢ = —g,
MG A=—p-]
Hierbei ist p die Raumladungsdichte und J die Stromdichte. Ferner gilt

k0=a)\/ﬁ.

Aus dieser Grundlage folgt fur das elektrische und magnetische Feld:
E = —gradg ~ jod

- 1 5
H = —rotA.
u

Die vorgegebene Geometrie wird in kleine Segmente diskretisiert, wobei die Form der
Stromverteilung als gegeben angenommen wird. Fir jedes Segment muss die Amplitude
des Stromes, welche mit Hilfe vom Punkten im Raum, in denen die Feldstarkeverhaltnisse
bekannt sind, bestimmt werden. Diese Punkte befinden sich an den leitfahigen Grenzfla-
chen. Des Weiteren missen die Randwerte des jeweiligen Gebietes bertcksichtigt wer-
den, indem die Feldstarke eines Segmentes in einem beliebigen Punkt bestimmt wird. Ist

die Stromverteilung bekannt, kann die Stromdichtefj im jeweiligen Segment als konstant
angenommen und die Feldstarke in dem Punkt wie folgt bestimmt werden:

Ei = Zi,j ]]

Die tangentiale Komponente der elektrischen Feldstarke wird Uber der Segmentlange zur
Spannung U; aufintegriert. Die Summe Uber alle Beitrdge von U; ergeben den Spalten-
vektor U. Da die tangentialen Komponenten des elektrischen Feldes an der Oberflache
von ideal leitfahigen Strukturen zu Null werden, sind die meisten Elemente des Spalten-
vektors U ebenfalls Null. Nur fiir Speisungspunkte enthalt der Vektor einen Beitrag mit
einem Spannungswert, da eine eingepragte Generatorspannung entlang eines klar defi-
nierten Segmentes erzeugt wird. Unter der Voraussetzung, dass die Stromausbreitung
nur entlang einer Linie erfolgt, ergibt sich der Ausdruck

U=7-1.
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Die Unbekannten in diesem Gleichungssystem sind die Amplituden der Stréme der ein-
zelnen Segmente, welche mittels linearer Gleichungssysteme bestimmt werden kdnnen.

Die unterschiedlichen kommerziellen Feldberechnungsprogramme, welche MoM verwen-
den, unterscheiden sich meistens nur in der Form der verwendeten Strombelegung. Die
Strombelegung wird vorwiegend durch eine treppenfoérmige Naherung (Rechteckform) o-
der eine lineare Naherung (Dreieckform) beschrieben.

2.2  Finite-Difference-Frequency-Domain-Methode (FDFD)

Diese numerische Methode gehort zur Familie der Volumendiskretisierer und weist viele
Gemeinsamkeiten mit der FDTD-Methode (Finite Difference Time Domain) auf, sodass
ein Grol3teil der Literatur zur FDTD-Methode ebenfalls anwendbar ist. Die Grundlage die-
ser Methode ist eine Finite-Differenzen-Approximation der Differentialoperatoren in der zu
I6senden Differentialgleichung [5]. Mit Hilfe der diskretisierten Maxwell-Gleichungen wer-
den die elektromagnetischen Felder berechnet. Hierbei wird die Yee-Zelle verwendet. Das
bedeutet, dass die gesamte Struktur in Elementarquader unterteilt wird, auf denen die
Komponenten des elektrischen und magnetischen Feldes in einem versetzten Gitter zu-
einander orientiert sind. Die Maxwell-Gleichungen bilden die Basis, aus der unter der An-
nahme der Quellen- und Verlustfreiheit die integrale Darstellung wie folgt beschrieben
werden kann:

j;ﬁd§=ﬂ5dﬁ,
fﬁdngfﬁdz.

Hinzu kommen die Materialgleichungen fiir ein homogenes, isotropes Medium:

D = ¢E,

™M

B =uH.

Werden die Gleichungen in Raum und Zeit diskretisiert, dann berechnet sich das Linien-
integral durch eine Multiplikation der elektrischen Feldstarke mit der entsprechenden Kan-
tenlange. Analog kann das Flachenintegral berechnet werden, indem die magnetische
Feldstarke mit der dazugehdrigen Flache multipliziert wird. Dadurch entsteht fur jede
Komponente des elektrischen und magnetischen Feldes eine Differenzialgleichung.
Nachdem eine Startverteilung vorgegeben wird, werden alle Feldkomponenten eines Git-
terpunktes von dem davor befindlichen Gitterpunkt bestimmt. Mittels Fast-Fourier-Trans-
formation (FFT) kdnnen die Werte vom Zeitbereich in den Frequenzbereich tberfihrt wer-
den.

3 Allgemeiner Aufbau und Konfiguration des Simulationsmodells

Die Grundlage fur die Simulationen bildet das Validierungsverfahren nach [1]. Dieses be-
schreibt einen Aufbau aus zwei Rahmenantennen, von denen die eine als Sende- und die
andere als Empfangsantenne betrieben wird. Beide Antennen sind in einem Abstand von
3 m voneinander und einer Héhe von 1 m tiber dem Boden (Groundplane) platziert. Diese
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Anordnung wird mit einer 10 m x10 m grof3en Groundplane im freien Raum simuliert. Die
Sendeantenne wird von einer Quelle mit einer Spannung von 1 V gespeist und sendet ein
elektromagnetisches Feld aus, welches an der Empfangsantenne empfangen wird. An
der Empfangsantenne befindet sich eine Impedanz von 50 Q, Gber der die FuRpunktspan-
nung gemessen wird. Abbildung 1 zeigt die Anordnung fur die Simulation mit den Rah-
menantennen und der Groundplane, welche letztendlich auch das Modell der SAC dar-
stellt.

10 m

‘4
“

Abbildung 1: Aufbau des Simulationsmodells

Die Materialparameter der Groundplane, deren Einfluss bei der Simulation untersucht
wird, sind die spezifische elektrische Leitfahigkeit k¥ und die relative Permeabilitat u,. Es
werden dabei 4 unterschiedliche Materialen untersucht, welche verschiedene Werte fur
die Leitfahigkeit und Permeabilitdt aufweisen. Die Materialparameter sind so gewahlt,
dass sowohl ein elektrisch sehr gut leitfahiges Material als auch Materialien mit einer sehr
hohen Permeabilitat und abnehmender elektrischer Leitfahigkeit betrachtet werden. Die
verschiedenen Konfigurationen fir die Materialeigenschaften der Groundplane sind in Ta-
belle 1 gezeigt. Alle vier Materialien werden jeweils mit den drei am Institut verfigbaren
Simulationsprogrammen untersucht.

Tabelle 1. Parameter der Simulation: Frequenzbereich und Materialparameter

Material K inS/m U, inH/m Frequenzbereich
Material 1 56 - 108 1 1 kHz - 1 MHz
Material 2 5,6 - 10° 2000 1 kHz - 1 MHz
Material 3 0,56 - 10° 2000 1 kHz - 1 MHz
Material 4 0,056 - 10° 2000 1 kHz - 1 MHz

4 Simulationen mit verschiedenen Feldberechnungsprogrammen

In dieser Arbeit werden unterschiedliche Software-Pakete zur numerischen Berechnung
von niederfrequenten Magnetfeldern im Freiraum untersucht und verglichen. Es werden
Simulationsprogramme genutzt, von denen zwei Oberflachendiskretisierer sind und eines
ein Volumendiskretisierer ist. Besonderes Interesse bei dieser Untersuchung gilt dem Ver-
lauf der FuBpunktspannung unter Einfluss der Materialparameter k und u,.
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4.1 Oberflachendiskretisierer 1

Der erste Oberflachendiskretisierer verwendet die Momentenmethode zur numerischen
Berechnung der elektromagnetischen Felder. Abbildung 2 zeigt die mithilfe der Simulati-
onen bestimmten Spannungen am Ful3punkt der Empfangsantenne in Abh&ngigkeit von
der Frequenz. Es ist gut erkennbar, dass die aus dem Material 1 bestehende Groundplane
mit der hdchsten elektrischen Leitfahigkeit und einer rel. Permeabilitat von 1 die grofdte
FuRBpunktspannung aufweist. Des Weiteren ist zu sehen, dass das Feld umso weniger in
die Empfangsantenne einstrahlt, je kleiner die elektrische Leitfahigkeit der Materialen
wird. Weiterhin fallt auf, dass der Einfluss von der rel. Permeabilitat im tiefen Frequenz-
bereich bis etwa 400 kHz starker ist als im Frequenzbereich dartiber. Dieses ist mit der
1/r3-Abhéangigkeit des Magnetfeldes zu erklaren. Der Verlauf der einzelnen Ful3-
punktspannungen zeigt ebenfalls, dass mit steigender Frequenz die Spannung und somit
die Einkopplung in die Empfangsantenne steigt. Dies liegt an dem Hochpassverhalten der
Antennen.

Feldwellenwiderstand iiber der Frequenz
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Abbildung 2: FuBpunktspannung der Empfangsantenne, berechnet mit Oberflachendis-
kretisierer 1

4.2 Oberflachendiskretisierer 2

Der Oberflachendiskretisierer 2 verwendet ebenfalls, wie auch schon der Oberflachendis-
kretisierer 1, die Momentenmethode zur numerischen Berechnung der elektromagneti-
schen Felder. In Abbildung 3 ist zu sehen, dass die aus dem Material 1 bestehende
Groundplane mit der hdchsten elektrischen Leitfahigkeit ebenfalls die grofRte Ful3-
punktspannung an der Empfangsantenne erzeugt. Die elektrische Leitfahigkeit aller Ma-
terialen zeigt den gleichen Einfluss wie auch schon beim vorangegangenen Simulations-
programm, d.h. je geringer die elektrische Leitfahigkeit ist, umso geringer ist die Ful3-
punktspannung. Des Weiteren féllt auf, dass der Einfluss von der rel. Permeabilitat im
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tiefen Frequenzbereich bei dieser Simulation geringer ist als beim Oberflachendisktreti-
sierer 1. Lediglich der Verlauf von Material 4 deutet einen ahnlichen Verlauf an. Weiterhin
ist zu erkennen, dass die jeweiligen Fu3punktspannungen héhere Wert annehmen als bei
anderen Simulationsprogrammen. Jedoch ist der allgemeine Verlauf der einzelnen Ful3-
punktspannungen gleich. Mit steigender Frequenz steigt auch die Spannung und somit
die Einkopplung in die Empfangsantenne an (Hochpassverhalten).

Fusspunktspannung
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Abbildung 3: FuRpunktspannung der Empfangsantenne, berechnet mit Oberflachendis-
kretisierer 2

4.3 Volumendiskretisierer

Der Volumendiskretisierer verwendet im Gegensatz zu den anderen beiden Simulations-
programmen die FDFD-Methode zur numerischen Berechnung der elektromagnetischen
Felder. Jedoch ist in Abbildung 4 gut erkennbar, dass bei dieser Methode viele Ubereinst-
immungen zu den anderen Simulationen zu finden sind. So tritt bei der aus dem Material
1 bestehenden Groundplane mit der hochsten elektrischen Leitfahigkeit wiederum die
grofdte Ful3punktspannung an der Empfangsantenne auf. Auch ist der allgemeine Einfluss
der elektrischen Leitfahigkeit prinzipiell identisch mit den vorangegangenen Simulations-
ergebnissen. Der Einfluss der rel. Permeabilitdt ahnelt den Verlaufen aus der Simulation
des Oberflachendiskretisierers 2. Ebenfalls ist zu erkennen, dass sich lediglich bei Mate-
rial 4 ein &hnlicher Verlauf andeutet wie in der Simulation mit dem Oberflachendiskretisie-
rer 1. Eine weitere Ubereinstimmung findet sich beim allgemeinen Verlauf der einzelnen
FuB3punktspannungen, da mit steigender Frequenz die Einkopplung in die Empfangsan-
tenne steigt.
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Abbildung 4: FuBpunktspannung der Empfangsantenne, berechnet mit dem Volumen-
diskretisierer

4.4 Vergleich der Simulationsergebnisse und Validierung

Allgemein lasst sich mit den Simulationen zeigen, dass im Fall von Material 1 (hohe Leit-
fahigkeit und rel. Permeabilitat von 1) immer die héchste Antennenful3punktspannung auf-
tritt. Des Weiteren ist zu erkennen, dass Material 1 im betrachteten Frequenzbereich von
1 kHz - 1 MHz kaum frequenzabhangig ist, lediglich beim Oberflachendiskretisierer 2 ist
eine minimale Frequenzabhangigkeit erkennbar, welche aber weniger als 5 % betréagt.
Weiterhin ist bei allen Simulationsprogrammen eine Abnahme der Intensitét der Einkopp-
lung in der Reihenfolge von Material 1, 2, 3, und 4 identisch. Bei jedem Simulationspro-
gramm ist zu erkennen, dass alle Verlaufe sich mit steigender Frequenz einem Endwert
annahern. Lediglich die Endwerte variieren je nach Methode, aber sie befinden sich in
einem Bereich von = 15 % um 100 pV herum. Der Einfluss der rel. Permeabilitat ist nur
beim Oberflachendisktretisierer 1 deutlich erkennbar, jedoch deuten die Verlaufe von Ma-
terial 4 der anderen beiden Simulationsprogramme auch auf diesen Einfluss hin.

Um die Simulationsergebnisse im Allgemeinen zu validieren, wird mit einem der Simula-
tionsprogramme (Oberflachendisktretisierer 1) das elektrische und das magnetische Feld
im Mittelpunkt der Empfangsantenne ermittelt. Aus diesen beiden Gré3en lasst sich der
Feldwellenwiderstand durch Quotientenbildung bestimmen. In Abbildung 5 ist der auf
diese Weise ermittelte Verlauf dargestellt. Es ist ersichtlich, dass der Feldwellenwider-
stand linear mit der Frequenz ansteigt. Der Wert des Feldwellenwiderstandes betragt bei
einer Frequenz von 1 MHz zwar lediglich 720 mQ, jedoch ist dieser niedrige Wert durch-
aus plausibel, da die felderzeugende Rahmenantenne im Nahfeld ein Niederimpedanzfeld
aufweist. Bei einer Frequenz von 1 MHz ware ein Antennenabstand von mindestens
300 m erforderlich, um Fernfeldbedingungen und somit einen Feldwellenwiderstand von
377 Q sicherzustellen.
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Feldwellenwiderstand iiber der Frequenz
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Abbildung 5: Feldwellenwiderstand am Ort der Empfangsantenne

5 Zusammenfassung

In dieser Arbeit wird mit Hilfe von Simulations- bzw. numerischen Feldberechnungspro-
grammen der Einfluss von zwei charakteristischen Materialeigenschaften der Ground-
plane (spezifische elektrische Leitfahigkeit k und relative Permeabilitat p,) auf die Mes-
sung von magnetischen Feldern im niederfrequenten Bereich bis 1 MHz untersucht. Dabei
werden drei verschiedene numerische Feldberechnungsprogramme verwendet, die auf
unterschiedlichen Berechnungsmethoden und Diskretisierungsarten basieren, und die Er-
gebnisse miteinander verglichen.

Es lasst sich durch die Simulationen bestatigen, dass die Materialparameter einen grof3en
Einfluss auf die auf die Einkopplung der Felder in die Empfangsantenne und somit auf die
FuBpunktspannung haben. Besonders die elektrische Leitfahigkeit wirkt sich stark auf die
Simulationsergebnisse aus. Die rel. Permeabilitat hingegen wirkt sich nur im tiefen Fre-
guenzbereich bis ca. 400 kHz aus. Dies bedeutet, dass bei Testanlagen wie der OTS,
OATS und der SAC die Ergebnisse sich stark voneinander unterscheiden konnen, je nach
den Materialeigenschaften der Groundplane.
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1 Einleitung und Motivation

Mit dem politisch erklarten Ziel, regenerative Energiequellen zu férdern und ihren Anteil
an der gesamten Energieversorgung deutlich zu steigern, haben die Windkraftanlagen
(WKAs) in den letzten Jahrzehnten eine rasante Entwicklung erfahren. Neben dem
Ausbau von Standorten — sowohl onshore als auch offshore — ist die Entwicklung durch
eine standige VergroRerung der Dimensionen von WKAs (Nabenhdéhe und
Rotordurchmesser) und eine stetige Leistungssteigerung auf heute mehrere Megawatt
(Multimegawatt) gekennzeichnet.

Die mit der Leistungssteigerung einhergehende Wertkonzentration fihrt zu dem Wunsch
die Verfugbarkeit von WKAs zu steigern und die Stillzeiten durch unbeabsichtigte Ausfalle
von Teilkomponenten zu minimieren. Dies ist durch geplante und gezielte Wartung der
WKA Komponenten mdglich, vorausgesetzt der Ermidungszustand der Teilkomponente
sei bekannt. Zur Uberwachung des Zustandes der kritischen Komponenten werden
sogenannte Condition Monitoring Systems (CMS) eingesetzt, die zum einem aus
diversen, Uber die gesamte Anlage verteilten Sensoren und zum anderen aus elektrischen
Mess- und Steuereinheiten bestehen. Eine der wertvollsten und gleichzeitig fir den
Betrieb unabdingbaren Komponenten jeder WKA sind die Rotorblatter. Hierdurch wird
insbesondere die Uberwachung der Rotorblatter motiviert, z. B. mithilfe von
Beschleunigungssensoren auf Ermudung. Allerdings halten somit vermehrt metallische
und damit leitfahige Gegenstande Einzug in die Rotorblatter moderner WKAs.

WKAs sind aufgrund der exponierten Lage ihrer Standorte und ihrer Gesamtbauhdhe von
Uber 100 Metern direkten Blitzeinwirkungen ausgesetzt. Ein direkter Blitzeinschlag,
dessen Energie zu einem langeren und ungeplanten Stillstand einer WKA fuhren kann,
stellt ein stochastisch vorkommendes Ereignis dar und kann nur mit einer gewissen
Auftrittswahrscheinlichkeit vorhergesagt werden. Schatzungen zufolge werden moderne
Multimegawatt-WKAs etwa alle 12 Monate von einem direkten Blitzeinschlag getroffen [1].
Hieraus wird ersichtlich, dass neben dem CMS ein konformes Blitzschutzsystem
unabdingbar fiir einen stillstandarmen Betrieb von modernen WKAs ist.

Die Aufgabe des (auf3eren) Blitzschutzsystems besteht darin, den Blitzstrom Uuber
entsprechende, exponiert platzierte Fangeinrichtungen (Rezeptoren) aufzunehmen und
mittels definierten leitfahigen Strukturen in das Erdreich abzuleiten. Bei Rotorblattern
werden die Rezeptoren Ublicherweise in Blattspitzen verbaut. Jedoch stellt auch das CMS
mit seinen in metallischen Gehausen eingeschlossenen und mit elektrischen Leitern zu
Netzwerken verbundenen Sensoren ebenfalls potentielle Blitzeinschlagsbereiche auf den
Rotorblattern dar und muss beim Blitzschutzkonzept geméaf der normativen Lage [2], [3]
und [4] berlcksichtigt werden.

Zur Pradiktion solcher Blitzeinschlagsbereiche auf den Rotorblattern von modernen
WKAs wird in diesem Beitrag zunachst in Kapitel 2 auf die physikalische Natur des Blitzes
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eingegangen und daraus die Hohe der elektrischen Feldstarke als charakteristisches
Merkmal fir ein Blitzeinschlagort abgeleitet. Anschlie3end wird in Kapitel 3 der Blitzschutz
moderner WKAs nach dem Stand der Technik durchleuchtet. In Kapitel 4 wird ein
numerisches Modell einer WKA mit einem in den Rotorblattern integriertem Sensornetz
samt zugehoériger Materialparameter beschrieben. Dieses Modell wird mittels einer
Simulationssoftware in einem elektrostatischen Feld untersucht. Die Ergebnisse dieser
Untersuchungen liefern die Feldverteilungen fir das elektrische Potential und die
Feldstarke in direkter Umgebung der WKA. Diese werden in Kapitel 5 vorgestellt und in
Hinblick auf die Prognose von Blitzeinschlagsbereiche auf Rotorblattern diskutiert. Eine
Zusammenfassung schliel3t diesen Beitrag ab.

2 Kurze Blitzkunde

Die Naturerscheinung Blitz hat den Menschen schon immer begleitet und fasziniert. Die
Entstehung der am haufigsten vorkommenden Blitze ist heute weitestgehend erforscht
und beschrieben, z. B. in [1], [5] und [6]. An dieser Stelle wird nur auf die wesentlichen,
fur diesen Beitrag essentiellen Aspekte des Blitzes eingegangen.

Bevor es zu einem Blitzeinschlag kommt muss zunachst in den Wolken aufgrund von
Wetterphanomenen zur Ladungstrennung kommen. Ein Blitz entsteht, wenn sich diese
Ladung gegen einen Bereich mit einer Ladung der entgegengesetzten Polaritat entladt.
Der Bereich mit der entgegengesetzten Ladung kann sich hierbei entweder in den
benachbarten Wolken oder aber auf der Erde befinden. Fir die Blitzeinschlage an WKAs
sind nur die Blitzentladungen gegen Erde von Interesse. Hierbei werden zwei Grundarten
von Blitzen unterschieden:

- der Abwartsblitz (Wolken-Erde-Blitz), der an einer Wolke beginnt und hin zur Erde
gerichtet ist;

- der Aufwartsblitz (Erde-Wolke-Blitz), der an einer exponierten Stelle der Erde, z.B.
Berggipfel oder aber an der Spitze von hohen Bauwerken beginnt und hin zur einer
Wolke gerichtet ist.

Wegen der Bauhdhen der modernen WKAs von tber 100 Metern ist an ihnen sowohl das
Auftreten der Abwarts- als auch der Abwartsblitzendladungen maoglich.

Beide Blitzarten haben gemeinsam, dass sie jeweils mit einem Leitblitz beginnen.
Voraussetzung fir das Entstehen der Leitblitze sind lokale elektrische Feldstarken von
mehreren 100 kV/m [1], wobei die Spitze des Leitblitzes gegentber der Erde ein Potential
von mehr als 10 MV hat [2]. N&hert sich z.B. der Leitblitz eines Abwartsblitzes der Erde,
so erhoht das Potential der Leitblitzspitze die elektrische Feldstarke auf der Erdoberflache
soweit, bis der Durchbruchwert von Luft Uberschritten wird. Ab dieser Feldstarke
entstehen vom Erdreich hin zu der Leitblitzspitze orientierte Blitz- oder
Verbindungskandle, Uber die nach der Verbindung mit dem Leitblitz die Blitzentladung
erfolgt. Der weitere zeitliche Verlauf der Blitzentladung héngt von der Grundart und der
Polaritat des Blitzes ab und wird z.B. in [7] betrachtet.

Zusammenfassend soll gesagt werden, dass zum einen erhdhte elektrische Felder als
Ursache der Initiierung von Leiblitzen sind. Zum anderen bestimmen lokale Erh6hungen
der elektrischen Feldstarke den Entstehungsort von Verbindungskanalen und somit auch
den Blitzeinschlagsort, weil dort die notwendige Durchbruchfeldstarke am ehesten
erreicht wird. Dabei kdnnen die Verbindungskanale auch nichtleitende Oberflachen
durchbrechen, wenn unter ihnen leitenden Elemente verbaut sind, die zur lokalen
Erh6hung der elektrischen Feldstarke beitragen. Somit kann mit der Kenntnis der lokalen
Erhéhungen der elektrischen Feldstarken auf den Blitzeinschlagsbereich geschlussfolgert
werden.
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3 Blitzschutz bei Windkraftanlagen

Mit der Erkenntnis, dass Blitzentladungen an Orten mit erhéhten lokalen Feldstarken
auftreten, wurden im Laufe der Jahre Blitzschutzkonzepte entwickelt, immer weiter
verbessert und genormt. Hierbei wird zwischen direkten und indirekten Blitzschutz
unterschieden. Der &ulRere Blitzschutz hat die Aufgabe, den Blitzstrom uber definierte
Wege in das Erdreich abzuleiten, sodass das geschitzte Objekt keinen Schaden nimmt.
Hingegen ist die Aufgabe des inneren Blitzschutzes, die im geschitzten Objekt
installierten elektrischen und elektronischen Gerate vor Uberspannungen zu schitzen,
die durch den Blitzstrom hervorgerufen werden. Der &ul3ere Blitzschutz, auch bei WKAs,
kann vereinfacht in drei Komponenten unterteilt werden: Fangeinrichtungen, Ableitungen
und Erdungsanlage. Hierbei missen die Fangeinrichtungen an Orten platziert werden, an
denen es zur lokalen Erhéhung der elektrischen Feldstarke kommen kann, weil dort die
Wahrscheinlichkeit eines Blitzeinschlages am grof3ten ist. Zur Festlegung dieser Orte
werden ublicherweise vereinfachte Methoden angewendet: das Blitzkugel-, Maschen-
oder Schutzwinkelverfahren [1]. Bei geometrisch komplizierten Anwendungsfallen, wie bei
WKASs, eignet sich das Blitzkugelverfahren besonders gut fur diese Aufgabe. GemaR [2]
ist das Blitzkugelverfahren jedoch nicht fur die Rotorblatter anwendbar. Die Lage und Art
der Fangeinrichtungen auf den Rotorblattern ist aktueller Gegenstad der Forschung, siehe
z. B. [8] und [9]. Im informativen Anhang C von [2] sind die am haufigsten vorkommenden
Ausfuhrungen von Fangeinrichtungen und Ableitungen in Rotorbléttern angegeben, siehe
Bild 1. Die dargestellten Ausfiilhrungen der Fang- und Ableitsysteme lassen sich in zwei
Arten unterteilen. Zum einen sind es Systeme, bei denen die Blitzaufnehmer die
Blattoberflache in Nahe der Blattspitze durchstof3en und die Ableitungen im Inneren des
Blattes vom Aufnehmer hin zur Blattwurzel verlaufen, siehe Bild 1 (Bauarten A und B).

A Aufnehmer B C D

™\, Ableitung

Metallgeflecht

Stahlseil

Bild 1: Blitzschutzkonzeptionen fiir groBe moderne WKA-Rotorblatter nach [2]

- 168 -



Zum anderen werden die Ableitungen an der Blattoberflache entlang der Vorderkannte
angeordnet oder in die Hinterkante eingebettet, Bild 1 (Bauart C). Eine weitere Ausfihrung
der Fang- und Ableitungseinrichtung, die an der Blattoberflache angebracht wird, ist in
Bild 1 als Bauart D dargestellt. Hier wird ein Metallgeflecht entlang der gesamten
Blattlange angebracht, das sowohl die Aufnahme als auch das Ableiten des Blitzstromes
gewébhrleisten soll. Bei den Oberflachensystemen muss stets ein Kompromiss zwischen
der ausreichenden Stromtragfahigkeit und der Beeinflussung der
stromungsmechanischen Eigenschaften des Blattes gefunden werden. Des Weiteren
stellen Gerauschentwicklung und die Befestigungsmethoden der Oberflachensysteme
enorme Herausforderungen dar.

Die Bauart A im Bild 1 stellt eine Blattausfihrung mit Blattspitzenbremse dar. Zur
Betatigung der Bremse wird ein Stahlseil verwendet, welches bei ausreichender
Dimensionierung auch die Aufgabe der Blitzableitung tbernehmen kann. Bei modernen
WKAs werden ublicherweise die gesamten Rotorblatter um ihre Achse drehbar montiert
(Pitchsystem) und bei Bedarf kann das komplette Blatt zur Abbremsung des Rotors
genutzt werden. Somit kann die Blattspitzenbremse entfallen. Aus den genannten
Grunden wird im weiteren Teil dieses Beitrages lediglich die Bauart B betrachtet.

4 Numerische Untersuchung
4.1 Ansatz zur Bestimmung der elektrischen Feldstéarke

Zur Préadiktion von Blitzeinschlagsbereichen auf den Rotorblattern von Multimegawatt
WKAs muss die Verteilung des elektrischen Feldes bekannt sein. Dazu wird ein CAD
Modell einer WKA im elektrostatischen Feld mittels der Finite Elemente Methode (FEM)
nummerisch untersucht. Zur Berechnung des elektrostatischen Feldes wird zunéchst das
skalare Potentialfeld ¢ gemal3 der Poisson-Gleichung ermittelt

A<p=—£, 1)

&

mit der Ladungsverteilung p, der Permittivitdit ¢ und den Laplace-Operator A. Durch
Vorgabe von Potentialen am Rand des untersuchten ladungsfreien Gebietes kann
Gleichung (1) zur Laplace-Gleichung vereinfacht werden:

Ap = 0. (2)

Anhand einer hohen Dichte der Aquipotentiallinien kdnnen bereits Bereiche mit hoher

Feldstarke identifiziert werden. Die elektrische Feldstiarke E kann schlieRlich iiber den
Gradienten des Potentialfeldes gewonnen werden gemal

E= —grad ¢. 3)

Im nachsten Abschnitt wird die Modellbildung erlautert.

4.2 Nummerische Implementierung

Die Gleichungen (1) bis (3) werden mit dem elektrostatischen Solver einer gangigen FEM
Software fur einen ladungsfreien Quader nach Bild 2 geldst, wobei als Randbedingung
das elektrische Potential der unteren Seitenflache zu ¢ = 0V und das der oberen zu
¢ = 50 MV angenommen wird. Im Quader ist das untersuchte Modell einer WKA platziert.
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In jedem Rotorblatt des Modells ist jeweils ein Netzwerk eingebaut, welches aus ideal
leitenden (PEC) Quadern und Leitern besteht (siehe Bild 3 links und rechts), um die
Beschleunigungssensoren samt ihren Zuleitungen nachzubilden. Weiterhin ist in jeder
Blattspitze ein ideal leitender Blitzaufnehmer gemald Bauart B aus Bild 1 modelliert,
welcher Uber Ableitungen mit der Nabe verbunden ist (Bild 3 rechts). Die Zuleitungen der
Sensoren werden, ahnlich wie die Blitzableitungen, mit der Nabe verbunden und somit
Uber die Gondel und dem Turm mit der Unterseite des Quaders, welche das Potential
@ =0V tragt. Die Dimensionen und Materialparameter des Modells sind in Tabelle 1

zusammengefasst.

é}

J\Wi

Bild 2: Simulationsmodell einer WKA im Ladungsfreien Quader. Das elektrische Potential der unteren
Seitenflache betragt ¢ = 0V, das der oberen ¢ = 50 MV.

I‘ Blitzaufnehmer—,

|I

I8

|' .

".1 Ableitung ~—|

| l\ Sensoren
Zuleitungen

LT

Bild 3: Links: Uberblick tiber die Positionen der Beschleunigungssensoren entlang des Rotorblattes.
Rechts: Blitzaufnehmer samt Ableitung und Teil des Sensornetzwerkes im Rotorblatt.
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Tabelle 1: Dimensionen und Materialparameter des untersuchten WKA Modells

Turmhohe 100 m

Rottorblattlange 45 m

Material des Turms, der Gondel und der Nabe PEC

Material der Sensoren und deren Zuleitungen PEC

Material der Blitzaufnehmer und Ableitungen PEC

Material der Rotorblatter Glasfaserverstarkter Kunststoff
(GFK) mite, =4, 4, =1, k=0

5 Simulationsergebnisse und deren Interpretation

Bild 4: Potentialfelder in einer Ebene durch die Rotorblatter fir zwei Extrempositionen des Rotors.
Links: die 4 -Position, Rechts: die Y- Position des Rotors.

In Bild 4 sind numerisch berechneten Potentialfelder in einer Ebene durch den Rotor
exemplarisch fur zwei Extrempositionen dargestellt. In beiden Fallen ist die grof3te Dichte
der Aquipotentiallinien jeweils in der Nahe der nach oben gerichteten Blattspitzen zu
finden. Somit missen an diesen Stellen auch die grof3ten elektrischen Feldstarken
auftreten. Des Weiteren ist gut zu sehen, dass in der Y-Position des Rotors (Bild 4 rechts)
die Dichte der Aquipotentiallinien entlang der oberen Seite der beiden oberen Blatter
grol3er ist als entlang des oberen Rotorblattes in der A-Position (Bild 4 links). Das
bedeutet, dass entlang der beiden Rotorblatter in Y-Position die lokalen Extremwerte der
elektrischen Feldstarke &hnliche GroRen erreichen. In Hinblick auf die Pradiktion der
Blitzeinschlagsbereiche kann geschlussfolgert werden, das bei der A-Position der
Blitzeinschlag in die Spitze des obersten Blattes am wahrscheinlichsten ist. Im Falle der
Y-Position ist ein Blitzeinschlag in die Blattspitzen der beiden oberen Blatter ebenfalls
sehr wahrscheinlich, jedoch wird hier aufgrund der hohen Dichten der Aquipotentiallinien
entlang der beiden oberen Rotorblatter noch zusatzlich die Verteilung der elektrischen
Feldstarke auf der Blattoberflache in Bild 5 betrachtet. Dort sind lokale Erhéhungen der
elektrischen Feldstarke an denjenigen Stellen zu erkennen, an denen auch die Sensoren
installiert sind.
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Besonders sichtbar ist dies in der Nahe der Blattwurzel. Weiterhin kann zwischen der
Blattspitze und n&aherungsweise der Blattmitte ein Bereich mit teilweise konstanter
Feldstéarke beobachtet werden, welcher in Bild 5 ist mit einer Ellipse gekennzeichnet ist.
Die bereits anhand der Potentialbilder getroffenen Annahmen werden hierdurch bestatigt.
Die maximale elektrische Feldstarke tritt auf der Blattspitze auf. Zu besseren Ubersicht ist
dieser Bereich in Bild 6 vergrof3ert dargestellt.

maximale Feldstarke

lokale Felderhéhungen

Bereich mit teilweise
kontanter Feldstérke

Bild 5: Verteilung der elektrischen Feldstarke auf der Oberflache eines Rotorblatts in Y-Position des
Rotors. Auf das Maximum normierte Darstellung. Es gilt die Skala in Bild 6.

|~ dB{max ¥/m) |

.
Sensoren 64

-7.27

Aufnehmer

-10,9 —
-14.5 —
-18.2 —
21,5 —

-25.5
) ]

-29.1 —

327
_36I4 I

Bild 6: Verteilung der elektrischen Feldstarke auf der Blattspitze.

Die hochste Feldstarke tritt wie erwartet am Blitzaufnehmer auf. Interessanterweise wird
auf der Blattoberflache in unmittelbarer Nahe des Aufnehmers lediglich eine ca. 6 dB
kleinere Feldstarke berechnet (Faktor 2). An diesen Stellen befinden sich die im Inneren
des Rotorblattes verbauten Sensoren, die trotz der nichtleitenden Oberflache des Blattes
eindeutig eine Felderh6hung an der Oberflache des Blattes verursachen. Somit kdnnen
auch an diesen Stellen Verbindungskanéle fir eine Blitzentladung entstehen, was eine
Zerstorung der Blattspitze zur Folge haben kann. Die einfachste Abhilfe in diesem Fall ist
eine andere, von der Blattspitze entfernte Platzierung der Sensoren. Bei den restlichen
Sensoren sollten aufgrund der lokalen Felderh6hungen weitere Blitzaufnehmer entlang
des Blattes installiert werden.
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6 Zusammenfassung

Zur Gewabhrleistung einer hohen Verfligbarkeit werden in modernen Windkraftanlagen
(WKASs) verstarkt Condition Monitoring Systems (CMS) verbaut. CMS bestehen aus einer
Vielzahl an Sensoren, die den Zustand der unterschiedlichen Komponenten und
Teilsysteme der WKA Uberwachen. Da die Rotorblatter eine wesentliche und fur den
Betrieb der WKA unverzichtbare Komponente darstellen, werden auch diese mit
Sensoren versehen. Eine Besonderheit bei der Komponente Rotorblatt besteht darin,
dass diese wie auch die in ihr verbaute Sensorik vor direkten Blitzeinschlag geschuitzt
werden muss. Eine Bestimmung von Blitzeinschlagsbereichen mittels des klassischen
Blitzkugelverfahrens ist gemaf [2] fur die Rotorblatter nicht anwendbar. Deswegen wird
in dieser Arbeit zunachst die elektrische Feldstarke als entscheidende Grofe fir den
Blitzeinschlagort motiviert. Anschlie3end wird die normative Lage flr den Blitzschutz von
WKAs durchleuchtet und die gangigste Aufnahme- und Ableiteinrichtung definiert, um
diese in einem Simulationsmodell zur Vorhersage von Blitzeinschlagstellen auf
Rotorblattern mit integrierten Sensornetzen nachzubilden. Dieses Modell wird schlief3lich
in einer elektrostatischen Umgebung mittels numerischer Feldberechnungen untersucht.
Aus den gewonnenen Verteilungen der Potentialfelder in der Umgebung einer WKA
werden Erhéhungen des elektrischen Feldes auf der Oberflache einer WKA ermittelt.
Diese Feldverteilungen zeigen, dass bei bestimmten Rotorpositionen lokale Erh6hungen
der elektrischen Feldstarke entlang der gesamten Blattlange entstehen und an diesen
Stellen Blitzentladungen mdoglich sind. Diese Information kann bei der Auslegung der
Rotorblatter genutzt werden. Die hier vorgestellte Methode stellt ein einfaches Hilfsmittel
beim Entwurf des Blitzschutzsystems einer modernen WKA dar.
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1 Einleitung

In frGheren Arbeiten wurde die Streuung externer Felder an elektrisch kleinen Strukturen
unter Bericksichtigung der Abstrahlungsbedingungen untersucht. Wahrend Letzteres far
Freiraum-Bedingungen haufig vernachlassigt werden kann, erweist es sich fir Untersu-
chungen in Hohlraumresonatoren als unerlasslich [4, [1]. Es wurden weiterhin Anstren-
gungen unternommen, um die Einschrankung auf elektrisch kleine Strukturen zu Uber-
winden [2]. Das in dieser Arbeit vorgestellte Verfahren zur Bestimmung der Streuquellen
fihrt basierend auf bekannten Lésungen fir das quasi-statische Problem zur einer enor-
men Zeitersparnis gegenuber tblichen Implementationen der Momenten-Methode (MoM),
die die volle Greensche Funktion zur Berechnung der Matrix-Elemente nutzen. AuBerdem
erlaubt das Verfahren eine vergleichsweise einfache Anwendung auf vom Freiraum abwei-
chende Randbedingungen. Im Abschnitt [2] wird die Methode des kleinen Streuers (MkS)
anhand des Beispiels eines dinnen und elektrisch langen Drahtes im Freiraum hergelei-
tet. AnschlieBend wird auf Basis der vorhergehenden Erkenntnisse der lange Draht im
Hohlraumresonator untersucht. Im Abschnitt [3] werden anhand konkreter Geometrien die
Ergebnisse der MkS mit Ergebnissen verschiedener Standard-MoM-Solver verglichen.

2 Analytisches Modell

z
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(a) im Freiraum (b) im Resonator

Abbildung 1: Geometrie der untersuchten Konfigurationen
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2.1 Im Freiraum

Der Ausgangspunkt der folgenden Betrachtungen soll die Pocklington-Gleichung

L
0? -
<@ + k’2) /Gﬁ‘BJZ(z’) dz' = —jweEl(2) (1)
0
. A CIER 5
mit Gy = TR und R=1/(z—2)"+d},

mit der Referenz auf die Abbildung[Ta|sein. Es handelt sich um eine Integral- und Differen-
tialgleichung zur Bestimmung der Stromverteilung J., die sich mit Hilfe des Formalismus
der Greenschen Funktionen aus den Maxwell-Gleichungen ableiten 1&sst. Das einfallen-
de Feld E! ist dabei das Feld, das in Abwesenheit des Leiters an dessen Ort existieren
wurde. Die Greensche Funktion Gﬁg beschreibt die Wechselwirkung einer elektrischen
Punkt-Quelle mit dem zugehérigen Vektorpotential. Der erste Term in Klammern auf der
linken Seite von stellt dann die Beziehung des Vektorpotentials der Stromverteilung
zum zugehorigen Feld her. Im Allgemeinen existiert keine direkte analytische Lésung von
(1), jedoch kénnen mit Hilfe numerischer Verfahren wie der Momentenmethode sehr gute
Naherungen gefunden werden. In dieser Arbeit findet alternativ ein Verfahren zur Regu-
larisierung von Gﬁ]g Anwendung, das es erlaubt den Einfluss der Selbstriickwirkung des
Drahtes und dessen Abstrahlung getrennt zu betrachten. Die allgemeine Vorgehensweise
besteht aus der Extraktion des quasi-singularen Anteils durch

A 1 cos(—kR)—1  sin(—kR)

<~ - . —
Rs Ry R}

Die Abb. 2| demonstriert die Verlaufe der einzelnen Anteile. Dabei ist zu erkennen, dass

A
G

— R+ N,

8B

—

— -

TSNV A

Abbildung 2: Verlauf einzelner Anteile der Greenschen Funktion flr einen dinnen Leiter
im Freiraum

der R;-Anteil die Singularitat nahe z — 2’ = 0 enthélt und eine Approximation des Realteils
darstellt. Zerlegt man gleichzeitig die Anregung in die Anteile

Ei,?)?s + Ei,?]?r + Ei,% — E; (3)
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die mit den jeweiligen Teilen der Greenschen Funktion assoziiert sind, ermdglicht sich
eine getrennte Behandlung der singularen und regularen Wechselwirkungen. Setzt man
den ersten Term auf der rechten Seite von (2) in (1) ein, I&sst sich die erhaltene Gleichung
analog zu den Grundlagen der Leitungstheorie behandeln. In [5] wird gezeigt, dass fir
dinne, lange Dréhte die unbekannte Stromverteilung J, aus dem Integral gezogen werden
kann. So ergibt sich die Differential-Gleichung

(% + kz) Jo(2)A(z) = —jwedn B (), @
L
1
mit  A(z) = d'. ()
o/ (z —2')* + a2

Die Gleichung kann analytisch geldst werden und die Lésung Iasst sich fur eine allge-
meine Anregung schreiben als

L

Joo(2) = /GD<Z,Z/)EL§RS(Z/) dz, (6)

0
wobei G die Greensche Funktion flr die Stromverteilung ist und lautet

_ dmjwesin (kzo)sin (k (25 — L))
Co=""4 sin (kL) 7

mit 2. =min{z 2’} und 2. =max{z 2} .

Um eine beliebige Anregung und um spéter die Integration der Lésung des Imaginérteils
aus (2) zu erméglichen, wird der Leiter nun in N Elemente der Lange ¢/ unterteilt, so dass
von einer elementweise konstanten Anregung ausgegangen werden kann. Die Anzahl der

Elemente N wird dabei mit
12L

)\min (8)

bestimmt. Dabei ist L die Lange des Leiters und \,;;, die kleinste auftretende Wellenlange
im betrachteten Frequenzband. So I&sst sich die Stromverteilung auf Basis von (g) fur die
einzelnen Elemente schreiben als

N =

ZH-% Zz—i—%
Ji(z) | = Ei’éﬁs(zl) / Gp(z,2')dz' + Ei’%s(22> / Gp(z,2)dz" + - (9a)
0<z<dl 21—% 22_%
21+% Z2+%
Jo(2) | = BV () / Gp(z,2)d2 + E"(2) / Gp(z,2)dz" + - (9b)
01<z<261 zl—% zg—%
ZN+% ZN+%
In(z) ’ = W% (2) / Gp(z,2')d2 + E"(2) / Gp(z,2)dz" +---. (9c¢)
(N—1)81<z< Nl an—4 an—4
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Nach einer weiteren Integration

/ Ju(2)dz = jwep, (10)

Zn*%

|&sst sich das lineare Gleichungssystem (9) als Matrixgleichung
pn = [Gp] E;™ (11)

flr ein Set von insgesamt N elektrisch kleinen elektrischen Dipolmomenten p,, formulieren.
Es ist zu beachten das die Anregung E.% unbekannt ist. Nur die Summe der Feldanteile
aus (3) ist bekannt. Der Ubrige Anteil E:° ist mit dem Imaginarteil der Greenschen Funkti-
on assoziiert. Setzt man diesen in (1) ein kann der Differential-Ausdruck in den Klammern
in das Integral gezogen werden, da der Ausdruck im Integral regular ist. Nach dem Ausflih-
ren der Ableitungen und der Bertcksichtigung der Diskretisierung erhalt man ein zweites
Gleichungssystem

Zl+ﬂ Z2+ﬂ
2 2
Ei’S(Zl) = GE%(Zl, Zl) / Jl (Z/) dZ/ + GE%(Zl, 22) / JQ(Z/) dZ/ + - (1 23)
-8t 28l
Z1+% z2+%
B() = GBs(az) [ B+ GBienza) [ Bl (120)
-8 23— 8L
Z1+% 22+%
EYS(2y) = GE%(ZN, 21) / Ji(2)dZ" + GE%(?:N, 29) / Jo(2)d + -+, (12c)
-8 zp— 8L
das sich zusammen mit 52
. Ee _ 2 Ae
jWEGf’S = (@ + k’ > vag (13)
erneut als Matrix-Gleichung far N elektrische Dipolmomente
EiS = [G%] p (14)

schreiben lasst. Durch die Inversion der Matrix aus (11), dem anschlieBenden Einsetzen
in (3) erhalt man so eine Matrixgleichung

E, = [[Go] ™" + GF3] p (15)
und durch erneute Inversion der Summe beider Matrizen die L6sung
pn = [[Go) ™ + GB] T EL. (16)

In dieser Arbeit wird sich auf die Behandlung des ersten und letzten Summanden von
beschrankt, da die Betrachtungen zum regularisierten reelen Anteil R, der Lésung den
Rahmen sprengen wirde. Dennoch kann dieser &hnlich des 3-Anteils behandelt werden
und geht in die Ergebnisse in Abschnitt 3 ein. Im Abschnitt [3.7] wird anhand eines kon-
kreten Beispiels ein Vergleich der Ergebnisse von und einer MoM-L&sung angestellt.
Das so validierte Modell soll im n&chsten Schritt auf den Leiter im Hohlraumresonator
angewandt werden.
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2.2 Im Resonator

Die Schritte, die aus den Maxwell-Gleichungen zu fihren sind allgemein gultig und
nicht auf den Freiraum beschrankt. Also Iasst sich auch fir den Leiter im Resonator eine
Pocklington-Gleichung aufstellen. Fir eine Geometrie, wie sie in Abb. dargestellt ist,
ergibt sich so

(25+) [ (ﬁf;)y<y,y'>Je,y<y’>dy'=—jweE;w). (17)

Draht Y

Die Gleichung entspricht, bis auf die Koordinatenwechsel und die Greensche Funkii-
—A.
on GC,D) , der Gleichung (). Neu ist die dyadische Greensche Funktion fir das Vektor-

vy
potential einer elektrischen Quelle im Resonator, deren yy-Komponente der diagonalen

Dyade G. ,
—A. 1 >
(GC7D> = Z €n. €n, Sin(kY2) sin(kYz")
vy

nz,ne=0
x sin(k’z) sin(k;;x’)m
X {Cosh(%y) cosh(nu(b=y) Tr y =y "
cosh(y,y') cosh(n, (b —y)) fir y=y
wobei 7, = \/(kY)? + (kY)? — k2
und kZ:mx’ =gt K=

a 4 b B h’
aufgrund der gewahlten Geometrie, die einzig wirksame Komponente ist. Die Gleichung
gibt die Moden-Darstellung der Greenschen Funktion fir einen Hohlraumresonator
wieder, deren Herleitungen [3] entnommen werden kann. In [4] wird ein Verfahren zu
Regularisierung von fir den Fall elektrisch kleiner Quellen erlautert. Dazu wird die
unendliche Summe in in eine endliche und eine unendliche Summe

—A. 1 max i
(GC’D)W:E Z_O...+Z... (19)
Nz,Nx= “Ymax

gespalten. Die zweite Summe auf der rechten Seite von kann durch ein Integral ap-
proximiert werden. So ergibt sich

—A. 1 Ymax 1 e*'YmaxR
G N — e t— . 20
< C’D) ha Z Jr47r R (20)
vy Nz,Nge=0
—_———
Gé;ll

Der zweite Summand in ahnelt der Greenschen Funktion fiir den Freiraum und kann
wie in Abschnitt [2.1] behandelt werden, wéahrend der erste Summand den Platz des Ima-
ginarteils in (2) einnimmt. Wiederholt man nun die Vorgehensweise, die im Abschnitt [2.1]
beschrieben wird, diesmal auf Basis von (20), ergibt sich zusammen mit

o2 —A.
jweGE; = (— + k2) (GQD) (21)
Iy Yy
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der Ausdruck
po = [[Go] "+ [GE]] T E;. (22)

Ein Vergleich von und zeigt schnell, dass sich lediglich der fur die Abstahlung
maBgebliche Term [GE:] verandert hat, wahrend die Nahwechselwirkung [Gp] ™" im Frei-
raum und im Resonator identisch ist. Im Abschnitt 3.2 wird ein Vergleich der MkS und der
MoM fir ein konkretes Beispiel angestellt, um die Methode zu validieren.

3 Berechnung der eingekoppelten Strome

In diesem Abschnitt wird die MkS anhand konkreter Beispiele mit den Ergebnissen kom-
merzieller MoM-Solver validiert und diskutiert. Dazu wird Bezug auf die geometrischen
Darstellungen aus der Abb. [1| genommen. Verglichen werden jeweils die eingekoppelten
Stréme in einen elekirisch groBBen Leiter im Freiraum und im Resonator. Dazu werden die
mittels mit oder bestimmten Dipolmomente durch

Jwepn = Jendl (23)

als elementweise konstante Stréme ausgedrickt. Dabei ist festzuhalten, dass dies ledig-
lich dem Vergleich der Ergebnisse dient. Bei der MkS selbst muss keine Annahme Uber
die Ortsabhangigkeit des Stroms getroffen werden.

3.1 Im Freiraum

Der untersuchte Leiter im Freiraum hatte die LAnge L = 1m und einen Leiterradius von
a = 1mm. Er wurde mit einer linear polarisierten ebene Welle mit § = =, ¢ = 0 und einer
Amplitude des elektrisches Feldes von E, = 1 X angeregt (siehe Abb. . Die anregende
Feldkomponente lasst sich dann als

El(2) = Eysin(f) e7k=cos®) (24)

schreiben. In den Abb. [3|sind jeweils die Ergebnisse fir den eingekoppelten Strom in der
Mitte und Nahe eines Endes des Leiters flr einen Frequenzbereich von 0 GHz bis 5 GHz
dargestellt. Klar zu erkennen sind die erwarteten Antennen-Resonanzen und eine sehr gu-
te Ubereinstimmung mit den Ergebnissen des kommerziellen MoM-Solvers CONCEPT Il.

3.2 Im Resonator

Die gewéhlten Parameter fiir den Leiter im Resonator sind in der Tabelle [1]zusammenge-
fasst. Da die vergleichsweise einfache Anregung durch eine ebenen Welle im Inneren des
Resonators nicht sinnvoll ist, wurden hier die Anregung zum Einen mittels einer idealen
Spannungsquelle in der Mitte des Leiters und zum Anderen mittels einer elektrisch klei-
nen Apertur, die durch ein auBeres Feld angeregt wird, modelliert. Zur Modellierung der
Apertur wurden Ergebnisse aus [1] genutzt. Beide Ergebnisse werden in den Abb. |4 mit
Resultaten des kommerziellen MoM-Solvers FEKO verglichen.
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Abbildung 3: Betrag des elektrischen Stroms an verschiedenen Orten des 1 m langen Lei-
ters, bestimmt mit und mit Concept Il

06 08 1

=

m

e}

£ 0
E —20
£

s —40
%)

~ 60
Q@

()

) —80
()

©

8 —100
- |
@ 0.4
Abbildung 4:

Frequenz, f (in Hz)

12 14 16 18

-10°

(a) Spannungquelle

2

—60

—80
—100
—120
—140
—160
—180
—200 -

—MkS ||
— FEKO

0,4

06 08 1

1,2 14 16 1,8 2
Frequenz, f (in Hz)
(b) Apertur

-10°

Betrag des elektrischen Stroms in der Mitte eines Leiters im Resonator

fir verschiedene Anregungen, bestimmt mit und dem MoM-Solver von
FEKO

-181-



Tabelle 1: Parameter des Setups aus Abb.
Parameter (a b h) Py d Py, Ppo Lp ap

Werteincm (30 20 40) (08 7) 2 (1725 11) (17 13,5 11) 11 0,05

4 Zusammenfassung

Durch die Anwendung des Verfahrens der Regularisierung kann bei der MkS im Gegen-
satz zu den meisten MoM-Solvern auf jede numerische Integration verzichtet werden,
was bei einer entsprechenden Implementierung einen geringen Rechenaufwand erwar-
ten lasst. Es ist anzumerken, dass die MKS in der hier vorgestellte Form allerdings nur auf
gerade, diinne Leiter anwendbar ist, wahrend die MoM sehr viel allgemeinere Probleme
behandeln kann. Ein Vorteil ist die relativ einfache Anpassung der MkS auf vom Freiraum
abweichende Abstrahlungsbedingungen. Fir die Berechnungen im Resonator fallen zu-
satzlich zur analytischen Lésungen des quasi-statischen Teils des Problems mit der MkS
nur ein Bruchteil der Rechenzeiten gangiger MoM-Solver an, da bei der MKS nur die in-
terne Struktur diskretisiert werden muss, wahrend bei der Momenten-Methode auch der
Resonator diskretisiert werden muss. Die geringen Abweichungen nahe der Leiterreso-
nanzen finden ihre Ursache in einer kleinen Verschiebung der Resonanzfrequenzen des
Leiters durch die Approximation des Realteils der Greenschen Funktionen. Eine Erweite-
rung der Methode auf komplexere Leitergeometrien und weitere Abstrahlungsumgebun-
gen erscheint mdglich und wird Bestandteil zukinftiger Arbeiten sein.
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Siegen, Zuverlassigkeit Technischer Systeme und Elektrische Messtechnik, Holderlinstr.
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1 Einleitung und Stand der Technik

Gepulste Hochleistungsmikrowellen (kurz: HPEM-Pulse) gehoren zu den klassischen
transienten Storsignalen der EMV. Die Beschreibung der Einkopplung von HPEM-Pulsen
in komplexe Systeme umfasst eine Vielzahl von Standardmethoden der EMV, um
Koppelpfade ,von der Quelle bis zur Senke* modellieren zu kdnnen. Als Basis dienen
dazu Ublicherweise zunachst Begrifflichkeiten, die im Frequenzbereich definiert sind, wie
etwa bei der Definition bestimmter Transferfunktionen, und die mathematisch lineare
Zusammenhange zwischen Anregung und Wirkung voraussetzen [1, 2]. In diesem Beitrag
wird vorgestellt, wie auf dieser Basis auch die Wirkung von HPEM-Pulsen auf nichtlinear
belastete Storsenken modelliert werden kann. Zu bericksichtigen ist dabei, dass sich
solche Storsenken oftmals innerhalb metallischer Gehause befinden, welche als
Resonatoren wirken kdnnen. Es ergeben sich damit bei der Beschreibung des EMV-
Koppelpfades drei nichttriviale Aspekte, welche Transiente, Resonatoren und
Nichtlinearitaten umfassen.

e Transiente Anregungen spielen in der EMV naturlich schon seit langem eine
wichtige Rolle, etwa bei der Modellierung des Nuclear Electromagnetic Pulse
(NEMP) und des Lightning Electromagnetic Pulse (LEMP) als EMV-Stérquellen [1].
Das Gefahrdungspotential solcher Storquellen ist etwa in den Dissertationen [3, 4]
untersucht worden. Da viele wichtige Konzepte der EMV, wie beispielsweise das
der Transferfunktion, Gblicherweise im Frequenzbereich formuliert sind, erfordert
die Modellierung und auch die Messung transienter Vorgange eine gewisse
Erfahrung in Transformationstechniken, welche nicht immer trivial sind. Beispiele
hierfur sind in [5, 6, 7, 8] zu finden.

e Der Einfluss resonierender Umgebungen auf das EMV-Verhalten wird zumeist im
linearen Fall und im Frequenzbereich untersucht [1, 2, 9, 10], doch auch im
Zeitbereich sind analytische Modellierungen maéglich [5]. Hier liegt der Fokus oft
auf der Auswertung und Interpretation der entsprechenden analytischen
Ausdrucke.

e Werden nichtlineare Elemente in die Betrachtungen miteinbezogen, so sind viele
Methoden der elektromagnetischen Feldtheorie nicht mehr anwendbar, da sie
Linearitat voraussetzen. Die Erweiterung auf eine nichtlineare Feldtheorie ist
jedoch weder praktikabel noch notwendig, da nichtlineare Elemente oft als
konzentrierte Bauelemente angesehen werden konnen. Es wird dann eine
Netzwerkformulierung gewahlt, bei welcher der lineare Anteil die feldtheoretische
Information enthalt, zu dem die nichtlinearen Elemente ergénzt werden kdénnen.
Frihe Arbeiten hierzu finden sich im Bereich nichtlinear belasteter Antennen und
Ubertragungsleitungen [11, 12, 13]. Die entsprechenden Ergebnisse kénnen, etwa
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mit Hilfe des Spiegelprinzips, auch auf Resonatoren ubertragen werden [14, 15].

In weiteren Arbeiten ist gezeigt worden, dass der Einfluss von Nichtlinearitaten auf

das EMV-Verhalten betrachtlich sein kann [16, 17, 18].
Bereits das Studium der hier aufgefuhrten Literatur verdeutlicht die Komplexitat der
Modellierung nichtlinear belasteter Storsenken, welche durch HPEM-Pulse angeregt
werden. Innerhalb der zitierten Literatur wird dabei zumeist auf einen bestimmten Zugang
fokussiert, der entweder analytische, numerische oder messtechnische Methoden
verwendet. In diesem Beitrag wird exemplarisch aufgezeigt werden, wie sich diese
verschiedenen Zugange miteinander korrelieren lassen.

2 Verknlipfung von Messungen und Netzwerkmodellierung Gber
Feldsimulation in Zeit- und Frequenzbereich

In Bild 1 sind analytische, numerische und messtechnische Methoden zur Untersuchung
nichtlinear belasteter Empfangsstrukturen skizziert. Die darin als Pfeile dargestellten
Verknipfungen werden in den nachfolgenden Abschnitten erlautert und anschlie3end
miteinander korreliert.

H—F'_!'_—_?_-—‘_*_\_\_‘R—‘—_\\
CD-Feldsimulation in Zeit-

und Frequenzbereich

Messumgebung zur
Erzeugung/Beobachtung
nichtlinearer Effekte

Netzwerkmodellierung /
Analytik

Bild 1. 3D-Feldsimulation als Bindeglied zwischen experimenteller Messumgebung und Netzwerk-
modellierung zur Analyse der Anregung nichtlinear belasteter Stérsenken durch HPEM-Pulse.

2.1 Messtechnische Untersuchungen von HPEM-Einkopplungen im TEM-
Wellenleiter

Um ein Objekt mit HPEM-Pulsen zu beaufschlagen, wird dieses Ublicherweise in einen
TEM-Wellenleiter eingebracht, welcher mit einer geeigneten HPEM-Quelle verbunden ist.
Ein entsprechender Messaufbau ist in Bild 2 gezeigt. Darin ist das Messobjekt ein
Resonator, der durch Aperturkopplung in seinem Inneren angeregt wird. Im Resonator ist
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weiterhin eine Antenne positioniert, die entweder linear oder nichtlinear belastet ist. Das
Antennensignal kann mittels eines Steckadapters von aul3en gemessen werden. Dieser
Messaufbau ist in [19] n&her beschrieben und Details der Kalibrierung zur
Bericksichtigung frequenzabhangiger Kabelddmpfungen bei der Messung von
Pulsantworten im Zeitbereich finden sich in [8].

Bild 2: Experimenteller Messaufbau, bei dem ein Resonator innerhalb eines TEM-Wellenleiters in seinem
Inneren durch schlitzférmige Aperturen angeregt wird.

2.2 Numerische Simulationen in Zeit- und Frequenzbereich

Zur Simulation des in Bild 2 dargestellten Messaufbaus eignet sich im Hinblick auf die
gepulsten Anregungen zunadchst ein Zeitbereichsverfahren, wie die Finite
Integrationstechnik (FIT) [20]. Das TEM-Wellenfeld wird durch eine ebene Welle
modelliert und die Pulsform bestimmt sich aus Messdaten des tatséchlichen Pulses,
welche in das Simulationsmodell importiert werden kdnnen. Die Geometrie eines solchen
Modells ist in Bild 3 dargestellt.

Bild 3: Im Simulationsmodell wird der grau dargestellte Resonator durch eine ebene, gepulste Welle
angeregt, welche durch die rote Ebene symbolisiert ist [20]. Erkennbar ist im Inneren des Resonators auch
eine rechteckférmige Drahtantenne, die nichtlineare Bauelemente enthalten kann.

Im linearen Fall kann solch ein Modell auch im Frequenzbereich erstellt werden,
beispielsweise mit Hilfe der Momentenmethode [21,10], so dass Simulationsergebnisse
mehrerer unabhangiger Verfahren miteinander verglichen werden kdnnen. Im Hinblick auf
die Korrelation mit Messergebnissen ist der Einfluss des Steckadapters zu
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berlcksichtigen, der das Empfangssignal von innen nach auf3en fuhrt. Anstatt diesen
Adapter im Detail zu modellieren, kann sein Einfluss alternativ durch ein Deembedding
berucksichtigt. bzw. herauskalibriert werden [10].

2.3 Netzwerkmodellierung des Empfangsverhaltens nichtlinear belasteter
Antennen

Die Netzwerkmodellierung der hier als EMV-Stdrsenken fungierenden Antennen ist
prinzipiell ein Standardverfahren, welches als Eingangsparameter die durch die Anregung
verursachte Leerlaufspannung V,., die Eingangsimpedanz Z ;,, der Antenne sowie deren
Lastimpedanz Z,,,4 benétigt [11,12, 22].

VOC |< ZLoad . | TR
ﬁ

Bild 4: Netzwerkmodell einer empfangenden Antenne, sowohl allgemein (links) als auch exemplarisch mit
konkreten Netzwerkelementen fur Eingangsimpedanz und nichtlineare Last (rechts).

I o I

Im linken Teil von Bild 4 sind diese GroRen zunéchst in einem allgemeinen
Ersatzschaltbild zusammengefasst. Auch wenn die Lastimpedanz das Verhalten eines
linearen Netzwerkelementes im Frequenzbereich impliziert, kann dort auch ein
nichtlineares Bauelement flir Netzwerksimulationen im Zeitbereich eingefugt werden, was
fur die betrachtete Problemstellung naturlich wesentlich ist. Konkret missen die induzierte
Leerlaufspannung und die Eingangsimpedanz der Antenne durch numerische
Simulationen erhalten werden, so wie im vorigen Abschnitt 2.2. angedeutet. Da die
Leerlaufspannung als Funktion der Zeit benétigt wird, bieten sich hierfir entsprechend
Simulationen im Zeitbereich an. Die Eingangsimpedanz der Antenne wird tblicherweise
durch Simulationen im Frequenzbereich erhalten. Es ist dann nicht trivial, im betrachteten
Frequenzbereich diese Eingangsimpedanz durch &aquivalente Netzwerkelemente zu
reprasentieren. Dieses ist ein klassisches Problem und fiur Details der entsprechenden
Vorgehensweise im betrachteten Fall wird auf [22] verwiesen. Exemplarisch sind im
rechten Teil von Bild 4 Netzwerkelemente gezeigt, die neben dem Nahfeldverhalten der
Antenne bei tiefen Frequenzen auch Resonanzeigenschaften der Antenne und ihrer
Umgebung widerspiegeln. Schlie3lich wird ein Modell der Last bendétigt, in Bild 4 rechts
ist dies das Modell einer Schottky-Diode mit einer parasitaren Kapazitat und realistischen
Widerstanden. Speziell im Fall nichtlinearer Lasten ist die Kenntnis der parasitaren
Eigenschaften wichtig aber nicht immer in den entsprechenden Datenblattern verfugbar.
Schliel3lich sei noch darauf hingewiesen, dass die Eingangsimpedanz der empfangenden
Struktur an dem Port definiert ist, an dem sich die Last befindet. Dieser Port ist nicht
notwendigerweise mit dem tatséchlichen Port der Antenne identisch. Beispielsweise
wurde in [22] eine kleine Rahmenantenne untersucht, bei welcher der Antennenport
gegenuber der nichtlinearen Last positioniert ist. Als Resultat ergibt sich in dem Fall die
Eingangsimpedanz an der Position der nichtlinearen Last als die einer Dipolantenne und
nicht als die einer Rahmenantenne.
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3 Korrelation der verschiedenen Methoden

Im Folgenden werden gemalf der in Bild 1 gezeigten Verknipfungen einige Resultate der
verschiedenen Verfahren und Modellierungen miteinander verglichen. Dabei werden
zufriedenstellende Ubereinstimmungen erzielt, so dass sich als Resultat ein stimmiges
Methodenkonzept zur Modellierung der Anregung nichtlinear belasteter Storsenken durch
HPEM-Pulse ergibt.

3.1 Korrelation zwischen Messtechnik und Numerik

Im nachfolgenden Beispiel werden messtechnisch und numerisch erhaltene Ergebnisse
des in Bild 2 skizzierten Messaufbaus verglichen. Die entsprechende
Antennenkonfiguration ist genauer in [19] beschrieben und beinhaltet eine an zwei Ports
befestigte Rahmenantenne, von denen ein Port mit 50 Ohm abgeschlossen ist. Die am
zweiten Port induzierte Spannung dient als Messgrol3e. Innerhalb der Rahmenantenne
befindet sich eine Schottky-Diode als nichtlineare Last. Der Zeitverlauf des anregenden
HPEM-Pulses ist in Bild 5 gezeigt.

12000

T T T
—Gemessener HPEM-Puls|

]
i
=]
=]
]
S

80001
6000
4000

2000

-2000

10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
Zeit [nsec]

Spannung tiber dem Septum [V

=]

Bild 5: Zeitlicher Verlauf des anregenden HPEM-Pulses, als charakteristische GroRe ist die Spannung iber
dem Septum im TEM-Wellenleiter gezeigt.
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—Nichtlinearer Fall: FIT Simulation
- - Nichtlinearer Fall: Messung

100 "

Induzierte Spannung [V]

-150
30 35 40 45 50 55 60
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Bild 6: Vergleich von Messung und Simulation im nichtlinearen Fall. Bis zur dritten Oszillation zeigt sich
eine gute Ubereinstimmung beider Methoden.
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In Bild 6 zeigt sich als Ergebnis die Ausbildung eines Gleichanteils in der Systemantwort,
welcher nach Abklingen der Anregung auch gleichermal3en abklingt und nicht von
langerer Dauer ist. Dies lasst sich durch den geringen Messwiderstand von 50 Ohm
begrinden, Uber den sich der Gleichanteil abbaut, so dass tber der Nichtlinearitat keine
elektrische Energie gespeichert wird. Der Vergleich von Messung und Simulation zeigt
nach mehreren Oszillationen Abweichungen, die teilweise darauf zuriickzufihren sind,
dass innerhalb des Wellenleiters Reflektionen des anregenden Pulses auftreten, die im
Simulationsmodell nicht berticksichtigt sind.

3.2 Korrelation zwischen Numerik und Netzwerkmodellierung

Zur Korrelation zwischen Numerik und Modellierung wird eine Konfiguration betrachtet,
bei der eine Rahmenantenne im Resonator befindlich ist und in diesem ohne Anbindung
nach auf3en positioniert ist. In der Rahmenantenne sind eine Schottky-Diode und ein
Messwiderstand von 1 MOhm jeweils gegeniber befindlich. Durch diese Anordnug entfallt
die Notwendigkeit, die Steckverbindung von innen nach auf3en modellieren zu missen.
Doch zunéchst wird die Rahmenantenne im freien Raum betrachtet und dort mit einem
HPEM-Puls beaufschlagt. Als Messgrof3e dient die tUber der Diode induzierte Spannung,
welche sowohl durch eine Feldsimulation als auch durch eine Netzwerksimulation mit Hilfe
des Programms LTspice erhalten wird [22].

400

—FIT-Simulation
= -LTspice Modell

Diodenspannung [V]

10 20 30 40 50 60 70
Zeit [nsec]

-1000
0

Bild 7: Induzierte Diodenspannung im Fall der im Freiraum befindlichen Antenne.

Im Resultat zeigt sich in Bild 7 die Auspragung eines deutlichen Gleichanteils, der tber
langere Zeitskalen erhalten bleibt. Grund hierfur ist der in der Antenne vorhandene
hochohmige 1MOhm Widerstand, der einen schnellen Abbau der lber der Diode
vorhandenen Spannung verhindert.

Ahnliches zeigt sich in Bild 8 fir den Fall, dass sich die Antenne innerhalb eines
Resonators befindet. Neben der dominanten Antennenresonanz treten hier aber noch
weitere Resonanzen auf, welche die Systemantwort verkomplizieren. Das zeitlich langere
Auftreten des durch die Nichtlinearitat verursachten Gleichanteils ist aber wie im
Freiraumfall vorhanden.
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Bild 8: Induzierte Diodenspannung im Fall der im Resonator befindlichen Antenne.

4 Zusammenfassung

In diesem Beitrag wurden messtechnische, numerische und netzwerktheoretische
Verfahren zur Analyse des Antwortverhaltens nichtlinear belasteter Antennen in
resonierenden Umgebungen vorgestellt und miteinander korreliert. Als wichtiger
nichtlinearer Effekt ergibt sich ein Gleichanteil innerhalb der Systemantwort, der durch die
Speicherung elektrischer Energie in der als Schottky-Diode verwendeten Nichtlinearitat
hervorgerufen wird.
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1 Einleitung

Elektronische Komponenten, die bei hohen Frequenzen betrieben werden, sind haufig in
Gehausen mit metallischen Wanden untergebracht. Wenn die Abmessungen des Gehau-
ses in der selben GréBenordnung liegen wie die Wellenlange, muss die Anregung von
Hohlraummoden bericksichtigt werden. Moderne Computer und Serversysteme mit Si-
gnalen im GHz-Bereich sind relevante Beispiele aus der Praxis [1]. Um die Interferenz
zwischen den Komponenten in dem Hohlraum zu bestimmen, mussen zeitaufwandige
Simulationen oder Messungen durchgefihrt werden. Fir Ergebnisse im Zeitbereich ist
zusatzlicher Aufwand erforderlich, da aus der Frequenzantwort abgeleitete Modelle nicht
zwangslaufig stabil sind im Zeitbereich.

Fir einfache Geometrien kann die dyadische Greensche Funktion verwendet werden, um
die von Stromelementen erzeugte Felder im Hohlraum zu berechnen. In [2] wurde diese
Methode verwendet, um die Transferimpedanz zwischen Antennen in einem rechteckigen
Hohlraum zu berechnen.

In dieser Arbeit stellen wir ein neues Netzwerkmodell vor, um das elekiromagnetische
Verhalten von Hohlraumen mit beliebiger Geometrie bei einer Anregung durch elektrisch
kleine Stromelemente zu beschreiben. Dieses Netzwerkmodell basiert auf der Modalzerle-
gung der Felder innerhalb des Hohlraums. Diese Zerlegung ist umfassend in der Literatur
beschrieben, z.B. [3], [4] und [5]. Ausgehend von einer geeigneten Portdefinition wer-
den die Eigenmoden verwendet, um die Impedanz zwischen Stromelementen ausgehen
von der Leistungsbilanz aufzustellen. Die Konvergenz dieses Ausdrucks wird beschleunigt
durch die Extraktion einer quasi-statischen Induktivitat. Im letzten Schritt werden Verluste
durch zusatzliche Widerstande in das Netzwerkmodell integriert. Ein komplexes Beispiel
wird verwendet, um dieses Modell im Frequenz- und Zeitbereich zu validieren. Die Vali-
dierung erfolgt sowohl durch Simulation als auch durch Messung.

2 Netzwerkmodell

Die Anordnung mit dem Volumen V ist durch eine
leitfahige Wand S abgeschlossen und wird durch
Stromelemente (Bild. 1) angeregt. Das Netzwerk-
modell fir die Transferimpedanz zwischen diesen ; L

01~

Stromelementen ergibt sich aus der Leistungsbi-
lanz. Das hierfiir benétigte elektrische Feld E kann
durch die Modalzerlegung, wie in [3] beschrieben, I,
erhalten werden. Das Konvergenzverhalten die-
ses Modells wird durch die Extraktion einer quasi- Ui &&=
statischen Induktivitat verbessert. Wandverluste ey
und verlustbehaftete Materialien in dem Hohlraum

werden durch zusétzliche Widerstéande beriick- Bild 1: Betrachtete Stromelemente an
sichtigt. der Gehdusewand, gespeist durch Ko-

axialkabel

-191 -



2.1 Portimpedanz

Die Anregung des Hohlraums erfolgt durch elektrisch kleine Stromelemente in der Nahe
der Wande (Bild. 1). Vernachlassigt man die Offnungen der Koaxialspeisung, kann die
gesamte Leistung in dem Hohlraum dargestellt werden als Integral des Skalarproduktes
aus der elektrischen Feldstarke E und der komplex konjugierten Stromdichte J* entlang
des Stromelements [5]:

P:—%/E-J*dV:—%(E,J*>. (1)

\%4

Hierbei wurde die Kurzschreibweise fur das Skalarprodukt (-, -) verwendet.

Im Folgenden wird angenommen, dass zwei Stromelemente J; und J; die elektrischen
Felder E; und E; im Hohlraum anregen. Das Gesamtfeld ergibt sich aus der Uberlagerung
der Teilfelder und somit folgt fir die Gesamtleistung:

1 * * * *
P:_§ (<EzvJz>+<EjaJz>+<E17J]>+<E3aJ]>) (2)
Das ganze System kann als Zweitor mit den Ports i und j und deren Transferimpedanz
Z,;; aufgefasst werden. Die Eingangsleistung ist nun Gber die Portspannung U; und den
Portstrom I, definiert. Setzt man voraus, dass das System linear und passiv ist (Z;; = Z;;),

folgt:
1 * * 1 * *
P=s Vil +V; ;) = 5 (% L+ Z35 11+ Zy (LT + L L)) (3)
Vergleicht man die letzten Terme in (2) und (3), folgt fur die Transferimpedanz:

Zij = =77 (Ej, ). (4)

2.2 Eigenmoden eines beliebigen Hohlraums

Um das elektrische Feld in einem Hohlraum durch die Modalzerlegung darstellen zu kén-
nen, wird ein vollstdndiger Satz an Eigenfunktionen benétigt. Wie in [3] beschrieben, wird
dieser vollstandige Satz verwendet, um die Koeffizienten der Moden mithilfe der Helm-
hotzgleichung zu bestimmen.

Far einen Hohlraum mit dem Volumen V' und einer beliebig geformten Berandung S wird
das elektrische Feld nach dem Helmholtztheorem in einen quellfreien und einen rotations-
freien Anteil zerlegt. Somit ergibt sich die Darstellung des elektirischen Feldes als Summe

uber alle Eigenmoden:
E=) e.E.+> f.F.. (5)
n=0

n=0
Die quellfreien Eigenmoden mit V - E, = 0 sind durch die Eigenwertgleichung mit dem
Eigenwert k,, definiert:
VxVxE,—-kE,=0. (6)

Die Randbedingungen fur (6) sindn x E,, = 0und V - E,, = 0 auf S. Die zweite Bedingung
wird bendtigt, um eine eindeutige Lésung zu erhalten [3]. Fir die rotationsfreien Eigen-
moden gilt V x F, = 0, so dass diese dargestellt werden kénnen als F,, = V¢, mit der
Eigenwertgleichung:

Vo, +12¢, =0 (7)
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und den Randbedingungen ¢,, = const. oder n x F,, = 0 auf S.
Die Eigenmoden sind orthogonal und normalisiert auf die Konstante K mit der Einheit 1 m:

/En -E, dV = (E,, E,.) = Kg . 0mn (8a)
mit dem Kronecker-Delta
1 pr—
S =14 " 9)
0 m#n.

Aus der Definition der quellfreien und rotationsfreien Eigenmoden folgt, dass diese ortho-
gonal zueinander sind:
(E,, F,)=0. (10)

Das zur Berechnung der Verluste bendtigte magnetische Feld erhalt man aus der folgen-
den Beziehung zwischen den E,- und H,,-Moden [3]:

V xH, =k,E, V x E, =k, H,. (11)

Zur Bestimmung der Konstanten der einzelnen Moden wird die Helmholtz-Gleichung ver-
wendet:
VxVxE—-FKE=—jwpd. (12)

Setzt man den Ansatz (5) in (12) ein und nutzt die Eigenwertgleichung der quellfreien
Moden (6) und die Randbedingung der rotationsfreien Eigenmoden V x F,, = 0, erhalt
man:

ienknEn—ienkQEn—ifnkQFn:—jqu. (13)
n=0 n=0 n=0

Wird der Ausdruck (13) nacheinander mit E,, und F,, multipliziert und jeweils Uber V" in-
tegriert, erhalt man unter Ausnutzung der Eigenschaften der Eigenmoden (8a), (8b) und
(10) die Koeffizienten:

. jwp
o= e W E (14)
1
o= “we K J, Fn). (15)

Setzt man den Ansatz fir das elekirische Feld (5) mit den Koeffizienten (14) und (15) in
(4) ein, erhalt man:

“_jw:u - <En’JJ> <Env‘j:> - anJ anJD
Z”_JjJ; (k2 —k?) Kg, st] 1*2% K ' (16)

0 Fn

Unter der Annahme von elektrisch kleinen Stromelementen kann die Stromdichte J ap-
proximiert werden als Linienstrom entlang eines Pfades S. Somit kann die Amplitude der
Stromdichte durch den Portstrom ausgedriickt werden mit J; = I;'S; und die Impedanz
vereinfacht sich zu:

Enys i 1 = Fnys Fnasz>
JWNZ k2—k‘2 KE Jwgnz:% Krn . (17)
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Diese Annahme ist gulltig, wenn die Ausdehnung der Stromelemente L (Bild. 1) klein ge-
genuber der kirzesten Wellenlange ist. Die Darstellung der Impedanz (17) wird erreicht
durch die Zerlegung des elektrischen Feldes in eine Summe aus unendlich vielen Ei-
genmoden, wobei nur eine endliche Anzahl an Moden resonant ist, abhangig von der
betrachteten Frequenzbandbreite.

2.3 Beschleunigung der Konvergenz

Die Berechnung der Impedanz nach Gl. (17) erfordert die Auswertung einer unendlichen
Summe an Eigenmoden. Es wird eine endliche Anzahl an Moden M verwendet, um die-
se Summe zu approximieren, so dass die oben beschrieben Annahmen zum Linienstrom
erfillt sind. Da die Summe im allgemeinen sehr langsam konvergiert, muss eine gro3e An-
zahl an Moden verwendet werden. Um diese Anzahl zu reduzieren, wird der Einfluss der
hdheren Moden in einem Ersatzschaltbildelement zusammengefasst. Wird die Impedanz
Z;; bis zu einer maximalen Frequenz fmax mit N Moden berechnet, kann fur alle hheren
Moden k2 — k? ~ k2 angenommen werden. Damit vereinfacht sich der erste Term in (17)
zu:

(E,.J;) (E,. d) . N(E.. J;) (E.. J) Mg, JY(E,.
JWMZ >~JW“Z< i) (En, J7) by (En, Jy) (En. J7)

l{Q — k2 KE n=N-+1 k% KE,n

(18)
Der letzte Term in (18) kann als reduzierte quasistatische Induktivitat interpretiert werden:

M

T Envs Enasz

Ly=p ) B2l fEnS) (19)
n=N-+1 n n

Die minimale Anzahl an Moden N kann abgeschatzt werden durch

kn co
21

mit der Wellenzahl k,, des n-ten Modes und der Lichtgeschwindigkeit ¢,. Die aus der L6-
sung von (6) bekannten Eigenfrequenzen kdnnen verwendet werden, um N mithilfe von
(20) zu bestimmen. Dabei muss beachtet werden, dass in Abhangigkeit von der Position
und der Form der Anregung nicht alle Moden angeregt werden missen.

Jmax < (20)

2.4 \Verluste

Um die Verluste in der Anordnung zu berlcksichtigen, werden drei verschiedene Ver-
lustmechanismen unterschieden. Die Wandverluste aufgrund der Metallwédnde mit der
endlichen Leitfahigkeit ~ und die Verluste durch dielekirische und magnetische Absor-
ber innerhalb des Hohlraums. Die Integration der Verluste in das Netzwerkmodell erfolgt
Uber die Gute, die definiert ist als Quotient aus gespeicherter Feldenergie und mittler-
er Verlustleitung pro Periode [5]. Mithilfe dieser Gitefaktoren kénnen aus den einzelnen
Verlustmechanismen komplexe Materialparameter definiert werden:

D SRS B _
M_M(l Qv QM) (1 QD> @D

wobei sich @y aus den Wandverlusten, @0,; aus den magnetischen und ), aus den di-
elektrischen Verlusten ergibt.
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2.5 Ersatzschaltbildelemente

Mithilfe der komplexen Materialparameter (21) erhalt man aus (17) durch Anwendung der
Konvergenzbeschleunigung (18) die folgende Darstellung des Netzwerkmodells:

N E ,E

1 ~
Zi=%" T T . +jw Ly + Ry (22)
o JwLﬁR +jwC, + G, JWCij+Gij

Die modalen Koppelfaktoren v und die Ersatzschaltbildelemente sind folgendermaf3en de-
finiert:

=(E,., S)) (23a) 1/571. =(F,,S;) (23d)
1
In =t e (23b) O, =cKp (23e)
1 1 w
R,=wl, |— +— 23c G,=—0C6, ) 23f
“ <Qv QM) e (239) OF 2 (&30

Da alle Normierungsfaktoren (8a) positiv sind, sind auch die Ersatzschaltbildelemente po-
sitiv und das Netzwerk damit passiv. Die Frequenzabhangigkeit der modalen Widerstande
R, und Leitwerte G,, wird approximiert durch ihren Wert bei der entsprechenden Reso-
nanzfrequenz w,. Dies ist deshalb mdglich, weil bei kleinen Verlusten angenommen wer-
den kann, dass dieser Mode bei Resonanz dominiert.

Der letzte Term in (17) kann als statische Kapazitat interpretiert werden:

1
Cij=¢— R (24)
n=0 Krn

Da die Summe in dem Ausdruck (24) sehr langsam konvergiert, ist es vorteilhafter die
statische Kapazitat mithilfe von numerischen Methoden direkt zu berechnen. Somit ist die
Berechnung der rotationsfreien Eigenmoden F,, nicht erforderlich.

Die reduzierte quasistatische Induktivitat folgt aus (19):

n ) n Tnitng Vi s V”J

=M Z Lij — p Z m (25)
n=N+1 n n=1 " )

Da die Auswertung von (25) zuséatzliche Moden erfordert und sehr langsam konvergiert,

wird die quasistatische Induktivitat L;; ebenfalls numerisch berechnet.

Der Koppelwiderstand und der Koppelleitwert sind definiert als:

~ 1 1 w
Rij=wliy | —+ — 26a Gi; = — Cjj, 26b
=Ly (gotg.)  (esa )= 5= Ci (26b)
und sind aufgrund der Multiplikation mit den Gultefaktoren mehrere GréBenordnungen
kleiner als die Raktanzen w C;; und w L;; und werden daher vernachlassigt. Der finale
Ausdruck fur die Impedanz

ZN: iV L yjul (27)
Jw Lij

nOJwL"Jar—HwC' + G, j Cij ’

wird durch ein Foster-Ersatzschaltbild [6], wie in Bild 2 fir P Ports gezeigt, reprasentiert.

Die hier durch Pfeile angedachten Koppelkapazitaten werden in einem Schaltungssimula-

tor mit gesteuerten Stromquellen realisiert.
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3 Numerische und messtechnische Validierung

Um das in dieser Arbeit entwickelte Netzwerkmodell aus Abb. 2 zu validieren, wird ein ver-
einfachtes Computergehause gewahlt. Dieser Aufbau wird sowohl simulativ durch kom-
merzielle Simulationssoftware, als auch messtechnisch mit dem Netzwerkmodell vergli-
chen. Dazu soll zun&chst die Transferimpedanz zwischen zwei Monopolantennen im Fre-
guenzbereich verglichen werden. Basierend auf diesen Ergebnissen erfolgt der Vergleich
im Zeitbereich.

3.1 Frequenzbereich

Die in Abbildung 3 dargestellte Anordnung beseht aus einem Metallgehause mit den Ab-
messungen [, = 400mm, [, = 500 mm und [, = 300 mm. Diese Nachbildung eines ein-
fachen Computergehduses enthalt einen komplexen Innenaufbau, bestehend aus Main-
board, Kihlkérper, Netzteil und RAM (Random-Access Memory). Alle Innenaufbauten
und die Wande bestehen aus Kupfer mit einer Leitfahigkeit x = 5,8 x 10’ Sm~! und sind
als eine leitfahig verbundene Oberflache ausgefiihrt. Die jeweiligen AbmaBe und Hbéhen
sind in Abbildung 4 eingetragen. Als zusatzliches Verlustelement wurde eine kommerzielle
Dampfungsfolie [7] an der Wand befestigt.

Die Anordnung wird durch zwei Monopolantennen an den Positionen (z; = 300mm,y; =
200 mm, 30 mm) und (z5 = 125 mm, o, = 325 mm, 30 mm) mit der L&nge L = 25 mm und dem
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Radius » = 0,5 mm angeregt. Sie sind als Kupferdrahte ausgefiihrt, als Verlangerung des
Innenleiters eines Buchse-Buchse-SMA-Adapters (siehe Abb. 5). Der Teil des Adapters
im Inneren des Gehauses muss bei der Simulation bzw. bei der Berechnung der Eigen-
moden fir das Netzwerkmodell berlicksichtigt werden. Fur die Messung kann der Einfluss
des Adapters durch Kalibrierung eliminiert werden. Der Messaufbau ist in Abbildung 5 dar-
gestellt. Die Messung wurde mit einem Netzwerkanalysator (R&S ZVA 40) durchgefihrt.
Um die Netzwerkelemente in (27) zu Berech- .

nen, mussen zunachst die Eigenmoden und
die Resonanzfrequenzen des Hohlraums berech-
net werden. Da keine analytische Lésung exis- B
tiert, werden die E,-Moden mithilfe eines auf 4
der Finite-Elemente-Methode (FEM) basierenden
Eigenmode-Solvers berechnet [8]. Die Anzahl der
bendtigten Moden ist durch (20) vorgegeben. Far
dieses Beispiel werden mindestens N = 17 Mo-
den benétigt, um die Transferimpedanz bis zu ei-
ner maximalen Frequenz fmax = 1 GHz zu berech-
nen. Bild 5: Messaufbau zu dem Modell des
Sind die normierten Eigenmoden bekannt, kén- vereinfachten Computergehauses (Bild
nen die Koppelfaktoren v fir Stromelemente mit ) und die anregenden Elemente mit
beliebiger Position und Form im Rahmen der oben Adapter

genannten Einschrankungen berechnet werden. Die quasistatische Induktivitat (25) und
die statische Kapazitat (24) werden numerisch berechnet. Dazu wird eine kommerziel-
le Simulationssoftware [8] verwendet, die auf der FEM basiert. Fiir die Koppelkapazitat
wurde der Wert C, = 3,86 nF berechnet und fiir die quasistatische Induktivitat der Wert
L1, = 54,6 pH. Die Berechnung der Guten erfolgt mithilfe der Leitfahigkeit  fir die Wand-
verluste und mit den im Datenblatt [7] angegebenen Werten fir den magnetischen Absor-
ber.

Abbildung 6 zeigt die Transferimpedanz zwischen den Ports 1 und 2. Hierbei wird das
in dieser Arbeit vorgestellte Netzwerkmodell (27) mit der Simulation mittels [8] und der
Messung an einem realen Messaufbau verglichen. Der Einfluss der Absorberfolie ist ins-
besondere an den Amplituden der Resonanzen zu erkennen. Alle drei Ergebnisse zeigen
eine sehr gute Ubereinstimmung, womit das Netzwerkmodell sehr gut validiert wird.

3.2 Zeitbereich

FUr die Analyse der elektromagnetischen Interferenz im Zeitbereich wird an Port 1 ein
trapezférmiger Zeitverlauf fir den Strom mit der Amplitude /; = 1A und einer Anstiegs-
und Abfallzeit von t4 = 1ns und Haltezeit ty = 5ns geschaltet und die eingekoppelte
Spannung an Port 2 betrachtet. Abbildung 7 zeigt die zeitlichen Verlaufe des anregenden
Stromes und der eingekoppelten Spannung, die mithilfe des Netzwerkmodells und aus
der Frequenzantwort der Simulationssoftware [8] berechnet wurden im Vergleich. Da die
Simulationssoftware keine plausiblen Ergebnisse im Zeitbereich liefert, wurden die Fre-
quenzantwort verwendet, um mithilfe eines Vektor-Fitting-Algorithmus [11] und den sich
daraus ergebenden Pol- und Nullstellen ein Ersatzschaltbild nach [12] zu erstellen. Die-
ses Ersatzschaltbild basiert nicht auf den physikalischen Zusammenhangen und muss
daher im Gegensatz zu unserem Netzwerkmodell 2 nicht zwangslaufig stabil sein im Zeit-
bereich. Im Vergleich mit der Referenz zeigt das Netzwerkmodell auch im Zeitbereich eine
sehr gute Ubereinstimmung.
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Bild 7: Eingekoppelte Spannung im Zeit-
bereich an Port 2, verursacht durch den
geschalteten Strom I, = 1A an Port 1

Bild 6: Transferimpedanz zwischen Port 1
und 2 (Bild. 3)

4 Zusammenfassung

Ein neues Foster-Ersatzschaltbild zur Analyse der elektromagnetischen Interferenz in ge-
schlossenen Hohlraumen beliebiger Geometrie wurde vorgestellt und validiert. Es wurde
gezeigt, dass dieses Netzwerkmodell sehr gute Ergebnisse im Frequenz- und Zeitbereich
liefert. Da dieser Ansatz direkt auf den physikalischen Zusammenhéngen basiert, ist ga-
rantiert dass das Modell passiv und somit stabil im Zeitbereich ist. Verluste in den leitfa-
higen Wanden und Absorbermaterialien wurden durch zusatzliche modale Widerstande
bericksichtigt. Das typischerweise langsame Konvergenzverhalten wurde verbessert, in-
dem quasistatische Induktivitaten und statische Kapazitaten aus dem Ausdruck extrahiert
wurden. Das resultierende Mehrtorersatzschaltbild kann mit beliebigen nichtlinearen Ab-
schlissen direkt in kommerzieller Schaltungssimulationssoftware implementiert werden.
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1 Problem- und Prozessbeschreibung

Gehause mit moderner Leistungselektronik, so wie DC/DC-Konverter, missen heute
immer hoheren Anforderungen genigen. Die verwendeten Strome werden immer grof3er
und die Taktfrequenzen immer hoher, wodurch auch eine hohere Flankensteilheit
notwendig ist. Auch werden die Gehause der Leistungselektronik immer kleiner und im
Aufbau komplexer. Aufgrund dessen wird die Einhaltung aller geforderten EMV-
Vorgaben immer schwieriger. In der vorliegenden Arbeit werden Methoden entwickelt,
um die Schirmdampfung von Gerategehausen zu bestimmen und zu optimieren.

Ein wichtiges Werkzeug dafur ist die numerische Simulation. Mittels numerischer
Simulation kénnen verschiedene MessgrofRen im Inneren des Gehéduses zuganglich
gemacht werden. Weiters kdnnen mit einem funktionierenden Simulationsmodell die
Auswirkungen von Veranderungen des Gehéauses schnell und ohne grof3en Aufwand
untersucht werden.

2 Stand der Technik und Ergebnisse bisheriger Verdffentlichungen

Es gibt zahlreiche Verdéffentichungen zum Thema numerische Simulation von
Schirmdampfung ([3], [4], [5]), die meisten jedoch mit vereinfachten Vorgaben, sodass
komplexe, reale Gerategehause nicht vollstandig und im Detail modelliert und simuliert
werden. Aufgrund dessen steht in der vorliegenden Arbeit auch die Entwicklung und
Validierung einer Methodik der Simulation der Schirmdampfung komplexer
Gerategehéduse, wie sie in der Leistungselektronik zum Einsatz kommen, im
Vordergrund.

3 Entwicklung und Validierung der Simulationsmethode

3.1 Verwendete Simulationswerkzeuge

Fur die Simulation der Schirmdampfung von Gerategehausen ist ein Simulationstool ftr
3D-Simulation elektromagnetischer Felder fur Frequenzen ab 1 MHz notwendig. Fur

diese Simulationen gibt es einige mogliche Simulationsalgorithmen, fur die vorliegende
Arbeit wurde der FDTD-Algorithmus (FDTD = Finite Difference in Time Domain)
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ausgewahlt. Der FDTD-Solver ist in der Simulationssoftware Sim4Life von Zirich
MedTech! (ZMD) eingebettet. Mit dem FDTD-Algorithmus ist es mdoglich, die relativ
komplexen Szenarien mit ausreichender Auflésung zu rechnen. Weiters kdnnen den
verschiedenen Teilen des Modells die entsprechenden Materialeigenschaften
zugeordnet werden. Um die elektromagnetischen Felder in einer annehmbaren
Rechenzeit zu simulieren, wurde auch beschleunigte Simulation mit Hilfe von GPUs
(Graphical Processor Units) verwendet.

3.2  Verifikation der Simulation mittels vereinfachtem Szenario

Fiur die Verifikation der Simulationsmethode wurden im ersten Schritt relativ einfache
Szenarien berechnet und diese mit den zugehdrigen Messergebnissen verglichen. Nur
bei ausreichender Ubereinstimmung von Messung und Simulation konnen die
Simulationsergebnisse verwendet werden.

Es wurde ein Aufbau fur die Schirmdampfungsmessung in einer Absorberhalle gewahlt.
In diesem Szenario werden zwei Antennen gegenuber positioniert, zwischen den
Antennen befindet sich einen Offnung, in die verschiedene Platten eingelegt werden
konnen. Eine Antenne befindet sich in der Absorberhalle, die andere Antenne befindet
sich au3erhalb (siehe Bild 1). Diese Methodik der Schirmdampfungsmessung basiert im
Wesentlichen auf den Vorgaben der Mil-Norm Mil Std-285 [6]. Ein Verfahren, welches
eingesetzt werden kann wenn man keine Absorberhalle mit Paneel fir
Schirmdampfungsmessungen zur Verfugung hat, wurde in [1] beschrieben. Durch den
Vergleich der Transmission bei offener Offnung und bei eingelegter Platte kann man
einen Wert der Schirmdampfung der Platte bestimmen. Dieses Szenario wurde in der
Simulation nachgebildet und simuliert (siehe Bild 2).

Bild 1: Messung der Schirmdampfung mithilfe einer Offnung in der Schirmwand einer Absorberhalle

1 www.zurichmedtech.com/sim4life/
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k.

Bild 2: Nachbildung des Aufbaus fir die Messung der Schirmdéampfung in der Absorberhalle. Die
Simulationsergebnisse wurden mit den Messergebnissen verglichen.

Der untersuchte Frequenzbereich betrug 30 MHz bis 6 GHz, wobei von 30 MHz bis
1 GHz eine Bilog-Antenne verwendet wurde (siehe Abbildungen) und von 1 GHz bis
6 GHz eine Hornantenne. Die Schirmdampfung der eingelegen Platten (mit Schlitzen
etc.), welche in den folgenden Diagrammen angegeben ist, wird aus der Differenz der
empfangenen Leistung (in dBm) ohne eingelegte Platte und der empfangenen Leistung
mit eingelegter Platte berechnet, wobei die Sendeantenne immer die gleiche Leistung
abstrahilt.

2 Schlitze
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80
70 A I 4 |
. 60 JAL kWM\;Mv —2 Schl. Hor. Sim.
E /\j\ /V hl i
tgn 50 J'\’"\,\r’ ——2 Schl. Ver. Sim.
=
g 40 f Y ~—2 Schl. Hor. Mes.
g . \/\_‘ \
W" ——2Schl. Ver. Mes.
20
F —Geschlossen Mes.
. e ja.V4 |
0 ‘ A/ — !
-10
1,00E+01 1,00E+02 1,00E+03

log. Frequenz [MHz]

Bild 3: Vergleich der gemessenen und der simulierten Schirmdampfung zur Verifikation der
Simulationsmethode
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Die gemessenen und die simulierten Schirmdampfungen werden in Bild 3 verglichen. Es
zeigt sich bei niedrigen Werten der Schirmdampfung (2 Schl. Ver. = 2 Schlitze vertikal in
der eingelegten Platte) eine recht gute Ubereinstimmung von Messung und Simulation.
Bei hoheren Werten der Schirmdampfung (2 Schl. Hor. = 2 Schlitze horizontal) zeigt sich
bei niedrigen Frequenzen eine relativ grol3e Differenz, wéahrend bei hoheren Frequenzen
eine bessere Ubereinstimmung erzielt werden konnte. Diese Differenz kann allerdings
damit erklart werden, dass die Messdynamik des Aufbaus begrenzt ist. In Bild 3 ist auch
die Differenz zwischen komplett geschlossener und gedffneter Offnung eingefiigt
(Bezeichnung: Geschlossenen Mes.). Diese Kurve stellt die maximal messbare
Schirmdampfung des Aufbaus (Dynamikgrenze) dar. Die relativ niedrige Dynamikgrenze
der Schirmdampfungsmessung bei den niedrigen Frequenzen kommt dadurch zustande,
dass bei diesen Frequenzen durch die Offnung nur wenig Energie ubertragen wird
(Wellenlange >> Abmessung der Offnung) und das Grundrauschen des Empfangers
bereits in der GroBenordnung der empfangenen Leistung der Antenne liegt. In der
Simulation tritt dieser Effekt nicht auf, da es kein Grundrauschen gibt und somit auch
sehr kleine Werte der Schirmdampfung bestimmt werden kdnnen.

In Bereichen in denen die Dynamikgrenze der Messung nicht zu Tragen kommt ist die
Ubereinstimmung zwischen Messung und Simulation zufriedenstellend. Damit konnte
gezeigt werden, dass die angewandte Simulationsmethode fir die Bestimmung von
Schirmdampfungen grundsatzlich geeignet ist.

4 Messung und Simulation von realen Gerategehausen

Mit der entwickelten Simulationsmethode kdnnen somit Simulationen von realen
Gerategehéusen durchgefuhrt werden. Um die Schirmdampfung bestimmen zu kdnnen
wurde in einem Gehause ein Kammgenerator (kammformiges Spektrum von 30 MHz bis
1 GHz) positioniert, dessen Abstrahlcharakteristik sehr gut bekannt ist. Die Messung
wurde in einer Vollabsorberhalle mit einer Messantenne in 3 m Abstand durchgefihrt,
welche die Emission des Kammgenerators misst. Die Schirmdampfung ist die Differenz
der empfangenen Leistung mit und ohne Gehduse rund um den Kammgenerator.
Besonders wichtig dabei ist, dass der Abstand und die Orientierung des
Kammgenerators zur Messantenne in beiden Fallen exakt gleich sind.

Bild 4: Simulationsmodell und Feldverteilung des Gerategehduses mit Kammgenerator
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Bild 5: Gerategehause mit Kammgenerator zur Bestimmung der Schirmdampfung

Es wurden zwei verschiedene Antennen am Kammgenerator untersucht: eine
Stabantenne und einen Loop-Antenne. Das Gehause wurde auf einem Drehtisch
positioniert und somit die Emission in verschiedenen Richtungen bestimmt. Es wurden
bei der Untersuchung verschiedene Parameter verandert und die Emission mit den
jeweiligen Messergebnissen verglichen.

Simulation Schirmdampfung Gehause, Deckel zu, nach vorne
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Bild 6: Vergleich der gemessenen und simulierten Emission des Gerategehauses mit Kammgenerator
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Bild 7: Veranderung des Simulationsmodells (Anzahl der EMV-Klemmen am Deckel, verlustbehaftete
Kunststoffe, modellierte Empfangsantenne) und Vergleich mit der zugehdrigen Messung

Die Differenz zwischen Messung und Simulation ist beim Gerategehause groRer als
beim einfacheren Testszenario zur Validierung. In einigen Frequenzbereichen kénnen
Differenzen von bis zu 20 dB auftreten, in vielen Bereichen gibt es aber auch eine sehr
gute Ubereinstimmung. Die Untersuchungen haben gezeigt, dass schon relativ kleine
Verdnderung des Simulationsmodells groRe Verdnderungen bei der simulierten
Emission bewirken kénnen (siehe auch [2]).

Weiters muss fur den Vergleich mit den Messungen auch die Messantenne modelliert
werden. Bei der Bestimmung der Emission in einigen Raumrichtungen genugt es in der
Simulation nicht, die Feldstarke in einem Punkt fur die Bestimmung der
Schirmdampfung zu verwenden, da die Messantenne die emittierten Felder Gber die
Abmessungen der Antenne mittelt. Es konnte auch festgestellt werden, dass die relativ
geringe elektrische Leitfahigkeit der Kunststoffteile relativ groRen Einfluss auf das
Ergebnis hat. Wenn den Kunststoffteilen keine Leitfahigkeit zugeordnet wird zeigen sich
in manchen Frequenzbereichen héhere Werte der Emission. Hingegen hat es auf das
Ergebnis nur einen sehr geringen Einfluss, ob den metallischen Teilen ideale elektrische
Leitfahigkeit oder metallische Leitfahigkeit (ca. 5107 S/m) zugeordnet wird.

Sowohl in der Messung als auch in der Simulation sind niedrige Frequenzen
(< 200 MHz) problematisch. In der Simulation gibt es Probleme mit der Stabilitdt des
Simulationsergebnisses (erkennbar an den Schwankungen der Schirmdampfung in
diesem Frequenzberiech), bei der Messung ist bei diesen Frequenzen die Messdynamik
oft schon zu gering.

5 Schlussfolgerungen und Ausblick
Aufgrund der Untersuchungen konnte festgestellt werden, dass es in vielen Bereichen

eine gute Ubereinstimmung von Messung und Simulation gibt, in einigen
Frequenzbereichen gibt es jedoch grofere Abweichungen. Der Grund fur diese

-204 -



Differenzen muss in weiteren Untersuchungen bestimmt werden. Trotzdem kann das
Simulationsmodell verwendet werden, um den Einfluss von verschiedenen
Veranderungen des Gehduses auf die Emission zu untersuchen. Bei niedrigen
Frequenzen gibt es sowohl in der Messung als auch in der Simulation noch
Verbesserungsbedarf. Es konnen am Messaufbau noch Veranderungen vorgenommen
werden (Empfangsantenne, Messempfanger), um die Messdynamik bei niedrigen
Frequenzen zu erhdhen. Auch in der Simulation kdnnen noch Parameter verandert
werden (z.B. die raumliche Auflosung des Modells), um die Ergebnisse bei niedrigen
Frequenzen zu verbessern.

Im nachsten Schritt muss ein passendes Simulationsmodell der Leistungselektronik
entwickelt werden. Dazu werden die fur die Emission wichtigsten Strompfade der
Leistungselektronik identifiziert und in der Simulation modelliert. Ein vollstandiges Modell
der Leistungselektronik ware fur die Simulation zu komplex, somit mussen
Vereinfachungen vorgenommen werden. In Bild 8 ist ein Modell eines relativ einfachen
Strompfades fiur erste Simulationsversuche abgebildet. Die Emission der
Leistungselektronik wird durch einige solcher Strompfade nachgebildet, wobei jeder
Strompfad Uber einen Strom mit einem anderen Spektrum verfiigt. Das Spektrum des
Stromes wird aus Schaltungssimulationen (z.B. mit LT-Spice) der Leistungselektronik
gewonnen. In die Quelle des Strompfades kann entweder ein Signal im Zeitbereich
eingespeist werden oder es wird ein breitbandiges Signal verwendet, welches nach der
Berechnung mit dem Spektrum des Stromes multipliziert wird.

Die Methodik der Modellierung der Emission der Leistungselektronik muss jedoch noch
durch Vergleich mit entsprechenden Messungen validiert werden.

—

Bild 8: Vereinfachtes Modell eines Strompfades in der Simulationssoftware
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1 Einleitung

Der Einsatz von Wide Bandgap Leistungshalbleitern in Traktionsinvertern fur
Elektrofahrzeuge bietet deutliche Vorteile hinsichtlich des benotigten Bauraums
gegeniber konventionellen Silizium-Leistungshalbleitern. Diese neuen
Halbleitersubstrate ermoglichen steilflankige Schaltvorgange, hohe Sperrspannungen
und hohe Taktraten, die jedoch ein erhdhtes Storpotential bieten. Deshalb muss die
Dimensionierung der notwendigen Filter gro3er ausfallen, was den Bauraumvorteil wieder
relativiert. Teilweise benttigen EMV-Filterbaugruppen bis zu 40% des gesamten
Bauraums eines Inverters [1]. Gleichzeitig sollen durch den Wegfall der Kabelschirmung
Gewicht und Kosten des Hochvoltbordnetzes gesenkt und dabei die Bordnetzspannung
auf bis zu 800 V erhoéht werden. Diese Mechanismen fuhren zu immer hérteren
Anforderungen an die Filterbaugruppen hinsichtlich Einfigedampfung, Kosten und
Gewicht. Ziel der Entwicklung ist es, einen mdglichst kompakten und bauteileffizienten
Filter zu konstruieren, der die erforderliche Einfigedampfung zur Entstérung des
Traktionsinverters aufweist. Um Schaltungssimulationen zur Optimierung eines Filters im
Systemverbund anzuwenden, wird im Folgenden ein Optimierungsalgorithmus
vorgestellt, der die leitungsgebundene Stérspannung aus einer Simulation in die
Optimierung einbezieht. Anhand dieser Simulation soll der Algorithmus eine optimierte
Bauteileauswahl treffen, um die notwendige Filterwirkung zu erzielen, das System
gleichzeitig jedoch nicht Uberzudimensionieren. Zum Abschluss wird an einem
Anwendungsbeispiel ein Filter entworfen und mithilfe des vorgestellten Algorithmus
optimiert, welches anschlielend im System vermessen und somit die Eignung des
Algorithmus bestatigt wird.

2 Ansatz der Storspannungssimulation zur Filteroptimierung

Herkdmmliche Filter werden haufig in einem iterativen Verfahren ausgelegt, bei welchem
beispielsweise zur Gleichtaktunterdriickung die Kapazitdten Cy nach den maximal
zulassigen Ableitstromen ausgelegt werden.
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Stehen deren Werte fest, wird die Resonanzstelle von Gleichtaktdrossel und Cy
Kondensatoren so gewahlt, dass die maximal benotigte Storunterdriickung gewahrleistet
wird [1], [2]. Nachteil dieser Auslegungsmethodik ist jedoch, dass die gewahlte
Kombination aus Kondensatoren und Gleichtaktdrossel nicht zwingend die effizienteste
L6sung hinsichtlich des notwendigen Bauteilaufwands darstellt und das endgiiltige Filter
erst nach mehreren lIterationen vorliegt. Aus diesem Grund wurden in der Vergangenheit
einige Methoden zur automatischen Filteroptimierung mit Hilfe von Softwaretools
vorgestellt, die darauf basieren, anhand von Messungen die Stdrspannung zu Ermitteln
und darauf aufbauend die notigen Filter zu optimieren. Nachteil an diesem Verfahren ist,
dass die Entwicklung des optimierten Filters erst in der Prototypenphase stattfinden kann,
da Kenntnis uber die ungefilterte Stéraussendung notwendig ist. Zudem wird das Filter
haufig in einer 50 Q Umgebung optimiert, was die Filterwirkung im realen Aufbau nicht
zwangslaufig korrekt abbilden kann [2]. In [3] wird die Moglichkeit einer
entwicklungsbegleitenden Schaltungssimulation zur Vorhersage der Stérspannung an der
Bordnetznachbildung vorgestellt. Mit einer solchen Schaltungssimulation ist eine parallele
Entwicklung der Filter in der Entwurfsphase des Inverters moglich, was die Integration
dieser Baugruppe in den Gesamtinverter erheblich vereinfachen kann. Durch
Kombination mit einem passenden Optimierungsalgorithmus kann die minimal
notwendige Filterbaugruppe vor der Musterphase ermittelt werden, was Iterationen und
somit Kosten der Entwicklung einsparen kann.

Das in [3] erstellte Ersatzschaltbild fur die Gleichtaktstérung zeigt Abbildung 1. Das
Ersatzschaltbild besteht aus den Gleichtakt-Aquivalenten von Bordnetznachbildung
(BNN) und Hochvolt-Leitungen (links), Inverter und Maschinennachbildung (rechts) und
wird zusatzlich um den zu optimierenden Gleichtaktfilter ergénzt, der aus den
Gleichtaktdrosseln  (CMC..3), Gleichtaktkondensatoren (Cyiy2) und einem
Dampfungswiderstand Ri besteht. Dieses Gleichtaktmodell ist in einer AC-
Spicesimulation implementiert, als Gleichtaktanregung dient eine Quelle Ucw deren
Spannungsverlauf das Anregungsspektrum der Schalterspannungen abbildet. Dieses
Spektrum lasst sich durch Messung der Schalterspannung beim Schaltvorgang und
anschlieRende Fast Fourier Transformation (FFT) gewinnen. Solche Messungen liegen in
der Regel weit vor der Erstellung des ersten Prototyps vor. Die entsprechenden
Bauteilwerte wie parasitare Kapazitaten und Induktivitdten kdnnen durch Messungen am
Versuchsaufbau nach CISPR25 Komponententest gewonnen werden und liegen
ebenfalls zu einem friihen Zeitpunkt in der Entwicklung vor. Somit kdnnen mittels einer
Schaltungssimulation vor der eigentlichen Prototypenphase die leitungsgebundenen
Stérungen abgeschatzt werden.

] Inverter &
BNN & HV-Leitung Gleichtakfilter Maschinennachbildung
T T T T T T T T T ST T T T T T T T T |
I 2,5 puH 1,27 pH : | CMC; CMC, CMC, |: Ucw 422 nH I
| MWT@TW_AL I
: 200 nF 200nF || Cva TCYl :| 66 pF==70 pF 6,6 nF :
[ |
| 6500 mQ 625 o | | 6& i 6500 mo)
| [ :: 12 nH |
I I
[ ﬂ
| | - I

Abbildung 1: Gleichtaktersatzschaltbild des Aufbaus mit integiertem Filter
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Da anhand dieses Ersatzschaltbilds die Stoérspannung an der BNN mit ausreichender
Genauigkeit simuliert werden kann [3], soll aufgezeigt werden, dass hiermit eine
Filteroptimierung unter realitdtsnahen Impedanz Bedingungen durchgefuhrt werden kann.

3 Entwicklung und Implementierung des Algorithmus

Kern des Algorithmus ist die Optimierung einer Zielfunktion, welche den Bauteilaufwand
gewichtet und die reduzierte Stérspannung an der Bordnetznachbildung einbezieht. Fur
diese Aufgabe eignen sich evolutionare Suchverfahren wie genetische Algorithmen bzw.
Partikelschwarmoptimierung [4]. Um die Stdrspannungssimulation effizient mit in die
Optimierung einbeziehen zu kdnnen muss eine Schnittstelle im Algorithmus zu eben
dieser Simulation implementiert werden. Die notwendigen Anpassungen an vorgefertigten
Algorithmen waren derart grof3, dass sich die vollstandige Implementierung eines eigenen
Algorithmus angeboten hat. Aufgrund guter Konvergenzeigenschaften wird ein
Differential — Evolution Algorithmus, eine Unterart der genetischen Algorithmen, zur
Probleml6sung gewahlt [5].

3.1 Differential - Evolution Algorithmus

Der Differential - Evolution Algorithmus basiert im Allgemeinen auf dem Prinzip der
Evolution. Im Ablaufdiagramm in Abbildung 2 ist der Optimierungsablauf schematisch
dargestellt. Zu Beginn wird eine beliebige Anfangspopulation an Individuen, die
sogenannte Elternpopulation, die mdgliche Lésungsvektoren darstellen, aus einem vorher
definierten Losungsraum erzeugt und anschlieend einem Rekombinationsschritt
unterzogen. Einen LoOsungsvektor koénnte beispielsweise eine Kombination aus
Filterbauelementen darstellen. Dabei werden die einzelnen Werte der Losungsvektoren
nach einer definierten Rekombinationsformel manipuliert und damit neue
Lésungsvektoren, die sogenannte Kindpopulation, erzeugt. Das zu optimierende Problem
wird durch eine Funktion abgebildet, anhand derer die Funktionswerte der einzelnen
Individuen, die sogenannte Fitness, errechnet werden kann. Als Selektionsschritt werden
Eltern- und Kindpopulation nach ihrer Fitness geordnet aufgelistet und ein bestimmter
Anteil an LoOsungskandidaten mit der schlechtesten Fitness, d.h. dem grof3ten
Funktionswert, geloscht.

Die verbleibende Population wird anschliel3end wieder der Rekombination zugefuhrt und
das Verfahren erneut durchlaufen. Mit jedem Durchlauf erhéht sich damit die Fitness der
Gesamtpopulation, womit sich die Losungsvektoren an ein Optimum annahern. Anhand
eines definierten Abbruchkriteriums kann die Genauigkeit der Optimierung bestimmt
werden. Das Resultat dieses Verfahrens stellt ein lokales Optimum der definierten
Fitnessfunktion dar.
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Abbildung 2: Flussdiagramm des Differential - Evolution Algorithmus

3.2 Implementierung

Um den Aufbau des entwickelten Algorithmus zu verstehen, ist die Kenntnis der
Fitnessbewertung der Individuen ndétig. Ein Individuum ist in diesem Fall eine Kombination
von Bauteilwerten aus einer vorgegebenen Filtertopologie, die einem moglichen Filter als
Losungskandidat entsprechen. Die Fitnessbewertung erfolgt, aufgrund der Bewertung der
Storspannungssimulation, zweistufig. Damit ein moglicher Grenzwert der Stérspannung
eingehalten werden kann, wird jedes erzeugte Individuum der Schaltungssimulation aus
Kapitel 2 zugefuhrt und die simulierte Storspannung fir die erste Bewertungsstufe
herangezogen. Zur Bewertung wird ein Grenzwert definiert, welchen das
Simulationsergebnis einhalten muss. Wird dieser Uberschritten, so wird das Individuum
verworfen, andernfalls ist die Eignung gegeben. Im zweiten Schritt folgt die eigentliche
Optimierung der Kosten, des Bauraums oder des Gewichts, bei der die Bewertung der
Individuen anhand der Fitnessfunktion (3.1) erfolgt. Diese gewichtet die zu variierenden
Parameter des Filters mit bestimmten Faktoren K, die beispielsweise den Zusammenhang
von Bauraum oder Kosten in Abhangigkeit des Bauteilwerts abbilden. Parameter sind die
Querschnittsflache A und die mittlere Feldlinienlange | der Gleichtaktdrossel, die Kapazitat
C der Y — Kondensatoren und deren Dampfungswiderstand R. Werden diese Faktoren
hinreichend genau ermittelt, kann der Fitnesswert direkt den Bauraum bzw. die Kosten
des Filters wiedergeben [2]. Im Algorithmus erfolgt die Berechnung der Fitness im
Selektionsschritt.

Fitness = K ‘A, K, |, tK,C+K,'R (3.1)

CMC CMC

Abbildung 3 zeigt das um die Schnittstellen erweiterte Ablaufdiagramm. Nach der
Erzeugung der Anfangspopulation wird mit Hilfe der Simulation ermittelt, ob die
Elternpopulation den Grenzwert einhalten kann. Ist dies nicht der Fall werden die
Individuen, die eine Grenzwertverletzung aufweisen, geléscht. Dies geschieht so lange,
bis eine festgelegte Anzahl an Individuen ohne Grenzwertverletzung gefunden ist und die
Rekombinationsphase beginnen kann.
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Abbildung 3: Flussdiagramm des Algorithmus

Die Rekombination erfolgt nach Formel (3.2), wobei v den Kindvektor, x die Elternvektoren
und F den Rekombinationsfaktor darstellen. Da die Individuen stets nach ihrer Fitness
sortiert aufgelistet werden, stellt j den Listenplatz des jeweiligen Vektors dar. Die
implementierte Rekombinationsformel nennt sich ,DE/best/1/bin“ [6]. Zur Bildung eines
Kindvektors wird die Differenz zweier aufeinander folgender, beliebiger Vektoren mit dem
Rekombinationsfaktor gewichtet und auf das fitteste Individuum addiert. Nach der
Rekombinationsformel wird eine Kindpopulation erzeugt, deren Anzahl an Individuen der
Elternpopulation entspricht.

V. =X

i best

+Fo (X, —X.,) (3.2)

Alle Individuen der Eltern-, als auch der Kindvektoren werden im ersten Schritt der
zweistufigen Selektion anhand der Spice-Simulation auf Einhaltung des Grenzwerts
geprift. Individuen, die den Grenzwert Uberschreiten, werden verworfen.

Anschliel3end erfolgt die Selektion der verbliebenen Individuen. Dabei werden so lange
die schlechtesten Individuen geléscht, bis die verbleibende Population die Gréf3e der
urspringlichen Elternpopulation hat. Da die selektierte Population sowohl Eltern- als auch
Kindvektoren enthélt, verbessert sich die Fitness der Gesamtpopulation mit jeder Iteration
stetig, bzw. stagniert fir den Fall einer sehr schlechten Kindpopulation. Im Anschluss an
den Selektionsschritt erfolgt die Prifung des Abbruchkriteriums nach Formel (3.3). Als
Abbruchkriterium wird das Maximum der Differenzen einzelner Lésungen der selektierten
Population herangezogen, wobei y fir den Fitnesswert eines einzelnen Individuums steht.
Die Bedingung fur das Abbruchkriterium muss je nach Optimierungsproblem angepasst
werden.

max (yi— yi+1) < 0,01 (3.3)
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4 Aufbau des Filters

Als Topologie wird ein T-Filter flanfter Ordnung gewahlt, welches in die
Schaltungssimulation integriert ist. Das einphasige Ersatzschaltbild der Anordnung zeigt
Abbildung 3. Das Modell der Gleichtaktdrosseln (CMCaz,2,3) wird durch die wirksame
Querschnittsflache Acwmc, die mittlere Feldlinienlange lcmc im Kern und die Windungszahl
ncme beschrieben. Als Ableitkondensatoren fungieren die Kapazitaten Cvi und Cy2, wobei
Cy2 gedampft wird um Resonanzen im Filter zu vermeiden. Eine Dampfung von Cy1 hat
sich im betrachteten Frequenzbereich als nicht notwendig herausgestellt. Die maximal
zuldssige Kapazitat von 300 nF, begrenzt durch den zuldssigen Ableitstrom der
Kondensatoren, wird in den Randbedingungen des Algorithmus bertcksichtigt. Die
Randbedingungen der Gleichtaktdrossel bilden handelstblichen AbmalRRe, sowie eine
maximale Windungszahl von ncmc = 2. Die im Hochvoltbordnetz Gblichen Strome lassen
grolRere Windungszahlen nicht zu, zumal die Wicklungskapazitdten bei hdoheren
Windungszahlen die Effektivitat der Gleichtaktdrossel begrenzen wirden.

Tabelle 1: Optimierte Bauteilwerte

Acmc 1,52 cm? | Acmves 0,45
cm?
CMC;, CMC, CMC,
W e 7.8cm | leves 6,4 cm
C C
vz T - Ncmci 2 Ncmes 2
Ry Acvcz | 0,38 cm? | Cva 160
nF
Abbildung 4: Topologie des Filters als einphasiges
Ersatzschaltbild leme2 7.8cm | Cyv2 10 nF
Ncmc2 1 R1 700
kQ

Um das Ergebnis hinsichtlich lokaler Optima abzusichern, werden mehrere
Optimierungsdurchlaufe durchgefuhrt. Dabei stellen sich die Bauteilwerte von Cv2 und R1
aufgrund groR3er Streuung als nicht ausschlaggebend fiir das Ergebnis heraus. Fur die
restlichen Filterelemente lasst sich jedoch ein lokales Optimum innerhalb des Suchraums
finden. Die Ergebnisse zeigt Tabelle 1. Dabei wird der Hauptanteil der zuléassigen
Kapazitat auf Cy2 verteilt. Die effektive Serieninduktivitat (ESL) der Kondensatoren wird
mittels einer Impedanzanalysatormessung ermittelt. Dabei ergibt sich ein ESL von 2,5 nH
bei der verwendeten Baugrol3e.

Der Aufbau des Filters erfolgt auf einer einlagigen Leiterkarte. Abbildung 5 zeigt das fertig
aufgebaute Filter. Fur die Gleichtaktdrosseln werden nanokristalline Ringbandkerne als
Kernmaterial verwendet. Um die Resultate der Optimierung zu verifizieren, wird eine
Vergleichsmessung der leitungsgebundenen Stérspannung am Komponentenaufbau
nach CISPR25 im Frequenzbereich von 150 kHz bis 30 MHz durchgefihrt.
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Abbildung 6 zeigt den Vergleich zwischen Messung und Simulation der Stérspannung an
der BNN. Im ungefilterten Betrieb liegt die Messung bis zu 40 dB oberhalb des
Grenzwerts. Zur Filterauslegung stellt sich die Resonanzstelle der Simulation zwischen
2 MHz und 3 MHz als kritischer Punkt fur Grenzwertliberschreitungen heraus. Der
Vergleich von Simulation und Messung zeigt, dass diese Resonanzstelle in diesem
Ausmald im Komponentenaufbau nicht ausgepragt ist. Mit Hilfe der Simulation lasst sich
dieses Maximum auf eine Resonanz zwischen der Kapazitat der Maschinennachbildung
und deren Anschlusskabel zurtckfihren. Die Abweichung zwischen Simulation und
Messung ab 7 MHz lasst sich auf das Frequenzverhalten des Kernmaterials der
Gleichtaktdrosseln zuriickfihren. Deren Permeabilitdt nimmt mit der Frequenz starker ab,
als es das Simulationsmodell abbildet.

¥ > 120
CMC o
3 T 100
Cvz > v .
O | || e
= 1 { - \.ixl iqr
c N W e gl it g ! i) "
e, '-"t':ﬁw e .‘{' " -
CMC, - SR
E 40 I e R I_;: ‘ h *&\ﬁf‘i‘
C .8 —— ohneFilter  —— Simulation r \
Y1 n 20 <o+ mitFilter == Grenzwert
"y CMC H ; H L ii% H H H
: < 10° 10?
! ! Frequenz / MHz
Abbildung 5: Entworfenes Filter Abbildung 6: Vergleich der Stérspannung an der BNN

zwischen Simulation und Messung

Der Versuch zeigt, dass sich auch mit einem stark vereinfachten Modell in kurzer Zeit ein
gutes Filter realisieren lasst. Somit wird eine frihe Abschatzung des notwendigen
Filteraufwands ermdglicht, was die Integration in den Inverter erheblich vereinfacht und
frihzeitig potentielle  Probleme vermeidet. Die ermittelte Gesamtkapazitat
Cv.Fiter = 170 nF zeigt, dass die konventionelle Auslegung des Filters mit maximaler Y-
Kapazitat Cmax = 300 nF zu einer Uberdimensionierung gefihrt hatte.

5 Zusammenfassung und Ausblick

Im Rahmen der vorliegenden Untersuchung konnte ein Optimierungsalgorithmus
entwickelt werden, welcher die automatisierte Filterauslegung anhand einer einfachen
Schaltungssimulation ermoéglicht. Dabei  kénnen mogliche Grenzwerte und
Bauteillimitierungen bertcksichtigt und, je nach Komplexitdt der zugrundeliegenden
Optimierungsfunktion, Kosten, Bauraum oder Gewicht optimiert werden. Bei Messungen
im realen Aufbau hat das optimierte Filter eine gute Dampfung erreicht, die Ausreichend
ist um den gegebenen Grenzwert einzuhalten. Die Abweichung zur Messung konnte auf
Ungenauigkeiten im Simulationsmodell zurtickgefihrt werden. Hierzu bieten sich
genauere Untersuchungen der verwendeten Gleichtaktdrosselmodelle an.
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Bisher bertcksichtig das Simulationsmodell nur die Gleichtaktstrung weshalb der
Algorithmus um ein Simulationsmodell zur Bericksichtigung der Gegentaktstorung
erweitert werden muss, was es ermdglichen soll, den gesamten Filteraufwand zur
Entstorung des Inverters abschatzen zu kénnen.
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Gegenuberstellung leitungsgefuhrter Storeffekte im HV-Bordnetz fiir
verschiedene Mehrfachantriebstopologien

Dipl.-Ing. Dipl.-Inf. Simon Niedzwiedz, TU Dortmund
Prof. Dr.-Ing. Stephan Frei, TU Dortmund

1 Einleitung

In den nachsten Jahren wird das Angebot an batterie- und hybridelektrischen
Fahrzeugen deutlich vielfaltiger werden. Es wird nicht nur die Anzahl der verschiedenen
Fahrzeugmodelle sondern auch die Komplexitat der Hochvolt-Bordnetze zunehmen. So
werden nicht nur immer mehr Komponenten fur eine Integration in das HV-Bordnetz
ertichtigt, auch die Varianz an Antriebstopologien wird wachsen. Dabei werden diese
nicht nur die klassischen Verbrennerarchitekturen abbilden, sondern es werden auch
neue Antriebstopologien umgesetzt werden. So bedurfen (hybrid-)elektrische
Allradfahrzeuge nicht mehr einer aufwandigen mechanischen Leistungsverzweigung
mittels Verteiler- und Achsgetrieben, sondern jede Achse oder jedes Rad kdnnen
unabhangig angetrieben werden. Diese Entwicklung wird dann absehbar nicht auf das
PKW-Segment beschrankt bleiben, sondern auch im Nutzfahrzeug- oder LKW-Segment
Optimierungen ermoglichen, zum Beispiel den Einsatz angetriebener Lenkachsen.
Allerdings bedeutet diese Entwicklung, dass nicht nur die generelle Komplexitat des
HV-Bordnetzes, sondern vor allem die Wechselwirkungen der einzelnen
HV-Komponenten miteinander deutlich zunehmen. Insbesondere Letzteres wird auch
die EMV vor neue Herausforderungen stellen, unter anderem wegen der ausgedehnten
Leitungssysteme und der hohen Leistungen, die im HV-Bordnetz transportiert werden
mussen. Aber zugleich eroffnet dies auch neue Moglichkeiten bei der Systementstorung,
beispielsweise durch eine geschickte Komposition der Topologien und der
Betriebsstrategien verschiedener HV-Komponenten.

Eine Voraussetzung fir die allgemeine Auslegung einer geeigneten EMV-Strategie oder
die gezielte EMV-Optimierung derartiger Hochvolt-Bordnetze wird aber die frihzeitige
Analyse der zusatzlichen Einflussgrof3en und Wechselwirkungen sein.

1.1 Basistopologie — HV-Bordnetz mit einem elektrischem Antriebsstrang

Die grundsatzliche Topologie des HV-Bordnetzes von Hybrid- und Elektrofahrzeugen
(XEV) lasst sich wie in Abbildung 1 darstellen. Dabei wird, wie in den meisten heutigen
Elektrofahrzeugen, lediglich ein elektrischer Traktionsantrieb eingesetzt, bestehend aus
dem Traktionspulswechselrichter (PWR) und der mit drei HVAC-Phasenleitungen
angeschlossenen elektrischen Maschine. Zusatzlich sind im HVDC-Bordnetz das
Onboard-Ladegerat, der DC/DC-Wandler als Koppelstelle zum LV-Bordnetz und eine
stetig wachsende Anzahl verschiedener HV-Nebenaggregate angeschlossen. Der
Verzweigungspunkt zu den Nebenaggregaten ist hier willkirlich direkt vor den PWR
gelegt. Dabei ist den meisten Komponenten im HV-Bordnetz gemein, dass sie mit einer
pulsférmigen Betriebsweise arbeiten. Somit besteht das HV-Bordnetz aus EMV-Sicht
grundsatzlich aus einer Vielzahl von Storquellen mit hauptsachlich transientem
Storemissionscharakter, welche sich alle zu einem Gesamtstorprofil Uberlagern.
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Dominiert wird dieses Gesamtstorprofil allerdings sehr deutlich von den Stéremissionen
des elektrischen Antriebsstrangs, insbesondere im unteren Frequenzbereich. Daraus
folgt, dass in Elektrofahrzeugen mit neuen Antriebstopologien, welche zuklnftig zwei,
vier oder noch mehr elektrische Antriebe enthalten werden, dieser dominierende
Stoérungsanteil in seiner Komposition deutlich komplexer werden wird. Daher wird sich
dieser Beitrag auch auf die Betrachtung der Storemissionen der Antriebe beschranken.
Die leitungsgefiihrten Emissionen der Nebenaggregate lassen sich flir die
Gesamtsystemanalyse durch entsprechende Uberlagerung im Frequenzbereich mit
einbeziehen.

Bei der in Abbildung 1 gezeigten Basistopologie mit nur einem elektrischen Antrieb ist es
unerheblich, ob der Einsatz als Front- oder Heckantrieb erfolgt. Das grundsatzliche
Auftreten von Spannungsrippeln auf dem HV-Bordnetz eines solchen Antriebsstrangs
wurde in [1] diskutiert.

<HV-Nebenaggregat X> <HV-Nebenaggregat Y>

On-board Charger _m £
g <LV-Verbraucher X> LV-Batterie

C
Gemeinsames Massesystem DC/DC - Wandler

Dc .ﬁ'
o AC(f,U) .!EP.

HV-Batterie HV-Kabel W HV-Habel Elektrische Maschine

Pulswechselrichter

Abbildung 1: Allgemeines HV-Bordnetzes von xEV mit einem E-Antrieb (Topolgie T0)

2 HV-Bordnetz fur Mehrfachantriebstopologien

Ausgehend von dieser Basistopologie lassen sich nun weitere Antriebstopologien mit
mehreren elektrischen Antriebsstrangen ableiten. Flr die schematische Struktur gentgt
es dabei, bildlich wie physikalisch, wenn die weiteren elektrischen Antriebsstrange an
einem gemeinsamen Knotenpunkt parallel erganzt werden.

Als Mehrfachantriebstopologien werden in diesem Beitrag drei verschiedene
Antriebskonzepte gegenulbergestellt. Das erste Konzept (Topologie T1) ist dabei
traktionselektrisch ebenfalls ein Einachsantrieb. Allerdings werden beide Antriebsrader
Uber eine jeweils eigene elektrische Maschine angetrieben. Ob die Antriebe dabei in der
Achsmitte sitzen oder es sich direkt um Radnabenantriebe handelt, ist fur
leitungsgefuhrte Stéranalysen nicht von Bedeutung. Im Prinzip kann diese elektrische
angetriebene Lenkachse naturlich auch mit einer verbrennungsmotorgetriebenen
Hinterachse zu einem Hybrid-Allrad kombiniert werden — vgl. BMW i8.

Bei dem zweiten betrachteten Antriebskonzept werden ebenfalls zwei E-Maschinen
eingesetzt, allerdings eine pro Fahrzeugachse (Topologie T2). Somit handelt es sich
hierbei um ein rein elektrisches Allrad-Fahrzeug ohne Langsverteilungseinheit. Beide
Antriebskonzepte mit zwei E-Maschinen kénnen prinzipiell Uber dasselbe elektrische
Bordnetzschema abgebildet werden (Abbildung 2). Allerdings ermoglichen die beiden
Topologien vdllig unterschiedliche Betriebsmodi und Leistungsaufteilungen. So ist es
insbesondere bei StralRenallradfahrzeugen oft so, dass an der Hinterachse mehr
Leistung zur Verflgung steht.
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Die dritte Mehrfachantriebskonzept (Topologie T3) ist konsequenterweise eine
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Abbildung 2: Traktionsbordnetz mit zwei E-Maschinen Abbildung 3: Traktionsbordnetz bei Einzelradantrieb

Als Messstelle fur die Emissionen des HVDC-Bordnetz wird dabei, analog zur Definition
in [2] fir Komponentenmessungen, die Ebene zwischen den HVDC-Kabeln und dem
Verteilerknoten gewahilt.

21  StorgroBen im HV-Bordnetz

In diesem Beitrag sollen hauptsachlich die Auswirkungen von
Mehrfachantriebstopologien auf den DM-Spannungsrippel Vpcpy betrachtet werden.
Dieser  Spannungsrippel  wird  grundsatzlich von vielen verschiedenen
Systemparametern beeinflusst (Gleichung (1)), welche als StellgroRen bei der
Systemauslegung bericksichtigt werden mussen [3] [4] [5]. FUr einen fertig entwickelten
Antriebsstrang reduzieren sich die freien Einflussgrofien dann auf die verbleibenden
dynamischen Stellgroten — Sollfrequenz f...r, Sollspannung V.., und Lastwinkel ¢.
Diese StellgroRen des elektrischen Systems sind direkt abhangig von den
fahrdynamischen mechanischen FuhrungsgroRen Drehzahl ng, und Drehmoment
Mgy (Gleichung (2)).

Vocom = F(fewms freps Veers €5 Zeper ZEM) (1)

Voepm = f(fref» Viess (P) = f(egm Mem) (2)

Genau diese beiden Fuhrungsgrofien, insbesondere aber das Drehmoment Mg, sind
die beiden SystemgroRen, die bei einem Ubergang von einer Einzelantriebstopologie
auf eine Mehrfachantriebstopologie stark betroffen sind und zugleich Gestaltungsgrofien
bei der Topologieauslegung sind. Daher wird kurz auf die generelle Auswirkung dieser
beiden FlhrungsgrofRen eingegangen.

In Abbildung 4 ist der Spannungsrippel Vj py fur dieselbe Drehzahl (n = 3000 rpm) bei
verschiedenen Drehmomenten dargestellt. Der Spannungsrippel Vi py Nimmt mit der
Reduzierung des Drehmoments erwartungsgemal annahernd proportional ab. Die
Abnahme des Spannungsrippels ist dabei sogar leicht starker als die Reduktion des
Drehmoments. Diese Zusammenhange lassen sich physikalisch leicht nachvollziehen,
wenn man die zugehorigen Zeigerortskurven fur die konstant gehaltene Polradspannung
Vp und Sollspannung V..., konstruiert [6].
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Abbildung 4: Spannungsrippel Vpu fiir verschiedene Abbildung 5: Spannungsrippel Vpy fiir verschiedene
Drehmomente bei gleicher Drehzahl Drehzahlen bei gleichem Drehmoment

Bei dem Vergleich verschiedener Drehzahlen bzw. Sollfrequenzen ist die Systematik
deutlich komplizierter. Da sich durch die geanderte Drehzahl ng,, die Polradspannung Vp
direkt proportional andert, muss die Sollspannung V,.r eigentlich entsprechend
mitgeregelt werden, weil sich sonst durch die starke Verschiebung des Wirk-Blind-
Leistungsverhaltnisses eine starke Verzerrung ergibt. Allerdings fuhrt diese
Nachregelung wiederum zu einer Verzerrung in der Vergleichbarkeit. Aus diesem Grund
und da bei realen Fahrbelastungen die Raddrehzahlunterschiede eines Arbeitspunkts
auf ein relativ schmales Delta begrenzt sind, ist es sinnvoll, die Vergleiche vor allem flr
die entsprechenden Arbeitspunktgruppen zu ziehen. Dabei zeigt sich (Abbildung 5,
Abbildung 6), dass innerhalb einer Arbeitspunktgruppe die Hullkurven der
Spannungsrippel nur eine geringe Erhdhung aufweisen, die der Drehzahlsteigerung und
damit dem mechanischen Leistungszuwachs folgt.
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Abbildung 6: Spannungsrippel Vpn fiir verschiedene Abbildung 7: Amplitudenspektrum Spannungsrippel
Drehzahlen bei gleichem Drehmoment Vpum fiir verschiedene Sollfrequenzen

Der Vollstandigkeit halber sei kurz auf die CM-Stérspannungen eingegangen. Durch die
Schaltvorgange des dreiphasigen PWR entstehet auf der HVAC-Seite eine
treppenformige Stérspannung V¢ ¢y mit vier Stufen zwischen dem Sternpunkt und der
Referenzmasse (Gleichung (3)) [7].

Aus dieser HVAC-seitigen CM-Stérspannung, gedampft Uber die Filter und parasitaren
Kapazitaten, ergibt sich zusammen mit dem DM-Spannungsrippel Vpcpy die
CM-Storspannung Vpc oy im HVDC-Bordnetz (Gleichung (4)) [1]. Somit haben alle
Auswirkungen auf den DM-Rippel auch einen gewissen Einfluss auf den CM-Rippel.

Vac,em = 1/3 * Vo + Vwo + Vivo) ®3)
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Vbcem+ = @+ Vpepm + " (—Vac,cm) (4)

3 Analyse leitungsgefiuhrter Storemissionen

Far alle drei Mehrfachantriebskonzepte werden die niederfrequenten (5 kHz — 150 kHz)
Spannungsrippel der DM-Spannungen im HVDC-Bordnetz Vpcpy analysiert und
gegenubergestellt.

Betrachtet werden die Spannungsrippel bei idealer Geradeausfahrt (Gleichlauf) und bei
Kurvendurchfahrt. Um eine bessere Vergleichbarkeit der verschiedenen Topologien zu
erreichen, werden die einzelnen Antriebssysteme (PWR, Filter, E-Maschine) technisch
gleich belassen und keine topologiespezifischen Optimierungspotentiale gehoben.
Ebenso werden die Leitungslangen als gleich angenommen.

3.1 Allrad-Antrieb mit einer E-Maschine pro Achse (Topologie T2)

Fir die Topologie mit jeweils einer E-Maschine pro Fahrzeugachse sind die Betriebsfalle
Geradeausfahrt und Kurvendurchfahrt als gleich zu betrachten. Drehzahlunterschiede
innerhalb einer Achse haben keine Auswirkungen auf die Maschinendrehzahlen, da die
Raddrehzahlunterschiede Uber ein Achsdifferential ausgeglichen werden. Der
geringfugige Drehzahlunterschied zwischen Vorderachse und Hinterachse [8] [9] bei
PKW (A, = 2%) kann hier vernachlassigt werden. Trotzdem werden hier zwei
Leistungskonfigurationen gegenubergestellt. Abbildung 8 zeigt den Spannungsrippel bei
einer symmetrischen Drehmomentaufteilung zwischen Vorderachse und Hinterachse.
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Abbildung 8: Spannungsrippel Vpu fiir symmetrische Abbildung 9: Spannungsrippel Vpw fiir
Drehmomentverteilung (50:50) asymmetrische Drehmomentverteilung (33:66)

In Abbildung 9 betragt die Drehmomentaufteilung 33:66 zugunsten der Hinterachse. Die
Gesamtleistung der Betriebspunkte ist in beiden Fallen dieselbe (P,,;ecn, = 94,25 kW).

Fir den Fall der symmetrischen Leistungsaufteilung zeigt sich, dass der Rippel von
Vpepm sich auf das Niveau absenkt, welche eine einzelne E-Maschine bei halber
mechanischer Leistung hat. Dieses Verhalten konnte quasi erwartet werden.
Bemerkenswert ist allerdings, dass der Spannungsrippel von Vp¢ py bei asymmetrischer
Leistungsaufteilung ebenfalls das gleiche Niveau einnimmt. Vor dem Hintergrund von
Gleichung (1) und der Tatsache, dass die physikalischen Systemparameter sowie die
Sollfrequenz f..r, und die mechanische Gesamtleistung P,.., unverandert bleiben, ist
dieses Phanomen wiederum gut nachvollziehbar. Zumal hier sowohl die Sollfrequenz
fres als auch die Sollspannung V.., gleich gehalten sind, ergeben sich auch keine
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Unterschiede bei den Schaltzeitpunkten der beiden PWR; was bei einer Betrachtung der
hier nicht gezeigten CM-Spannungen eindeutig erkennbar ist. Dementsprechend kann
hier auch auf eine Vergleichsdarstellung der Amplitudenspektren verzichtet werden.

Aus den Betrachtungen zu dieser Topologie lasst sich daher ableiten, dass die
Aufteilung der Gesamtsystemleistung grundsatzlich erst einmal dazu flhrt, dass die
DM-Spannungsrippel im HVDC-Bordnetz auf ein Niveau reduziert werden, wie bei einer
E-Maschine mit analoger Einzelleistung. Die Leistungsaufteilung zwischen den
Maschinen spielt dabei eine untergeordnete Rolle.

Dieses Verhalten kann entsprechend genutzt werden, um zum Beispiel die GroRRe der
Zwischenkreise reduzierend zu optimieren. Eine Optimierung der Cy-Kondensatoren
kann dabei nicht analog erfolgen, da das bestehende Verhaltnis der
Cy-Systemkapazitaten und damit der Faktor y (Gleichung (4)) erhalten bleibt.

3.2  Front-Antrieb mit zwei E-Maschinen (Topologie T1)

Bei der Antriebstopologie mit zwei E-Maschinen auf der Lenkachse verhalt sich der
Betriebsfall der Geradeausfahrt analog zu Abschnitt 3.1 bei symmetrischer
Drehmomentaufteilung. Fir den Betriebsfall der Kurvendurchfahrt wird aus Grinden der
besseren Vergleichbarkeit das Drehmoment der Rader gleichgehalten; es wird auf ein
Torque Vectoring verzichtet. Die mechanische Gesamtleistung des Arbeitspunkts
betragt wieder P, = 94,25 kW. Abbildung 10 zeigt den Spannungsrippel Vpcpy im
Zeitbereich. In Abbildung 11 ist das zugehoérige Amplitudenspektrum dargestellt.
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Abbildung 10: Spannungsrippel Vpom bei Kurvenfahrt  Abbildung 11: Amplitudenspektrum Spannungsrippel
mit 2 E-Maschinen Vpm bei Kurvenfahrt mit 2 E-Maschinen

In  Abbildung 10 ist gut zu sehen, wie der Frequenzversatz der beiden
Einzelantriebsrippel bei parallelem Betrieb zu Interferenzbildung fuhrt; in diesem
Ausschnitt destruktiv. Dies fuhrt bei dem Rippel der Gesamtspannung zur Ausbildung
einer entsprechenden Schwebung. Die sich ergebende Schwebungsfrequenz lasst sich
Uber die beiden Sollwertfrequenzen aus Gleichung (5) berechnen. Die Schwebung tritt
dabei, wie im dreiphasigen Spannungssystem ublich, in der dritten Harmonischen auf.
Allerdings ist die Schwebungsfrequenz f, in der Regel so gering, dass sie auf den
Bereich oberhalb von 1 kHz kaum Auswirkungen hat. Damit ist diese Schwebung
weniger aus EMV-Sicht als aus energietechnischer Sicht, z.B. bei der Optimierung der
Zwischenkreise oder hinsichtlich von Ausgleichsstromen, zu berlcksichtigen.

fp=3- |fref,1 - fref,zl (5)

Vems(HEM) = 1+ 3 - #EM (6)
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Im Amplitudenspektren in Abbildung 11 zeigt sich, dass das Spektrum des DM-Rippels
bei Kurvenfahrt auch durch die Superposition der Spektren fur zwei Einzelantriebe
entsprechender Drehzahl (Abbildung 7) und Leistung gut approximiert werden kann.

Bei der Betrachtung der CM-Rippel sind die Auswirkungen, insbesondere der
Interferenzen, deutlich komplexer. Allerdings lassen sich dort beim Zeitbereichssignal
des CM-Spannungsrippel deutlich die nun bis zu sieben statt bisher vier Stufen
erkennen (Gleichung (6)). Ebenso wie sich bei den CM-Stromen des elektrischen
Antriebssystems nun zwolf statt sechs Transienten pro PWM-Periode ergeben.

Aus diesen Betrachtungen ergibt sich also, dass der Parallelbetrieb zwar zu einer sehr
niederfrequenten Schwebung fuhrt, aber der DM-Rippel sich ansonsten so verhalt, dass
man diesen durch die Superposition entsprechender Einzelmaschinen gut
approximieren kann. Dieser Effekt tritt naturlich bei Kurvenfahrten sehr deutlich auf.
Aber auch im Gleichlaufbetrieb ergibt sich dieser Effekt, wenn die beiden PWR
hinsichtlich der PWM-Generation nicht synchronisiert getaktet sind.

3.3 Alirad mit Einzelradantrieb (Topologie T3)

Mehrfachantriebstopologien mit Einzelradantrieben vereinigen dann die Mdglichkeiten
bei der Systemkonfiguration, z.B. fur die Leistungsgrundaufteilung, oder fur den Einsatz
eines vollstandigen Torque Vectoring fur Quer- und Langsdynamik. Auch die in den
vorherigen Abschnitten gezeigten Effekte auf die Spannungsrippel vereinigen sich.

Fir diesen Beitrag wurde dazu exemplarisch eine Einzelradtopologie mit einer allseits
symmetrischen Drehmomentaufteilung ohne Anwendung eines Torque Vectoring
betrachtet. Fir den Gleichlaufbetrieb, also die ideale Geradeausfahrt, zeigt sich, dass
die Erkenntnisse aus Abschnitt 3.1 analog ubertragbar sind. Das Niveau des
Spannungsrippels  Vpcpy reduziert sich auf ein Niveau, wie es eine einzelne
E-Maschine bei einem Viertel des Drehmoments aufweist.

Auch die Erkenntnisse aus der Kurvenfahrt aus Abschnitt 3.2 lassen sich Ubertragen.
Allerdings Uberlagen sich hier die Rippel fur vier verschiedene Sollfrequenzen
(Radsolldrehzahlen) zu einem Gesamtrippel (Abbildung 12).
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Abbildung 12: Spannungsrippel Vpuw fiir vier Abbildung 13: Amplitudenspektrum Spannungsrippel
E-Maschinen Vpw fiir vier E-Maschinen

Es entstehen daher im energietechnisch relevanten Bereich sechs (A; = 6)’
Schwebungsfrequenzen, welche zu entsprechenden Ausgleichsstromen fuhren. Das
Spektrum des Gesamtrippels lasst sich aber ebenfalls wieder gut durch die komplexe
Superposition der Einzelspektren approximieren. Allerdings fuhren die Ausgleichsstrome
hier zu einer leicht hdheren Abweichung, als dies bei zwei E-Maschinen der Fall ist.
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Auch bei den CM-Stéremissionen V), und I, setzt sich die Systematik entsprechend
fort; insbesondere was die kapazitiv bedingten Anteile der CM-Strome betrifft.

4 Zusammenfassung und Schlussfolgerung

Die konsequente Erweiterung der Antriebstopologien bei modernen Elektrofahrzeugen
zu Mehrfachantriebskonzepten bietet aus fahrdynamischer und technikoptimierender
Sicht viele attraktive Potentiale. Hinsichtlich der Stromrippel wird die Situation aber um
ein Vielfaches komplexer, vor allem da die Storquellen alle im selben
Systemfrequenzbereich operieren. Insbesondere die Erstellung von Designvorgaben flr
die Komponentenfilter wird deutlich aufwandiger, da nun die direkten Wechselwirkungen
im Gesamtsystem HV-Bordnetz immer wichtiger werden.

Durch die Verteilung der Gesamtantriebsleistung auf mehrere Einzelantriebe lasst sich
das Basisniveau der DM-Spannungsrippel absenken und so flr eine Optimierung der
PWR-Zwischenkreise nutzen. Ebenso konnen die induktiven Filterelemente, z.B. CM-
Choke, an die reduzierten Systemstrome angepasst werden.

Zugleich werden jedoch die Spannungsrippel im Differential Mode energietechnisch
anspruchsvoller und die einzelnen Teilfrequenzbereiche um die Harmonischen der
PWM-Frequenz fpy), Werden etwas breitbandiger. Allerdings wird diese Verbreiterung
durch die geometrische Begrenzung der Raddrehzahlunterschiede beschrankt.

Wichtig ist hier aus Sicht des EMV-Ingenieurs vor allem, dass die zu erwartenden
Auswirkungen auf die Spannungsrippel gut durch die Superposition der Einzelspektren
approximiert werden konnen.
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1 Einleitung

Um die Abgasemissionen des Individualverkehrs zu senken, wird zunehmend der
Antriebsstrang elektrifiziert bzw. teilelektrifiziert. Im Vergleich zu verbrennungsmotorisch
betriebenen Fahrzeugen ist die Energieeffizienz von Elektroantrieben deutlich hdher.
Allerdings ist die Kapazitat aktueller Batteriesysteme und damit die Reichweite von
Elektrofahrzeugen verglichen mit verbrennungsmotorisch angetriebenen Fahrzeugen
deutlich geringer. Um die Reichweite zu erhdhen, wird neben der Erhéhung der
Batteriekapazitat die Energieeffizienz der Antriebstrangkomponenten optimiert. Hierzu
werden auf Komponentenebene zunehmend Leistungshalbleiter auf SiC-Basis
eingesetzt, die die hohe Gleichspannung der Batterie deutlich schneller schalten kénnen
als Halbleiter auf Si-Basis [1]. Da die Verluste im Wesentlichen wahrend des
Schaltvorgangs auftreten, kann durch eine Verringerung der Schaltzeit der
Wirkungsgrad der Komponente erhdht werden. Allerdings wirken sich diese schnellen
Schalthandlungen negativ. auf die elektromagnetischen Emissionen  der
Antriebsstrangkomponenten aus, so dass ggf. zuséatzliche FiltermaRnahmen erforderlich
werden. Zudem wird neben den Gleichtaktstorungen, die durch die Potentialspriinge im
Schaltvorgang auf die Systemschirmung auskoppeln, eine Gegentaktstérung in Form
eines Stromripples erzeugt. Bei einem Antriebsumrichter entsteht ein solcher
Stromripple sowohl auf der Gleichspannungsseite als auch auf der Drehstromseite an
dem die Antriebsmaschine angeschlossen ist.

Auf der Gleichspannungsseite entsteht der Stromripple bei hoher Belastung aufgrund
der begrenzten Kapazitat des Zwischenkreises. Im Betrieb wird gepulst Energie aus der
Batterie entnommen. Je kleiner der Zwischenkreis dimensioniert ist, desto weniger wird
der durch die gepulste Energieentnahme erzeugte Stromripple geglattet.

Auf der Wechselspannungsseite zeigt sich ein ahnliches Bild. Um ein Drehfeld im Stator
zu erzeugen wird die Batteriespannung abwechselnd auf die Statorwicklungen
geschaltet. Durch die Induktivitdt der Statorspulen, wird der Strom geglattet, so dass
sich in etwa ein sinusférmiger Strom einstellt. Da die Spuleninduktivitdten zur Reduktion
des Gewichts moglichst klein ausgefuhrt werden, wird dieser Glattungseffekt reduziert
und es kommt auch auf der Wechselspannungsseite zu einem Uberlagerten Stromripple.
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Dieser Stromripple, also die schnelle Anderung des Stroms, erzeugt ein sich schnell
anderndes magnetisches Feld, welches bei einer Emissionsmessung im Bereich
zwischen 9kHz und 30MHz nach dem Standard GBT 18387[2] zu Grenzwert-
Uberschreitungen fihren kann. Bild 1 zeigt beispielhaft den Stromripple auf der AC und
der DC Seite eines Antriebsumrichters.
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Bild 1 Schematische Darstellung eines HV Bordnetzes mit Stromripple an der AC und DC Seite des
Umrichters

Der Einfluss der eingesetzten Halbleitertechnologie soll in dieser Arbeit am Beispiel
eines Antriebsumrichters untersucht werden. Hierzu werden zwei identische BG6-
Umrichter, einer mit Si-und einer mit SiC-Halbleitern, vermessen und die Einflisse auf
den Stromripple auf der Gleichspannungs- und der Wechselspannungsseite untersucht.
Als Belastung fir den Umrichter wird auf der Motorseite eine passive Motornachbildung
eingesetzt, die die Impedanz einer Antriebsmaschine im relevanten Frequenzbereich
modelliert [3], [4]. Somit ist es mdglich den Messaufbau vollstandig innerhalb einer
geschirmten Umgebung zu vermessen, ohne eine drehende Welle schirmen zu mussen.
In einem weiteren Schritt werden die gemessenen Stérstrome im Frequenzbereich
betrachtet, um einen Zusammenhang zwischen dem Stromripple des Umrichters und
des niederfrequenten Magnetfeldes herauszuarbeiten. Abschlielend wird dann die
Wirksamkeit von FiltermalRnahmen auf die Stérstrome auf der DC und der AC Seite
untersucht, um aufzuzeigen, wie die niederfrequenten Magnetfelder effektiv reduziert
werden kénnen. Da die eingesetzten Umrichter einen sehr grof3ztigigen Aufbau haben,
kénnen unterschiedliche Filtermal3Bnahmen sehr einfach innerhalb des geschirmten
Gehauses umgesetzt werden.
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2 Untersuchung der Storstréme auf der AC Seite des Umrichters

Auf der AC Seite eines Antriebsumrichters wird durch das gepulste Aufschalten der
Batteriespannung auf die Antriebswicklungen ein Drehstromsystem und somit ein
magnetischen Drehfeld im Stator erzeugt. Hierbei wirken die Induktivitaten glattend auf
den im Umrichter erzeugten rechteckformigen Strom. Zudem werden aufgrund der
Potentialspringe der Sternpunktspannung gegen die Bezugsmasse Uber die
Streukapazitaten des Systems Gleichtaktstorstrome erzeugt, die Uber die System-
schirmung flieRBen. Diese schnellen Stromimpulse generieren ein Gleichtaktmagnetfeld
aulRerhalb der Systemschirmung, die bei der Magnetfeldmessung detektiert werden
kann.

Im Detail treten im Bild 2 links Stromimpulse beim Schalten der Spannung auf. Hier ist
zum einen die Spannung, die durch den Umrichter auf die Statorwicklung des Antriebs
geschaltete wird und zum anderen der Gleichtaktstorstrom, der auf die
Systemschirmung auskoppelt zu sehen. Es wird deutlich, dass jede Schalthandlung im
Umrichter durch die schnelle Spannungsanderung einen kapazitiven Ausgleichsstrom
zur Folge hat, der in Form von Stromimpulsen auf der Kabelschirmung gemessen
werden kann. Diese Stromimpulse generieren einen Teil des niederfrequenten
Magnetfeldes zwischen 9 kHz und 30 MHz.

Im rechten Teil des Bildes sind die Schaltflanken des SiC und des Si Umrichters
miteinander verglichen. Es ist klar zu sehen, das die Schaltflanke des SiC Umrichters
um den Faktor drei schneller ist als die des Si Umrichters, wodurch im Frequenzbereich
hdhere Storpegel bei hdheren Frequenzen zu erwarten sind [5].
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Bild 2 Spannung und Gleichtaktstrom an der Drehstromseite des Umrichters (links: Spannung an L1 und
Gleichtaktstrom auf der Kabelschirmung; rechts: Vergleich der Einschaltpulse von SiC und Si Umrichter
bei Upc=400V)

Um nun genauer zu analysieren, welchen Anteil der Gegentaktripple und die
Gleichtaktstromimpulse auf das aul3en messbare Magnetfeld haben, werden an beiden
Umrichtern Messungen der Spannungs- und Stromimpulse im Zeitbereich durchgefihrt.
Im Detail wird die Leiter-Erd Spannung, der Gleichtaktstrom auf der Kabelschirmung und
der Gegentaktstrom, der den Laststrom des Systems darstellt untersucht. Da bei einem
Drehstromantrieb in Sternschaltung im Betrieb immer der Strom Uber eine Wicklung in
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Richtung des Sternpunkts flie3t und Uber die anderen beiden zurtick [6], wird die
Messung des DM Stroms so durchgefihrt, das der DM Strom nach (1) gemessen wird.

Ipy =11 — 112 — 113 (1)

Bild 3 zeigt den Vergleich der Gleich- und Gegentaktstromimpulse auf der AC Seite des
Si und des SiC Umrichters. Auf der einen Seite wird, wie in Bild 2 gezeigt, durch jede
Schalthandlung ein Stromimpuls erzeugt, der Uber die Kabelschirmung fliel3t. Auf der
anderen Seite wird die pulsweitenmodulierte Spannung durch die Antriebswicklungen im
Umrichter geglattet so dass ein sinusformiger Strom entsteht. Aufgrund der endlichen
Induktivitéat der Antriebswicklung bleibt ein hochfrequenter Stromripple der mit der
Taktfrequenz des Umrichters schwingt. Die Ergebnisse zeigen, dass die schnelleren
Schalthandlungen im SiC Umrichter im wesentlichen einen Einfluss auf den
Gleichtaktstorstrom haben. Da sich der kapazitive Ausgleichstrom im Wesentlichen aus
der Spannungsanderung ergibt, kommt es beim SiC Umrichter zu deutlich héheren
Amplituden beim Gleichtaktstorstrom.

alc(t)
” 2)

Iem = Ckaber *

Beim Gegentaktstrom hingegen zeigt sich keine signifikanter Einfluss der verwendeten
Halbleiter auf den Stromripple des Gegentaktstorstroms. Hier wirkt die Induktivitat des
Motors der schnelleren Spannungséanderung entgegen, so dass der Stromanstieg des
Ripple begrenzt wird.
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Bild 3 Storstréme auf der Drehstromseite des Umrichters fur den Si und den SiC Umrichter (links:

Gleichtaktstromimpulse  auf der AC Kabelschirmung; rechts: Gegentaktstromripple auf der AC
Kabelschirmung)

Ein ahnliches Verhalten zeigt sich auch bei einer Betrachtung der Signale im
Frequenzbereich. Gerade beim Gleichtaktstorstrom sind deutliche Unterschiede
zwischen den Si und dem SiC Umrichter zu sehen. Im vorderen Frequenzbereich treten
hier Unterschiede von 20dB auf, was mit der deutlich héheren Amplitude der Pulse
begrindet werden kann. Beim Gegentaktstrom zeigt sich wie schon im Zeitbereich ein
deutlich geringerer Einfluss der eingesetzten Leistungshalbleiter. Nur im Bereich ab
etwa 1MHz sind einige kleinere Unterschiede zu sehen.

Da sich das niederfrequente Magnetfeld aber aus einer Kombination aus Gleich- und
Gegentaktstorstrom zusammensetzt, sind insgesamt bei der Verwendung schnell
schaltender SiC Halbleiter auch hohere Emissionen zu erwarten.
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Bild 4 Einfluss der Halbleitertechnologie auf die Gleichtakt- und Gegentaktstrome auf der Drehstromseite
des Umrichters im Frequenzbereich (links: Gleichtaktstrom; rechts Gegentaktstrom)

3 Untersuchung der Storstréme auf der DC Seite des Umrichters

Auf der DC Seite des Antriebsumrichters wird durch die gepulste Entnahme von Energie
aus der Antriebsbatterie ein Stromripple zwischen HV+ und HV- generiert. Dieser
Stromripple steigt mit der entnommenen Leistung an. Zudem ist die Grof3e des
Zwischenkreises entscheidend fir die Hohe des Stromripples. Je kleiner der
Zwischenkreiskondensator dimensioniert ist, desto hoher ist der Stromripple auf der DC
Seite des Systems. Neben dem Stromripple wird auf der DC auch ein
Gleichtaktstorstrom auf der Schirmung detektiert. Dieser wird, wie auf der AC Seite,
durch die Potentialspriinge beim Schalten der Leistungshalbleiter generiert.

Fur die Analyse werden hier der Gleichtakt- und der Gegentaktstrom gemessen.
Hierdurch kann ermittelt werden welchen Einfluss die schnelleren Schalthandlungen des
SiC Umrichters auf die Stérstrome auf der DC Seite haben. Da der Kabelbaum auf der
DC Seite im Fahrzeug deutlich ausgepragter ausgefihrt ist als die meist kurze Leitung
zwischen Umrichter und Motor und zudem bei einer Komponentenmessung nach CISPR
25 [4] die Antenne auf den DC Kabelbaum gerichtet wird, sind die dort generierten
Strome besonders kritisch zu betrachten.

Bild 5 zeigt die Gleich- bzw. die Gegentaktstorstrome auf der DC-Seite des Umrichters
bei Verwendung von Si bzw. SiC Halbleitern. Beim Gleichtaktstérstrom ist zu sehen,
dass bei jeder Schalthandlung im Umrichter ein Stromimpuls erzeugt wird. Da der
Umrichter bei einer Taktfrequenz von 15kHz arbeitet, kommt es alle 66us zu einem
solchen Stromimpuls. Im Vergleich zum Si Umrichter kommt es beim SiC Umrichter zu
viermal hoheren Gleichtaktstérungen. Bei den Gegentaktstorungen ist die Abweichung
wie schon auf der AC Seite geringer. Zudem zeigt sich, dass die schnelleren
Schalthandlungen nur die Amplitude der Gleichtaktstérungen erhéhen, somit ist beim Si
Umrichter die Gegentaktstorung in etwa 3 mal héher als die Gleichtaktstérung. Beim SiC
Umrichter sind die Stromimpulse hingegen in etwa gleich.

-228 -



SiC Umrichter
Si Umrichter

127 Si: lpp=0,4V —— Si Umrichter
SiC: Ips=1,6V l —— SiC Umrichter, 1,2

0,8+

0,4 |

|
< bk L < Mw W Il h Ik I
°° Mﬂ#h“'fﬂM ‘I” “ M }h M l‘.k Jl\;@ "‘1 4[;#% ""‘ MM “""‘ M’“‘. L |.,f’~rlﬁ n.Jlf»)‘.'JL”

| oa] | | # !

Bild 5 Storstrome auf der DC-Seite des Umrichters fir den Si und den SiC Umrichter (links:
Gleichtaktstromimpulse auf der DC Kabelschirmung; rechts: Gegentaktstromripple auf der DC Kabel-
schirmung)

Bild 6 zeigt die Gleich- und Gegentaktstérstrome im Frequenzbereich. Wie schon im
Zeitbereich, sind auch hier die gréf3ten Abweichungen zwischen Si und SiC Umrichter
bei den Gleichtaktstérungen zu sehen. Durch die schnelleren Schalthandlungen im SiC
Umrichter ist der Gleichtaktstorstrom Uber den gesamten Frequenzbereich deutlich
erhoht. Beim Gegentakt hingegen ist der Einfluss der verwendeten Halbleitertechnologie
nicht so deutlich. Beim Vergleich von Gleichtakt- und Gegentaktstrom, die in Summe fir
das niederfrequente Magnetfeld verantwortlich sind, wird allerdings deutlich, dass beide
gerade beim SiC Umrichter ahnliche Amplituden haben, so das Gegenmalinahmen fur
beide Storstrome in Betracht gezogen werden missen. Zudem ist das durch den
Gegentaktstorm generierte Magnetfeld umso hoéher je unsymmetrischer die DC
Leitungen verlegt werden. Sind die HV+ und die HV- Leitung in groRem Abstand verlegt,
so ist aus Sicht der Magnetfeldantenne einer der Leiter deutlich weiter entfernt, was
dazu fuhrt, dass sich Hin- und Ruickstorm an der Antenne nicht vollstandig
kompensieren. Gerade weil die Leitungen auf der DC Seite in Elektrofahrzeugen
deutlich langer und ausgedehnter sind, ist auch die Antennenstruktur fur die
Auskopplung der Magnetfelder deutlich gré3er.
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Bild 6 Einfluss der Halbleitertechnologie auf die Gleichtakt- und Gegentaktstrome auf der DC-Seite des
Umrichters im Frequenzbereich (links: Gleichtaktstrom; rechts Gegentaktstrom)
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4 Einfluss von FiltermalBnahmen auf die Storstréme im System

In diesem letzten Abschnitt wird untersucht, wie sich Entstérmal3nahmen auf die
Storstrome auf der AC und der DC Seite auswirken. Hierzu wurden entsprechende
Filterkomponenten innerhalb der Schirmgehduses des Umrichters installiert. Da das
Gehéause sehr grol3 ist, kdnnen auch grol3e Filterkomponenten problemlos installiert
werden.

Auf der AC Seite wird aktuell im Fahrzeugbereich nicht gefiltert. Dies liegt vor allem
daran, dass Filter auf der AC Seite einen sehr grol3en Bauraum bendtigen. Alleine Cx
und Cy Kondensatoren, die auf der DC Seite problemlos einsetzbar sind, missen auf
der AC Seite fur die hohen Ausgleichsstrome aufgelegt werden. Gleiches gilt fur den
Einsatz von induktiven Filterkomponenten zur Kompensation der Gegentaktstérungen
auf der AC Seite, da diese bei den hohen Laststromen sehr grol3 ausgefiihrt werden
mussten. Als Kompromiss wurde in dieser Arbeit eine Gleichtaktdrossel in Form von
zwei Ferritkernen auf den Drehstromleitungen realisiert. Die Ergebnisse in Bild 7 zeigen
deutlich den Effekt der Ferrite auf die Gleichtaktstérstrom auf der AC Seite. Uber den
gesamten Frequenzbereich kdénnen die Gleichtaktstorstrome deutlich reduziert werden.
Auf den Gegentaktstorm hat diese Malinahme allerdings nur einen geringen Einfluss.
Gerade bei niedrigen Frequenzen sind die eingesetzten Ferrite nahezu wirkungslos.
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Bild 7 Einfluss von Gleichtaktdrosseln auf der Drehstromseite auf die Storstrome des Umrichters im
Frequenzbereich (links: Gleichtaktstdrstrom auf der Kabelschirmung; rechts: Gegentaktstorstrom)

Auf der Gleichspannungsseite werden auch in aktuellen Antriebssystemen Filter
eingesetzt. Dies liegt zum einen an der deutlich ausgedehnteren Leitungsstruktur, von
der ein hoheres Abstrahlpotential ausgeht. Zum anderen ist der Einsatz von Cx bzw.Cy
Kondensatoren aufgrund der geringeren Potentialspriinge deutliche einfacher zu
realisieren. Gegentaktdrosseln kommen aber auch hier nicht zum Einsatz, da Sie bei
den hohen Gleichstrémen in Sattigung gehen. Hier wurde ein Filter bestehend aus
680nF Cy Kondensatoren in Kombination mit einer Gleichtaktdrossel und einem 680nF
Cx Kondensator eingesetzt. Die Ergebnisse in Bild 8 zeigen deutlich, dass gerade die
Gleichtaktstorstrome effektiv gedampft werden konnen. Bei den Gegentaktstérungen ist
der Filtereffekt, wie auch schon auf der AC Seite nicht so stark.
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Bild 8 Einfluss eines Filter mit X-, Y-Kondensatoren und Gleichtaktdrossel auf der DC Seite des
Umrichters auf die Storstrome im Frequenzbereich (links: Gleichtaktstérstrom auf der Kabelschirmung;
rechts: Gegentaktstorstrom)

5 Zusammenfassung

Beim Betrieb von Antriebsumrichtern kommt es sowohl auf der AC als auch auf der DC
Seite zu Gleichtakt und Gegentaktstorstromen, die in Kombination ein niederfrequentes
Magnetfeld erzeugen, welches bei Messungen nach dem Standard GBT 18387 zu
Grenzwertlberschreitungen fiihren kann.

Ein Teil der Arbeit war die Untersuchung des Einflusses der Halbleitertechnologie und
somit der Schaltzeit der Leistungshalbleiter auf die Stérstrome auf der AC und der DC
Seite. Hier zeigte sich, dass die schnelleren Spannungsflanken im Wesentlichen einen
Einfluss auf die Gleichtaktstérstréme haben. Zum einen sind die Stromimpulse schneller
sprich hochfrequenter und zum anderen steigt ihnre Amplitude mit sinkender Einschaltzeit
an. Auf den Gegentaktstrom hingegen hat die Schaltzeit nur einen geringen Einfluss.

Ein weiterer Teil war die Untersuchung des Einflusses von zuséatzlichen Filtermal3-
nahmen auf die Storstrome auf der AC und DC Seite des Umrichters. Gerade beim
Gegentaktstorstrom sind die im Fahrzeug einsetzbaren Filtermal3nahmen begrenzt. Die
Gleichtaktstréme hingegen kénnen effektiv gefiltert werden, so dass zur Reduktion der
durch den Gegentaktstorm erzeugten Magnetfeldkomponenten auf der DC Seite eine
maoglichst symmetrische und enge Kabelverlegung realisierte werden sollte. Auf der AC
Seite kann eine moglichst kurze Ausfuhrung der Motorleitungen die generierten
Magnetfelder deutlich reduzieren.
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Komponenten mit Hochvolt- und Niedervolt Bordnetzen hinsichtlich
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Abstract

Komponenten von Elektrofahrzeugen sind im Allgemeinen sowohl mit dem Hochvolt- als
auch mit dem Niedervolt-Bordnetz verbunden. Bei den Aufbauten fir die
Storaussendungsprifung ist der Prifling demzufolge auch mit beiden Bordnetzen verbunden.
Schematische Skizzen dieser Aufbauten sind z.B. in der CISPR25 [1] zu finden.

Der Prifling steht hierbei standardmafiig isoliert, die Verbindung zur Bezugsmasseplatte
erfolgt daher Uber eine Leitung oder Uber ein Masseband. Ziel sollte es hierbei sein, die
Einbausituation im Fahrzeug nachzubilden.

Betrachtet man bei leistungselektronischen Schaltungen Ubliche Filterschaltungen, so
kommen dabei haufig y-Kondensatoren zum Einsatz, welche die vorhandenen Storstréme
Uber das Gehause zur Storquelle zurtickfiihren sollen.

Ein Teil dieser Storstrome fliel3t allerdings auch Uber die Masseverbindungen des Priflings
zu Bezugsmasseflache ab. Durch die vorhandenen Impedanzen der Masseverbindungen
kommt es nun zum Ubersprechen der Stérungen zwischen den einzelnen Spannungsebenen.
Der Einfluss dieses Ubersprechens soll im Folgenden n&her untersucht und modelliert
werden. Ein Augenmerk dabei liegt dabei darauf, die systembedingten Grenzen
verschiedener Entstdrmal3nahmen zu ermitteln. Weiterhin sollen Vorschlage zur Optimierung
der Messaufbauten diskutiert werden.
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Messaufbauten flr Stéraussendungsmessungen

In der fur Stéraussendungsmessungen flr Fahrzeugkomponenten zugrunde liegenden
CISPR 25 [1] ist die folgende Skizze zum Messaufbau von Fahrzeugladegeréaten zu finden:
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Abbildung 1 Messaufbau CISPR25 mit markierten Masseverbindungen von Last und Prifling

Die Masseverbindungen sind hierbei zwischen Hersteller und Kunde abzustimmen und im
Testplan fur den jeweiligen Priifling festzulegen. Freiheitgrade gibt es dabei insbesondere bei
den in der Skizze rot markiert Masseverbindungen von Last und Prifling. Ziel sollte hierbei
sein, eine gute Ubereinstimmung zwischen Komponenten- und Fahrzeugmessung zu
erreichen.

In [2] wurde gezeigt, dass die Kapazitat einer Elektrofahrzeug- Karosserie gegentber einer
Masseflache zwischen 760pf und 880pf betragt. Bei eigenen Messungen konnten hier Werte
bis zu einem Nanofarad festgestellt werden. Diese Kapazitat bildet zusammen mit der
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Induktivitdt des Ladekabels einen Schwingkreis. Dieser fihrt bei Stéraussendungsmessung
an Fahrzeugen zu Resonanziberhéhungen im Kurzwellenband. Es ist daher wiinschenswert,
diesen Effekt bei den Komponentenprifungen nachzubilden.

Fur Komponentenprifungen wird daher ein Aufbau gewanhlt, bei dem die Nachbildung der
Karosseriemasse kapazitiv an die Messplatzmasse gekoppelt ist. In der Praxis wird dieses
durch den Lastsimulator mit metallischem Gehause erreicht, der isoliert auf der
Bezugsmasseplatte steht. Uber den Abstand zwischen Lastsimulator und Messplatzmasse
lasst sich die gewlinschte Kapazitat einstellen.

Die Netznachbildung der Niedervolt Leitungen bezieht ihre Masse ebenfalls auf den
Lastsimulator. Der fur die Prifungen verwendete Messaufbau ist in der folgenden Abbildung

dargestellt.

Abbildung 2 Messaufbau leitungsgefuhrte Stérungen

Die folgenden Messergebnisse mit einem Fahrzeugladegerat im Ladebetrieb an der AC-
Netznachbildung zeigen den Einfluss der Resonanz des Aufbaus. Im Vergleich mit
Fahrzeugprifungen konnte zudem eine gute Ubereinstimmung der Messergebnisse
festgestellt werden. Exemplarisch wurde hier die Stéraussendung auf L1 an einem
einphasigen Ladegeréat dargestellt.
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Abbildung 3 Vergleich der Stéraussendung an der AC-Netznachbildung

Zur besseren Sichtbarkeit wurden die Hillkurve der Stéraussendung im Bereich um 5 MHz
hervorgehoben. Beim Aufbau mit isolierter Last zeigt sich eine deutliche Auspragung der
Resonanz. Hierdurch kann die Situation bei der Fahrzeugpriifung mit guter Ubereinstimmung
nachgebildet werden.

Einfluss des Messaufbaus auf die Storaussendung auf den Niedervolt-Leitungen

Neben den Freigabepriifungen nach EN55022 ist auch die Stéraussendung auf den
Niedervoltleitungen von Interesse. Insbesondere die Verkopplung zum Hochvolt-Teil soll
hierbei betrachtet werden.

Bezlglich der Messaufbauten liefern Storstréme Uber die gemeinsame Masseverbindung
einen Beitrag zur Verkopplung der Spannungssysteme.

Daher sollen im Folgenden sollen verschiedene Konstellationen der Masseverbindungen und
deren Auswirkungen untersucht werden. Hierbei wurde der oben dargestellte Messaufbau
verwendet. Die Masseverbindungen wurden mit Cu-Klebeband hergestellt, die Isolation mit
einer 5cm hohen Unterlage realisiert.

-235-



Exemplarisch ist in der folgenden Abbildung der Vergleich von kapazitiver Anbindung des
Priflings zu niederimpedanter Anbindung dargestellt.

Im Mittelwellen — sowie im UKW-Bereich ist eine geringere Stéraussendung zu beobachten.
In den anderen Bereichen scheinen Storquellen dominant zu sein, die nicht durch die
Kopplung tber die gemeinsame GND-Impedanz beeinflusst werden.
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Abbildung 4 Stoéraussendung an der 12V BNN mit kapazitiver und niederimpedanter

Masseanbindung, Prifling 1

Weitere Messungen wurden mit einem Gerat mit verbesserter innerer Entkopplung
durchgefuhrt. Hierbei ist eine um 10-20dBuV geringere Stéraussendung auf den Niedervolt-
Leitungen bei kapazitiver Anbindung des Priflings Zu
erkennen.
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Abbildung 5 Stoéraussendung an der 12V BNN mit kapazitiver und niederimpedanter

Masseanbindung, Prifling 2
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Modellbildung

Auf Basis der zuvor durchgefiihrten Messungen soll nun ein geeignetes Simulationsmodell
entwickelt werden.

Zur Modellierung einer einfachen Stérquelle wurde auf [3] zurtickgegriffen. Hierbei werden
die Gleichtaktstérungen einer Schaltstufe Uber die Koppelkapazitat der Halbleiter gegen das
metallische Gehause, welches gleichzeitig als Kuhlkérper dient, abgeleitet.

Die Kopplung zwischen der LV- und HV-Seite wurde durch eine Impedanz modelliert. Diese
kann zur Vereinfachung des Modells bei guter Entkopplung innerhalb des Gerétes entfallen.
Die Masse (KL31) der LV Seite liegt auf Gehduse-Potential. Hierdurch ergibt sich eine
zusatzliche Kopplung zwischen der HV- und LV Seite, die unter anderem durch den
Spannungsabfall an der Induktivitat der Gehauseanbindung bestimmt wird. Dementgegen
wirken die Y-Kondensatoren im Geréat, diese fuhren einen Teil der Stérungen zur Quelle
zuriick.

In der Skizze sind die relevanten Storstrompfade dargestellt:

12v
BNN |

EUT

L\

Z_Ladekabel Load, HV-BNN g
; = | '

AC-BNN Isolierunterlage
Z_GND

Groundplane, Massebezug Umgebung

Abbildung 6 Storstrompfade Messaufbau

Im Rahmen einer LTSpice Simulation wurde hieraus eine Schaltung mit typischen,
abgeschatzten Impedanzen der Leitungssdtze und Masseanbindungen entwickelt. Als
Gleichtaktstorquelle wurde als einfaches Modell die kapazitive Stéreinkopplung der
schaltenden Halbleiter Uber die Kihlflachen in das metallische Geh&use verwendet. Die
Simulation wurde fir verschiedene Impedanzen der Masseanbindung des Gehauses
durchgefuhrt. In der folgenden Abbildung ist die hierbei verwendete Schaltung dargestellt
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Abbildung 7 Simulationsmodell zur Untersuchung der Masseanbindung

Der Verlauf der Amplitude an der jeweiligen Netznachbildung ist Uber der Frequenz
dargestellt.

Hierbei zeigte sich eine deutlich geringere Stérausendung bei niederimpedanter Anbindung
des Priiflings. Diese deckt sich nicht mit den Ergebnissen der durchgefihrten Messungen,
hier konnte eine deutliche Verringerung der Stéraussendung bei kapazitiver Anbindung
beobachtet werden.

Exemplarisch ist im folgenden Diagramm der Frequenzgang der Stérung flr eine rein
kapazitive Anbindung der Priflingsmasse (pinke Kurve), sowie fiir eine niederimpedante
Anbindung (blaue Kurve) dargestellt.

viki31)

Abbildung 8 Frequenzgang der Stérung an der Klemme 31 Netznachbildung
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Neben dem unterschiedlichen Betrag der Stéraussendung ist auch die zuvor gemessene
Resonanz bei etwa 4,5 MHz bei kapazitiver Anbindung zu erkennen.

Die absoluten Werte der Stéraussendung bei der Simulation sind im Vergleich zur Messung
recht gering. Es wird daher vermutet, dass andere Effekte dominieren. Diese sind im
verwendeten einfachen Simulationsmodell offensichtlich nicht erfasst. Zur vollstandigen
Nachbildung der Messergebnisse sind daher weitere Untersuchungen notwendig.

Zusammenfassung

Es wurde ein Messaufbau fur Komponentenprifungen an HV-Komponenten vorgestellt, der
durch kapazitive Anbindung die Resonanzverhéltnisse bei der Fahrzeugprifung geeignet
nachbildet. Dieser Aufbau kann dazu dienen, vorhandene Margen bei den Grenzwerten der
leitungsgefihrten Komponentenprifung zu minimieren.

Bei diesem Aufbau ergibt sich bei dem untersuchten Prifling eine deutlich verringerte
Stéraussendung auf den Niedervolt-Leitungen.

Eine schliissige Modellierung dieses Effektes gelingt mit dem verwendeten einfachen
Simulationsmodells bislang nicht. Hierzu sind weitere Untersuchungen notwendig. Weiterhin
sollte die Eignung des vorgestellten Messaufbaus anhand von weiteren Fahrzeugmessungen
verifiziert werden.

Literaturangaben

[1] CISPR/D/425A/CDV

[2] Dipl. — Ing. Marc Maarleveld, M. Sc. Sebastian Jeschke, Prof. Dr.-Ing Holger Hirsch,
Emissionsverhalten von Elektrofahrzeugen im Ladebetrieb, Konferenzband EMV2104

[3] Jacques Laeuffer, Basics of Electromagnetic Compatibility (EMC) of Power Systems,
Konferenzband PCIM 2013
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Neue ETSI Normen EN 303 446-1/2 fur kombinierte Gerate mit Funk-
modul

Referent: Frank Deter, Miele & Cie. KG, OE/LA, Oelde, Deutschland

Co-Autor:  Bettina Funk, Swedish Post and Telecom Authority (PTS), Schweden
Leiterin der Arbeitsgruppe fur prEN 303446-1 in ETSI ERM WGEMC

Co-Autor:  Dirk Eyfrig, SICK AG, Waldkirch, Deutschland
Leiter der Arbeitsgruppe fur prEN 303446-2 in ETSI ERM WGEMC

Co-Autor:  Dr. Stephan Kloska, VDE Prif- und Zertifizierungsinstitut GmbH Offen-
bach, Deutschland, Leiter einer Notifizierten Stelle fur RED

1 Einleitung

Seit dem Inkrafttreten der Funkanlagenrichtlinie 2014/53/EU (RED) muss fur Gerate, die
ein Funkmodul enthalten, eine CE-Kennzeichnung fur das gesamte Gerat (Nicht-
Funkgerat und Funkmodul) nach dieser Richtlinie erfolgen. Bei Geraten, deren primare
Anwendung nicht die Funkkommunikation ist, die aber eine Funktechnologie nutzen,
spricht man von sogenannten ,kombinierten Geraten®.

Als Hilfestellung fir die Bewertung solcher kombinierter Geréate gemal den grundlegen-
den Anforderungen der RED beziglich Artikel 3.1 (b) (EMV) und Artikel 3.2 (Effektive
und effiziente Nutzung des Funkspektrums) hat ETSI den Leitfaden EG 203 367 her-
ausgegeben. Die wichtigsten Empfehlungen dieses Leitfadens werden in Kapitel 2 eror-
tert.

Allerdings kann ein solcher Leitfaden nicht unter einer EU-Richtlinie gelistet werden, was
bedeutet, dass er nicht zur Vermutung der Konformitat von Funkanlagen herangezogen
werden kann. Bis zum Abgabetermin dieses Beitrags gab es keine harmonisierten Nor-
men fur ,kombinierte Gerate®, die in der Praxis fir den Nachweis der Konformitéat des
gesamten Gerates mit den Schutzanforderungen der RED geeignet sind.

Die zukunftigen ETSI Normen EN 303 446-1 fur die Wohnumgebung und EN 303 446-2
fur die Industrieumgebung sollen diese Liicke fur die Bewertung nach Artikel 3.1(b) der
Funkanlagenrichtlinie 2014/53/EU schlie3en. Sie sind dazu vorgesehen, als harmoni-
sierte Normen unter der RED gelistet zu werden. Durch die in diesen Normen enthalte-
nen normativen Verweise auf unter der EMV-Richtlinie gelistete EMV-Produktnormen
wird eine Doppellistung dieser Normen unter der RED uberflissig. In den Kapiteln 3 und
4 werden diese Normen néher beschrieben. Dabei wird auch auf Schwierigkeiten bei der
Erarbeitung und Anwendung der Normen eingegangen.

Im Anschluss wird erlautert, welche Probleme auch nach einer mdglichen Listung der
Normen EN 303 446-1/-2 fur das Inverkehrbringen von kombinierten Geraten weiterhin
bestehen.
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2 ETSI Leitfaden EG 203 367 fir kombinierte Geréate

Der ETSI Leitfaden EG 203 367 gibt Anleitungen zur Anwendung der harmonisierten
Normen fur EMV und Funk fir kombinierte Gerate, um die Konformitat mit der Funkan-
lagenrichtlinie 2014/53/EU beziglich Artikel 3.1 (b) — EMV — und Artikel 3.2 — effektive
und effiziente Nutzung des Spektrums - nachzuweisen. Dabei sollen soweit wie méglich
vorhandene Untersuchungsergebnisse der Einzelprodukte tbernommen werden. Da
dieser Leitfaden auch als Grundlage fiur die Entwicklung der Normen ETSI EN 303 446-
1/-2 diente, wird die Vorgehensweise hier ausfihrlich erlautert und im Weiteren nur noch
auf die Unterschiede hingewiesen.

Ein kombiniertes Gerat besteht aus einem ,Nicht-Funkgerat® (z. B. ein Haushaltsgerat
oder Werkzeug) und einer darin integrierten ,Funk-Funktion®. In den meisten Fallen wird
ein Funkmodul integriert (z. B. Bluetooth oder WLAN), welches bereits gegen harmoni-
sierte Normen nach der RED geprtift wurde. In Einzelfallen verfigt das Funkmodul auch
Uber eine CE-Kennzeichnung gemal dieser Richtlinie. Wird ein solches Funkmodul nun
in ein ,Nicht-Funkgerat® eingebaut, dann andert sich seine Umgebung (z. B. Metalli-
sches Gehéause, Anschlisse). Somit liegen gemaf EG 203 367 fur verschiedene gemal
den Normen erforderliche Prifungen keine vergleichbaren (&quivalenten) Untersu-
chungsbedingungen zu den bereits erfolgten Prifungen des Funkmoduls vor.

ETSI EG 203 367, Definition ,,Aquivalente Untersuchungsbedingungen*:

solche Untersuchungsbedingungen, die bei einem Gerat wahrend einer Kon-
formitatsuntersuchung angewendet werden, mit dem Ziel, dieses Produkt in
eine andere, aber aquivalente Umgebung zu transferieren.

Anmerkung: Diese Bedingungen kdnnen folgendes umfassen: Temperaturbe-
reich, Gehausematerial, Formfaktor, Versorgungsspannung, Zykluszeit, HF
Ausgangsnennleistung, Antenneneigenschaften, Antennenanschluss, Steuer-
programme, Signalleitungen usw.

Liegen beim Einsatz des Funkmodules in einem Gerat aquivalente Untersuchungsbe-
dingungen verglichen mit den Bedingungen bei der separaten Prufung des Funkmo-
dules vor, dann sind keine weiteren, zusatzlichen Prifungen nach Artikel 3 der Funkan-
lagenrichtlinie erforderlich. Eine entsprechende Dokumentierung dieser Einschatzung ist
ausreichend.

Liegen keine aquivalenten Untersuchungsbedingungen vor, werden zusatzliche Unter-
suchungen am kombinierten Gerét notwendig, die sogenannten ,Delta-Prifungen® (A).
Ein Grund hierfuir kbnnten zum Beispiel durch das Funksignal in den umliegenden elekt-
ronischen Baugruppen des Nicht-Funk-Gerates erzeugte Oberschwingungen oder In-
termodulationen sein.

Tabelle 1 in EG 203 367 gibt eine Ubersicht zu den moglichen Konformitatsbewertungs-
verfahren fur kombinierte Gerate.
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ETSI EG 203 367, Tabelle 1:
Ubersicht zu den méglichen Konformitatsbewertungsverfahren nach RED
fiir ,,Funkgerite* und ,,kombinierte Gerite*

Verfiighbare Referenz,
Szenarium Verfiigb Konf itstsb um Konformitat mit Art.
# Gerate unter der Funkgeraterichtlinie ertugbare Hontormitatsbewer- 3.1b und 3.2 der Funkgerate-
tungsverfahren (KBV) richtlinie (FG-R)
zu demonstrieren
1 \\\
N'Cht(ﬁ‘;r(‘;k)gerat FG-R KBV (fiir das FG)
EMV-R KBV (fuir das NFG) ETSI EG 203 367
FG A (fir die Kombination)
2 NN Anwendbare harmoni-
\
. sierte
Funkgerét (FG) FG-R KBV (fur das FG) ETSI Normen
fir EMV und Funk
3 \\\
Nicht(-stérélggerét Anwendbare harmoni-
FG-R KBV (fiir die Kombina- sierte
tion) ETSI Normen
FG fiir EMV und Funk

A ist die zuséatzliche Bewertung der Kombination. Eine Bewertung bedeutet nicht zwangslaufig, dass
Prafungen durchgefihrt werden missen.

Anmerkung: Die Tabelle wurde durch die Autoren aus dem Englischen ins Deutsche Ubersetzt.

Die Autoren sehen Szenarium 3 als potentiell kritisch fur Hersteller an. In diesem Szena-
rium wird das kombinierte Geréat insgesamt nur als Funkgerét betrachtet und es werden
ausschlief3lich ETSI-Normen fur EMV und Funk angewendet. Ein Hersteller wird aber fur
alle Funktionen, welche nichts mit dem eingebauten Funkmodul zu tun haben, seine
bewahrten, unter der EMV-Richtlinie gelisteten Produktnormen anwenden, also Szena-
rium 1. Der grof3e Vorteil dieser Methode ist, dass in diesen EMV-Produktnormen die
Testbedingungen flur die ,Nicht-Funk-Funktionen® genau festgelegt sind. Die EMV-
Produktnormen beinhalten sehr viel Erfahrung mit der Messung und Prifung der jeweili-
gen Gerate. Wirde eine Uberprifung des kombinierten Gerates nun nach Szenarium 3
und somit ausschlie3lich anhand der ETSI Funkanlagennormen erfolgen, dann kann
dies bei den Nicht-Funk-Funktionen zu einer falschen Bewertung fuhren.

Ein weiteres Argument gegen Szenarium 3 l&sst sich aus EG 203 367 Kapitel 5.1.2 ab-
leiten. Im ersten Unterabschnitt wird dort verlangt, fir die Bewertung der ,Nicht-Funk-
Funktionen“ die Anforderungen der jeweiligen harmonisierten EMV-Normen unter der
EMV-Richtlinie zu bertcksichtigen.

Die Anwendung von Szenarium 3 fir kombinierte Gerate ist aus Sicht der Autoren daher
meist nicht zu empfehlen.

In Abschnitt 5 betrachtet der Leitfaden die Anwendung harmonisierter Normen fur Artikel
3.1(b), gesondert fiir jedes Phanomen der Stéraussendung und Storfestigkeit.
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Dann gibt er in Abschnitt 6 eine Anleitung zur Konformitatsbewertung nach Art. 3.2 der
Funkanlagenrichtlinie.
Bei einer Bewertung nach EG 203 367 erheben sich zu Beginn der Konformitatsbewer-
tung die folgenden Fragen:
e Welche Bewertungen der Einzelgerate konnen fur das kombinierte Geréat uber-
nommen werden?
e Welche Bewertungen erfordern zusatzliche A-Prifungen?

Die folgende Einschatzung am Beispiel der Neuentwicklung eines Haushaltgerates mit
WLAN-Funkmodul wurde zusammen mit einer nach der Funkanlagenrichtlinie Notifizier-
ten Stelle vorgenommen (VDE Prif- und Zertifizierungsinstitut GmbH; Offenbach/Main).

Ausgangssituation:

e Haushaltgerat und Funk-Modul kénnen auf Grund der baulichen Integration ge-
trennt bewertet werden.

e Ein Prifbericht mit dem Ergebnis ,Bestanden® nach ETSI EN 300 328 V2.1.1 fir
das WLAN-Modul ist vorhanden.

e Die Untersuchungsbedingungen bei der Prifung des WLAN-Modules waren nicht
aquivalent zur Umgebung im Haushaltsgerat (Keine ,aquivalenten Untersu-
chungsbedingungen®).

e Der Hersteller des kombinierten Gerates hat die harmonisierte Funknorm EN 300
328 nur teilweise auf das kombinierte Gerat angewendet und muss deshalb nach
der Funkgeraterichtlinie zur Konformitatsbewertung nach Artikel 3.2 eine Notifi-
zierte Stelle einschalten (Artikel 17 (4) in 2014/53/EU)

Bewertung des Haushaltgerates nach EG 203 367, Abschnitt 5 (Art. 3.1b, EMV)

Unter- Phanomen Norm(en) Bemerkung

abschnitt

5.1.2.2.2 | Storfeldstarke EN 55014-1 Anmerkung 1

5.1.2.2.3 | Leitungsgebundene St6- | EN 55014-1 Anmerkung 1
rungen

5.1.2.2.4 | Oberschwingungen der EN 61000-3-2 | Anmerkung 1
Netzfrequenz

5.1.2.2.5 | Flicker EN 61000-3-3 | Anmerkung 1

5.1.2.3.3 | Storfestigkeit gegen ge- EN 55014-2 + Delta Priifung
strahlte elektromagneti- EN 301 489-1 | 230 MHz — 6 GHz oder
sche Felder 1 GHz -6 GHz

Anmerkung 2

5.1.2.3.4 | Elektrostatische Entla- EN 55014-2 Anmerkung 2
dungen

5.1.2.3.5 | Schnelle Transienten EN 55014-2 Anmerkung 2
(Burst)

5.1.2.3.6 | Hochfrequente induzierte | EN 55014-2 Anmerkung 2
Strome

5.1.2.3.8 | Spannungeinbrtiche und - | EN 55014-2 Anmerkung 2
Unterbrechungen

5.1.2.3.9 | Langsame Transienten EN 55014-2 Anmerkung 2
(Surge)
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Anmerkung 1 Mit Funkmodul aktiv aber nicht sendend gemessen
Anmerkung 2: mit Uberwachung des Funkmoduls in einem reprasentativen
Betriebsmodus des Haushaltsgerétes (z. B. Standby)

Bei vielen Prifungen am Haushaltgerat, die fur die EMV-Bewertung ohnehin erforderlich
sind, kann parallel in einer der Betriebsarten die korrekte Funktion der Funkibertragung
Uberpruft werden.

Somit ergibt sich in diesem Fall als einziger wirklich zuséatzlicher Test fur Art. 3.1 (b) die
Erweiterung des Frequenzbereiches fir die Messung der Storfestigkeit gegen gestrahlte
elektromagnetische Felder bis 6 GHz sowie die Uberwachung der Funktionalitat der
Funkverbindung wahrend der gesamten EMV-Prifung

Bewertung des Haushaltgerates nach EG 203 367, Abschnitt 6 (Art. 3.2, Spektrum)
M = neue Messung

P = Verwendung der Priufergebnisse des Funkmoduls auch in der neuen Umgebung
(,Papiervorgang®)

ETSI EN 300 328 Requirements (4.3.2 other types of wideband modulation)

RF Output Power

Power Spectral Density

Duty cycle, Tx-Sequence, Tx-gap

Medium Utilisation (MU) factor

Adaptivity (adaptive equipment using modulations other than FHSS)

Occupied Channel Bandwidth

Transmitter unwanted emissions in the out-of-band domain

Transmitter unwanted emisssions in the spurious domain

Receiver spurious emissions

Receiver Blocking

el P
~o|©@|® N AW IN RIS

Geolocation capability

T O ZZ5(Z|00|10|0(0 LB

3 Entwurf zu EN 303 446-1 - kombinierte Gerate mit Funkmodul
in Wohnumgebung

3.1 Anwendungsbereich

Der Anwendungsbereich umfasst alle Gerate fir den Einsatz in Wohnumgebung und
Gewerbegebieten die in den Anwendungsbereich einer der in Abschnitt 2.1.2 dieser
Norm angegebenen EMV-Produktnormen fallen. Hier sind die meisten EMV-
Produktnormen fir den Wohnbereich aufgelistet, z.B. die EN 55011, EN 55014-1, EN
55015, EN 55032. Die Norm kann also auf sehr viele Gerate angewendet werden.

3.2 Normative Verweise
Ein einfacher umfassender Verweis in der Liste der unter der RED harmonisierten Nor-

men im OJEU auf die EMV-Produktnormen, welche unter der EMV-Richtlinie gelistet
sind, wurde von der EU-Kommission nicht akzeptiert, obwohl ein solcher Verweis in der
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R&TTE Richtlinie 1999/5/EG jahrelang erfolgreich vorhanden war (z. B. Amtsblatt C
226/115 vom 10.07.2015). Gleichfalls wurden undatierte Verweise nicht akzeptiert. Des-
halb kam die ETSI-Arbeitsgruppe auf die Idee ,indirekt datierte Verweise“ zu verwenden,
indem alle aufgelisteten Normen mit dem Vermerk versehen wurden, dass die Datierun-
gen der gelisteten Versionen unter der EMV-Richtlinie anzuwenden sind, inclusive einer
eventuellen Ubergangsfrist. Leider wurde auch diese ,indirekte Datierung“ von der EU-
Kommission nicht akzeptiert. Deshalb wurden ausschlie3lich direkt datierte Verweise
vorgenommen, was sehr unpraktisch in der Handhabung ist, weil jede Ergdnzung zu
einer der vielen referenzierten Normen auch eine Ergédnzung der EN 303 446-1/2 erfor-
dert, um die Referenzen auf dem aktuellen Stand zu halten.

3.3 Testkonfiguration

Der Entwurf zur EN 303 446-1 enthalt im Gegensatz zum EG 203 367 keine Definition
von ,aquivalenten Testbedingungen®. Es muss mindestens ein typischer Betriebszu-
stand des kombinierten Gerates mit aktiver Funkfunktion gegen alle EMV-Phanomene
getestet werden. Lange Diskussionen gab es hier um den Text, dass dieser Betriebszu-
stand nach den folgenden Kriterien ausgewahlt werden soll:

Maximale Stéremission des Priflings fur Stéraussendungsmessungen und

Maximale Stoérempfindlichkeit bei Storfestigkeitsuntersuchungen

Es wurde klar, dass eine strikte Forderung, das Gesamtgerat bei maximaler Stor-
aussendung zu testen — unabhéangig davon, ob diese vom Funkmodul verursacht wird
oder nicht — in der Praxis zu erheblichen Problemen bei der Durchfuhrung der Prifun-
gen fuhren kann. Beispielsweise kann ein solcher Zustand der maximalen Emission nur
sehr kurzfristig auftreten. Am Ende wurde Konsens dazu erzielt, im Haupttext nur Emp-
fehlungen zu geben (,should” anstelle von ,shall“) und weitere Anleitungen zur Auswahl
des Betriebsmodus in einem informativen Anhang B aufzufiihren.

3.4 Stoérausendungsmessungen

Es werden praktisch dieselben Messungen gefordert wie nach EG 203 367, mit dem
Unterschied, dass die Storfeldstarke in jedem Fall bis 6 GHz zu untersuchen ist. Falls
die anzuwendende ,Nicht-Funk-Norm* keine Untersuchung bis 6 GHz fordert, ist flr den
nicht abgedeckten Frequenzbereich EN 55032 anzuwenden.

Bei vielen Geraten relativiert sich diese Forderung allerdings durch Tabelle 1 in
EN 55032, wo abhangig von der hdchsten verwendeten Frequenz innerhalb des Gera-
tes der zu messende Frequenzbereich reduziert wird. Beispielsweise muss nur bis 1
GHz gemessen werden, wenn die hochste verwendete interne Frequenz kleiner als
108 MHz ist.

3.5 Storfestigkeitsmessungen

Es sind dieselben Prifungen zur Storfestigkeit des Gerates wie nach EG 203 367
durchzufihren. Fur den Fall, dass fur die Funkfunktion ein anderer Prifstorpegel vorge-
schrieben ist als fur die ,Nicht-Funk-Funktionen®, wird hier flir den Test am kombinierten
Gerat immer der niedrigere Prifstorpegel angewendet.

Ein diskutiertes Beispiel waren Semi-Leuchten (z. B. Retrofit-LED-Lampen gemaR EN
61547), fur die bei der Surge-Priufung eine Storfestigkeit von 500 V gefordert wird, wah-
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rend fir die Funkmodule im allgemeinen eine Storfestigkeit bis zu 1000 V gefordert wird.
Die Begrundung fur die Beibehaltung des niedrigeren Prifpegels der Nicht-Funk-Norm
(hier EN 61547) war, dass es keine Rolle spielt, ob das Funkmodul nach der Surge-
Prufung noch funktioniert, wenn die Semi-Leuchte nach einem Surge grof3er 500 V so-
wieso kein Licht mehr erzeugen kann.

4 Besonderheiten des Entwurfs zu EN 303 446-2 — kombinierte Gerate mit
Funkmodul in industrieller Umgebung im Vergleich zur Wohnumgebung

Der fir industrielle Applikationen vorgesehene Teil 2 der Normenreihe folgt weitgehend
dem oben erlauterten Konzept.

Der gravierendste Unterschied besteht bei den Stérfestigkeitsanforderungen. Diese sind
bei den im industriellen Bereich gultigen EMV Produktfamilien- und Fachgrundnormen in
der Regel deutlich héher als im Haushalts- und Gewerbebereich. Da auch fur kombinier-
te Gerate eine entsprechende Storfestigkeit sichergestellt werden muss, ist hier das Ma-
ximum der Anforderungen aus den jeweils anzuwendenden Normen entsprechend der
»Nicht-Funk-Funktion“ und der ,Funk-Funktion“ flir die Produktqualifikation heranzuzie-
hen. Problematisch kann hierbei sein, dass es bis heute nur wenige Funkmodule gibt,
die eine entsprechend hohe Storfestigkeit aufweisen. Andererseits werden Funk-
Schnittstellen im industriellen Umfeld haufig nur fur Konfigurations- und Wartungsarbei-
ten genutzt.

Aus diesem Grund ist es fir solche als Konfigurations- und Wartungsschnittstellen defi-
nierte Funkschnittstellen zulassig, dass bei Prifstérpegeln oberhalb der in der ,Funk-
EMV-Norm*® spezifizierten eine Beeinflussung auftritt, bis hin zum Abbruch der Funk-
kommunikation. Nicht zulassig ist jedoch eine Beschadigung des Funkmoduls.

5 Offene Probleme beim Inverkehrbringen von kombinierten Geraten,
die durch EN 303 446-1/2 nicht geldst werden

Die Normen EN 303 446-1/-2 beziehen sich ausschliel3lich auf Art. 3.1(b) der Funkanla-
genrichtlinie, der EMV betrifft. Die Forderungen, die sich aus Art. 3.2 (effektive und effi-
ziente Nutzung des Spektrums) oder Art. 3.3 (Kompatibilitat) ergeben, sind nicht bertck-
sichtigt. Der Grund hierfur war, dass das ETSI Gremium, in dem diese Normen bearbei-
tet wurden (ETSI ERM WGEMC), innerhalb ETSI ausschliel3lich fur EMV Aspekte zu-
standig ist.

Es gibt noch keine harmonisierten Normen fur Artikel 3.2, die auf kombinierte Gerate
anwendbar waren. Die Anwendung der vollstdndigen harmonisierten Norm (z.B. EN 300
328 bei WLAN, BT) auf das kombinierte Gerat ist sehr aufwendig und in vielen Fallen
sogar komplett unmdoglich. Oft sind bestimmte Betriebsarten des Funkmodules, die fir
eine Komplettprifung z.B. nach EN 300 328 zwingend benétigt werden, dem Anwender
des Funkmoduls nicht zuganglich; eine Prifung oder Messung ist somit unmaéglich. Die
beste Mdglichkeit ist die Anwendung des Leitfadens EG 203 367, wie oben beschrieben.
Allerdings kann ein Leitfaden nicht unter der RED gelistet werden. Daher ist in diesem
Fall nach Artikel 17 der Funkanlagenrichtlinie nur ein Konformitatsbewertungsverfahren
nach Anhang lll oder Anhang IV erlaubt. Beide schreiben zwingend die Einschaltung
einer nach der Funkanlagenrichtlinie Notifizierten Stelle vor.

Als Abhilfe fir diesen Zustand kdnnte entweder der Leitfaden EG 203 367 Uberarbeitet
werden, um ihn in den Rang einer Norm zu erheben, die unter der Funkgeraterichtlinie
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gelistet werden kann, oder der Anwendungsbereich der Normen EN 303 446-1/2 auf die
Artikel 3.2 und 3.3 der Funkgeraterichtlinie erweitert werden.

6 Stand der Verdffentlichung bei Einsendeschluss des Beitrages

Zum Zeitpunkt des Einsendeschlusses (11. Dezember 2017) dieses Beitrages fur den
Tagungsband der EMV 2018 bestand folgende Situation:

e Die Kommentare der Mitgliedslander wurden Anfang Juli 2017 durch die zustan-
digen ETSI-Arbeitsgruppen bearbeitet. Dabei wurden technische Anderungen
vorgenommen, die eine erneute Abstimmung durch die Mitgliedslander erfordern.

e Vor dieser zweiten Abstimmung wurde der zustédndige Desk Officer der EU-
Kommission gebeten, den Normentwurf in Hinsicht auf eine zukinftige Listung
unter der Funkgeraterichtlinie zu kommentieren. Augenscheinlich konnte hier
aber noch keine positive Abstimmung erreicht werden, so dal’3 die zweite Ab-
stimmung bisher nicht eingeleitet wurde.

7 Zusammenfassung

Die Entwicklung der Normen EN 303 446-1/2 sollte das Inverkehrbringen von kombinier-
ten Geréaten unter der Funkgeraterichtlinie erleichtern. Diese Zielstellung wurde bisher
nicht erreicht, vor allem durch die Verzdgerung einer Listung im Amtsblatt der EU unter
der Funkanlagenrichtlinie.

Auch die anderen beschriebenen Probleme zeigen, dass die existierenden Normentwir-
fe mit grof3er Sicherheit noch nicht den Endpunkt der Entwicklung darstellen.

Als Alternative kann jedoch auch der Leitfaden EG 203 367 angewandt werden, der sich
in zahlreichen Verfahren mit Notifizierten Stellen seit dem Inkrafttreten der Richtlinie
2014/53/EU bewahrt hat.
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Die neue IEC 61000-4-31 in Theorie und Praxis

Dr. Ralf Heinrich, Ametek CTS Europe, Landsberger Str. 255, 12623 Berlin,
Deutschland

1 Einleitung

Mit der Nutzung von Netzleitungen fir Datenibertragung und aufgrund anderer
Technologien kdnnen auf Netzleitungen nicht nur die Ublicherweise betrachteten
unsymmetrischen Stdrsignale sondern auch symmetrische Storsignale auftreten. Diese
werden durch eine Prufung der leitungsgefuhrten Storfestigkeit nach IEC 61000-4-6
maoglicherweise nur unzureichend oder gar nicht beriicksichtigt.

Daher wurde mit der IEC 61000-4-31 [1] eine neue Norm entwickelt, die eine
Storfestigkeitsprifung mit symmetrischen Breitbandsignalen im Frequenzbereich von
150 kHz — 80 MHz beschreibt und damit die Prifung gegeniber unsymmetrischen
Storsignalen nach IEC 61000-4-6 erganzt. Hinsichtlich des Frequenzbereiches ist die
neue Norm in gewisser Weise eine Fortsetzung der IEC 61000-4-19, die ebenfalls eine
Prifung gegenuber differentiellen Storsignalen beschreibt, jedoch aufgrund des tieferen
Frequenzbereiches mit anderen Prufverfahren.

Die Normentwicklung der IEC 61000-4-31 wurde begleitet durch verschiedene
Untersuchungen hinsichtlich geeigneter Prifverfahren zur Nachbildung bekannter
Stérphdnomene, Realisierungsmadglichkeiten der Prifsignalerzeugung und der
erforderlichen Koppeleinrichtungen sowie der praktischen Anwendung.

2 Priftechnik

2.1 Generator

Fur eine Storfestigkeitsprifung nach 61000-4-31 benétigt man im Wesentlichen einen
Testgenerator, der den Priifpegel in Form eines breitbandigen Rauschsignals bereitstellt
und ein Koppelnetzwerk zur Erzeugung des symmetrischen Prifsignals zur Einkopplung
in den Prifling.

Wahrend der Normentwicklung wurden verschiedene Technologien zur Erzeugung von
Breitbandsignalen in Betracht gezogen und untersucht. Annex B der IEC 61000-4-31 gibt
dazu ndhere Informationen. Als Prifsignal wurde ein bandbegrenztes weil3es Rauschen
in Kombination mit einer Pulsmodulation ausgewahlt, da damit die wesentlichen praktisch
auftretenden Storquellen mit einer Signalquelle simuliert werden kénnen und sich dadurch
ein sinnvoller Kompromiss zu dem technologischen Aufwand und Komplexitat der
Pruftechnik ergibt.
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Der Testgenerator besteht aus den nachfolgenden Komponenten:

Rauschgenerator zur Erzeugung eines breitbandigen Prifsignals. Der
Rauschgenerator enthalt Ublicherweise eine Pegelregelung zur Anpassung des
Prifpegels an die jeweiligen Priferfordernisse. Die Bandbreite des Prufsignals
kann durch geeignete Bandfilter an die erforderlichen Frequenzbereiche angepasst
werden.

Verstarker zur Verstarkung des Rauschsignals auf das erforderliche
Prifpegelniveau. Der Verstarker sollte einen mdglichst ,glatten* Frequenzgang
haben, da der Frequenzgang des Verstarkers direkt das Ausgangssignal und
dessen Frequenzgang beeinflusst. Fir alle Komponenten der Prifsignalerzeugung
ist eine maximale Welligkeit des Frequenzganges von +/-3 dB zul&ssig.

Filter. Das Filter dient der Bandbegrenzung des Prifsignals. Dabei kommt es vor
allem auf eine Bandbegrenzung an der oberen Frequenzgrenze an, da in diesem
Bereich bei gleicher Flankensteilheit der Filter der relative Beitrag unerwtnschter
Rauschsignalenergie viel groRRer ist als am unteren Bandende. Hinzu kommt, dass
ein Filter zur Bandbegrenzung des Rauschgenerators haufig nicht ausreichend ist,
da auch das Verstarkerrauschen einen signifikanten Beitrag zur gesamten
Prufsignalenergie leisten kann, was mit einem Filter am Ausgang des Verstarkers
entsprechend unterdriickt werden muss. Die normative Anforderung fir ein
Prifsignal mit 80 MHz Bandbreite ist mindestens 20 dB Abfall des Prifsignalpegels
bei 100 MHz. Fir ein Prufsignal mit 30 MHz Bandbreite soll der Prufpegel bei
37,5 MHz bereits um mindestens 20 dB kleiner sein.

Spectrum | uéI
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| Att 40dE  SWT 8.2s5 @ YBW 100Hz Mode Sweep
SGL Count 1/1
@153 Clrw
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-15 dBm 80.000 MHz
o0 db M1 Noisel i -68.90 dBm/Hz
2 m nr B e e
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Type | Ref | Trc | X-value | v-value | Function | Function Result |
M1 1 22.47 MHz -20.66 dBm Noise -63.90 dBm/Hz
M2 X 51.01 MHz -23.73 dBm MNoise -70.90 dBm/Hz
M3 1 0.0 MHz -22.54 dBm Noise -70.67 dBm/Hz
D4 M3 i, 20.0 MHz -41.42 dB
)il J GERENNRED we

Date: 22.NOV.2017 14:54:01

Bild 1: Ausgangssignal eines Testgenerators fur IEC 61000-4-31

Bild 1 zeigt ein Beispiel eines Priifsignals am Ausgang des Testgenerators. Die Welligkeit
des Frequenzganges liegt bei ca. +/- 1 dB, der Abfall des Rauschsignals an der oberen
Bandgrenze bei >40 dB.
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2.2 Koppelnetzwerk

Das Koppelnetzwerk CDND (coupling decoupling network for differential mode) dient zur
Einkopplung des Prifsignals, wobei das Prifsignal unsymmetrische und symmetrische
Signalanteile haben soll. Diese Eigenschaft wird Gber das LCL (longitudinal conversion
loss) definiert, was laut normativer Vorgabe 16 dB sein soll. Das LCL wird mit Hilfe einer
Messbricke gemessen. Bild 2 zeigt die Messergebnisse des LCL des CDND.

o
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-60
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Bild 2: LCL des Koppelnetzwerkes

In Richtung der AE-Seite soll das CDND eine Entkopplung von mindestens 15 dB haben.
Ein weiterer wichtiger Parameter des CDND ist der Frequenzgang. Da mit einem
Breitbandsignal gepruft werden soll, wirkt der Frequenzgang des CDND ebenso wie auch
der Frequenzgang des Generators direkt auf den Prifpegel bei bestimmten Frequenzen.
Daher soll der Frequenzgang des CDND +/-1dB nicht (berschreiten. Da der
Frequenzgang am symmetrischen Ausgang des CDND gemessen werden muss und
dabei auch der ggf. nicht bekannte Frequenzgang des Messbaluns in das Messergebnis
mit eingeht, wurde ein Verfahren &hnlich der 3 Antennenmethode flr die diesbezlgliche
Charakterisierung des CDND entwickelt. Dabei werden 3 Messungen entsprechend den
Bildern 3 und 4 durchgefuhrt.
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Bild 3: Summe der Einfligedampfungen der Messbaluns 1 und 2
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Bild 4: Summe der Einfligedampfungen der Messbaluns 1 und CDND bzw. Messbalun 2 und CDND

Als Ergebnis erhalt man die Messwerte von 3 Einfligedampfungen, aus denen man nach
nachstehenden Formeln die jeweiligen Parameter der einzelnen Komponenten
berechnen kann.

Messbalun 1: A1=0,5*(A12+A13-A23)
Messbalun 2: A2= 0,5*(A12+A23-A13)
CDND: A3=0,5*(A13+A23-A12)
mit
Al  Einfugedampfung des Messbaluns 1
A2  Einfigedampfung des Messbaluns 2
A3  Einfugedampfung des CDND
Al2 Summe der Einfigedampfungen der Messbaluns 1 und 2
Al3 Summe der Einfigedampfungen des Messbaluns 1 und CDND
A23 Summe der Einfigedampfungen des Messbaluns 2 und CDND
o0
©
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Bild 5: Frequenzganges des CDND
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Bild 5 zeigt den Frequenzgang des untersuchten CDND. Die Einfliigedampfung liegt bei
ca. 3dB und die Welligkeit bei weniger als +/- 0,5 dB. Damit ist die zulassige Toleranz
von +/-1 dB (siehe rote Grenzwertlinien) unabhangig von der Impedanz an der AE-Seite
gut eingehalten. In Bild 5 ist weiterhin der Frequenzgang des Messbaluns zu sehen, der
die Anforderung von <1 dB maximaler Einfligeddmpfung ebenfalls sehr gut einhélt.
Insgesamt sind fur die Welligkeit des Frequenzganges der Koppeleinrichtung bestehend
aus CDND und Messbalun +/-3 dB zulassig, was angesichts der Messergebnisse als eine
recht grof3ziigige Toleranz erscheint.

3 Anwendung
3.1 Prufpegeleinstellung

Fur die praktische Anwendung muss zunachst eine Einregelung des Prifpegels
vorgenommen werden. Dazu wird ein Messaufbau entsprechend Bild 6 verwendet. Das
CDND wird an den Generator angeschlossen und am EUT-Anschluss mit dem Messbalun
verbunden. Am Ausgang des Messbaluns wird ein Leistungsmesser oder
Spektrumanalysator zur Messung des Prifpegels angeschlossen. An der AC-Mains-Seite
wird das CDND Uuber einen weiteren Messbalun mit 50 Ohm abgeschlossen.

Zur Einregelung des Prufpegels wird der Generatorpegel entsprechend variiert bis der
gewinschte Prifpegel am EUT-Ausgang mit dem Leistungsmesser gemessen werden
kann. Fur den spateren Test wird der bei der Einregelung ermittelte Generatorpegel
wieder eingestellt.

2-dB-Dampfungsglied (optional)

Generator (inklusive Leistungsverstarker -
und Leistungsmesser)

Abschluss 20-dB-Dampfungs--

glied

CDND -
e | © E = =
|||| |||| AC mains EUT port \\i“llll Z ® ]

RF input port

EOO000

2x Messbalun  Referenzmasseplatte Messeingang

Bild 6: Messaufbau zur Priifpegeleinregelung

In Abhéngigkeit vom Prufpegel kann ein Dampfungsglied zur Pegelanpassung an den
Dynamikbereich bzw. maximalen Eingangspegel des Leistungsmessers erforderlich sein,
wie in Bild 6 dargestellt ist (20 dB Dampfungsglied). Dariiber hinaus kann ein weiteres
Dampfungsglied (2 dB Dampfungsglied in Bild 6) erforderlich sein, um bei eventueller
Fehlanpassung des Priflings ein Stehwellenverhéltnis von <2 am Ausgang des
Generators sicherzustellen. Nominell wird von einer symmetrischen Impedanz des
Pruflings von 100 Ohm ausgegangen. Das ist in der Praxis haufig nicht der Fall. Dadurch
ergibt sich eine Fehlanpassung am CDND, welche sich am Ausgang des Generators
bemerkbar macht. Durch die Einfligeddmpfung des CDND ergibt sich bereits eine
geringfugige ,Zwangsanpassung®, die jedoch bei gré3erer Fehlanpassung des Pruflings
nicht ausreichend ist. In der Praxis konnte mit einem zusatzlichen Dampfungsglied von 2-
3 dB auch bei extremer Fehlanpassung des Priflings eine hinreichende Anpassung zur
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Einhaltung des geforderten Stehwellenverhaltnisses von <2 am Ausgang des Generators
erreicht werden.

3.2  Testdurchfuhrung

Die Testdurchfuhrung erfolgt mit &hnlichen Prufaufbauten wie bei der IEC 61000-4-6. Fur
alle AC Versorgungsleitungen wird ein CDND verwendet, die tbrigen Leitungen werden
mit CDNs nach IEC 61000-4-6 abgeschlossen, wobei nur ein CDN bzw. CDND mit
50 Ohm terminiert wird. Details zu den Prifaufbauten in Abhangigkeit vom Prifling sind
in [1] zu finden.

Fur die Prufung wird der bei der Pegeleinregelung ermittelte Pegel am Generator
eingestellt. Die Prufzeit bzw. Haltezeit des Prifpegels wird, wie auch bei anderen
Storfestigkeitsnormen tblich, nach der erforderlichen Reaktionszeit des Priflings gewahlt,
mindestens jedoch 60 s. Insgesamt ist die Prifzeit jedoch trotzdem vergleichsweise kurz,
da man durch die Verwendung des Breitbandsignals den gesamten Frequenzbereich in
einem Schritt testet.

4 Anwendungsbeispiele
4.1 Netzteil

Als Anwendungsbeispiel wurden im ersten Schritt zwei verschiedene Netzteile untersucht.
Dazu gehdrten ein Steckernetzteil (Schaltnetzteil, Netzteil 1) und ein Schaltnetzteil fur
mehrere DC Versorgungsspannungen (Netzteil 2). Motivation fur die Auswahl dieser
Pruflinge war die Uberlegung, dass Netzteile leicht als Einfallstor fir Storungen auf
Netzleitungen dienen kénnen. Bild 7 zeigt einen Versuchsaufbau mit Generator, COND
und Prufling.

Bild 7: Versuchsaufbau zur Storfestigkeitspriifung nach IEC 61000-4-31 mit Generator, CDND und einem
Schaltnetzteil als Prufling
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Bei der Durchfuhrung der Storfestigkeitsprufung hatte sich gezeigt, dass das Multimeter
zur Uberwachung der Ausgangsspannung des Netzteils in erheblichem MafRe von der
Prufstorgrof3e beeinflusst wurde, so dass teilweise erhebliche Fehlmessungen auftraten.
Verschiedene Multimeter zeigten unterschiedliche Empfindlichkeit gegentber der
Prufstorgrof3e. Mit einem geeigneten Multimeter und einer zusatzlichen symmetrischen
Entkopplung bestehend aus 2 Drosseln und symmetrischen Filtern konnten die
Fehlmessungen minimiert werden.

Prufpegel | Ausgangsspannung | Ausgangsspannung | Ausgangsspannung
dBm/Hz Netzteil 1 Netzteil 1 Netzteil 2
ohne Last mit 470 Ohm Last mit/ohne Last

-70 8,96 V 8,96 V 11,78 V

-50 8,88V 8,95V 11,78V

-45 8,75V 8,92V 11,78 V

-40 8,47V 8,84V 11,78V

-38 8,30V 8,78V 11,78V

Tabelle 1: Messergebnisse der Ausgangsspannung der untersuchten Netzteile

Tabelle 1 zeigt die Messergebnisse der Ausgangsspannungen der beiden Netzteile. Beim
Netzteil 1 sinkt die Ausgangsspannung mit steigender Stérspannung. Dieser Effekt ist im
Leerlauffall deutlich sichtbar, die Stoéranfalligkeit sinkt jedoch mit steigender Last am
Ausgang des Netzteils. Bei einem weiteren Netzteil war ein &hnlicher Effekt zu
beobachten. Das Netzteil 2 zeigte keine Beeinflussung.

Leider stand von den untersuchten Netzteilen kein Schaltplan zur Verfligung, so dass eine
Analyse der Storwirkung nur anhand von prinzipiellen Regelmechanismen im
Schaltnetzteil durchgefuhrt werden konnte. Der vermutliche Wirkungsmechanismus der
StorgrofRe besteht darin, dass die am Ausgang des Netzteiles messbare Stérspannung
auf den Regelkreis der Ausgangsspannung wirkt. Durch die Stérspannung wird dabei eine
vermeintlich hohere Ausgangsspannung suggeriert, wodurch die tats&chliche
Ausgangsspannung mit steigender StorgréRe heruntergeregelt wird. Damit sinkt die
Ausgangsspannung des Netzteils mit steigender Stdorspannung. Die Storwirkung ist im
Leerlauffall am grof3ten und sinkt mit steigender Last.

4.2  Netzwerkverbindung tber Powerline

Als weiteres Anwendungsbeispiel wurde eine Netzwerkverbindung Uber Powerline
untersucht. Dazu wurde eine Netzwerkverbindung Uber Powerline zwischen zwei PCs
hergestellt. Bild 8 zeigt den Versuchsaufbau.

Zum Test wurde ein Ping zum anderen PC gesendet und die Antwortzeit ausgewertet.
Tabelle 2 fasst die Ergebnisse zusammen. Ohne Storsignal lag die Antwortzeit
typischerweise bei 5-7 ms. Eine Storbeeinflussung war ab einem Prifpegel von
-60 dBm/Hz anhand der signifikant langeren Antwortzeiten sichtbar. Ab einem Prifpegel
von -56,5 dBm/Hz traten teilweise Aussetzer der Kommunikation auf und bei -56dBm/Hz
und hoéher kam sie komplett zum Erliegen.
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Bild 8: Versuchsaufbau zur Stdorfestigkeitspriifung von Powerlineadaptern

Prufpegel in dBm/Hz | Antwortzeit
ohne 5-7 ms
-65 5-9 ms
-60 <350 ms
-57 <500 ms
-56,5 <1400 ms, gelegentlich time out
> -56 time out

Tabelle 2: Antwortzeiten in Abhangigkeit vom Prifpegel

5 Zusammenfassung

Die IEC 61000-4-31 ist eine neue Norm, die im Frequenzbereich von 150 kHz bis 80 MHz
Storfestigkeitsprifungen mit  symmetrischen Breitbandsignalen auf Netzleitungen
beschreibt. Die Prufaufbauten sind ahnlich wie bei IEC 61000-4-6. Mit den
Anwendungsbeispielen wurde eine mogliche Storbeeinflussung aufgezeigt. Die
produktspezifische Anwendung der Norm obliegt den einschlagigen Produktkomitees.

Literaturangaben
[1] IEC 61000-4-31: Electromagnetic compatibility (EMC) - Part 4-31: Testing and

measurement techniques - AC mains ports broadband conducted disturbance immunity
test, Edition 1.0, 2016-07
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Probleme und Unzulanglichkeiten bei der Anwendung von Normen
oder Warum konnen Normen nicht perfekt sein?

Dr. Bernd Jakel, Siemens AG, Digital Factory

1 Einleitung

Gerade im EMV-Bereich hat es nahezu jeder ,Stakeholder’ (Hersteller, Entwickler,
Pruflabor, Kunde) mit der Thematik von EMV-Normen zu tun. Entwickler sollen bei der
Entwicklung von Produkten die Vorgaben von Normen berucksichtigen, Hersteller sollen
die Einhaltung von Normen sicherstellen, wenn sie Produkte in Verkehr bringen
mochten, oder Priflabore sollen nachweisen, dass Produkte die Anforderungen von
Normen auch wirklich einhalten.

Dies impliziert eine Anspruchshaltung an den Inhalt von Normen, die davon ausgeht,
dass die in Normen beschriebenen Verfahren und aufgefuhrten Anforderungen im
Interesse aller Stakeholder sind und ihren jeweiligen Erwartungen entsprechen. Diese
Erwartungshaltung grindet sich im Wesentlichen auf der Definition des Begriffs der
Norm, die besagt, dass eine Norm ein Dokument ist, das mit Konsens erstellt und von
einer anerkannten Institution angenommen wurde. Eine Norm soll fur die allgemeine und
wiederkehrende Anwendung Regeln, Leitlinien oder Merkmale fur Tatigkeiten oder
deren Ergebnisse festlegen (wobei ein optimaler Ordnungsgrad in einem gegebenen
Zusammenhang angestrebt wird).

Trotz dieser Definition einer Norm stellt sich allerdings in der Praxis heraus, dass auch
eine beispielsweise im Konsensprinzip erarbeitete Norm nicht immer den Erwartungen
aller Beteiligten entspricht oder auch teilweise Unzulanglichkeiten enthalt, die ihre
Anwendung erschweren. Einem an der Normentstehung Unbeteiligten erscheint dies
oftmals unverstandlich, da die EMV-Normen im Grundsatz nur technisch/physikalische
Verfahren oder Anforderungen spezifizieren sollten, ein Bereich, in dem die
,Wahrheitsfindung“ doch relativ einfacher sein sollte als in anderen Bereichen des
taglichen Lebens.

Grunde fur die letztliche Veroffentlichung von solchen, mit problematischen oder
unzulanglichen Passagen versehenen Normen existieren auf den unterschiedlichsten
Ebenen oder in den verschiedenen Stufen eines Normentwicklungsprozesses. Hierzu
gehoren beispielsweise unterschiedliche Vorstellungen von Experten zu technischen
Fragestellungen oder Losungen, aber auch ganz banal unterschiedliche Interessen im
Hinblick auf die in Normen zu beschreibenden Verfahren oder Spezifikationen. Weitere
EinflussgrofRen sind — auch wenn es letztlich nur um technische Fragestellungen geht —
die unterschiedlichen Kulturen und Vorgehensweisen der bei der Normerarbeitung
eingebundenen Fachexperten. Letztlich konnen indirekt auch regulatorische und/oder
politische Motive eine Rolle spielen.

Der Beitrag beleuchtet den obigen Sachverhalt direkt aus der Mitte der Normenarbeit

heraus und zeigt einige Beispiele auf, wie es zu solchen Unzulanglichkeiten kommen
kann. Der Schwerpunkt liegt hierbei auf EMV-Normen, die auf IEC-Normen
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zuruckgefuhrt werden konnen, da es sich bei diesen um die am haufigsten benutzten
Normen im EMV-Bereich handelt. Ein grof3er Teil dieser Normen wird auch in regionale
und nationale Normen Ubergefuhrt und darlber hinaus fur die Konformitatsbewertung
angewandt.

2 Entstehung von Normen
Fir die Entstehung neuer Normen gibt es grundsatzlich zwei Wege:

e Es wird ein neues Normungsprojekt vorgeschlagen mit dem Ziel, ein Verfahren (zum
Beispiel Mess- oder Prufverfahren) oder eine Spezifikation (beispielsweise eine
Zusammenstellung von EMV-Anforderungen fur eine bestimmte Produktgruppe)
derart zu beschreiben, dass diese Beschreibung als internationale Norm
veroffentlicht werden kann.

e Es wird eine bereits veroffentlichte Norm tUberarbeitet mit dem Ziel, sie dem Stand
der Technik anzupassen; eine solche Anpassung kann aus mehreren Grinden
notwendig sein.

Beide Wege starten in der Regel mit einem Vorschlag aus einem der involvierten Kreise
und fur beide gilt gleichermalien, dass der Weg zu einer endgultigen (Uberarbeiteten)
Norm gewissen Einflussfaktoren unterliegt.

3 Einflussfaktoren auf Normen

Formal erfolgt die Erarbeitung oder Uberarbeitung von Normen derart, dass Experten
des jeweiligen Anwendungsbereichs Vorschlage erarbeiten, diese diskutieren und zu
einer Einigung dahingehend kommen, in welcher Form diese Vorschlage letztlich in
einer Norm umgesetzt werden.

Organisatorisch erfolgt die Bearbeitung in der Regel in (internationalen) Arbeitsgruppen,
die sich aus von interessierten Landern benannten Experten zusammensetzen. Die von
ihnen vorgeschlagenen Normeninhalte werden dann an die beteiligten nationalen
Komitees verteilt, die die Vorschlage kommentieren und im Falle von Abstimmungen ihr
Votum abzugeben haben.

Auch wenn dieser Prozess in den Vorschriften der jeweiligen Standardisierungs-
organisationen formal und organisatorisch sehr klar beschrieben ist und impliziert, dass
allein die technische Expertise einen Normeninhalt bestimmt, wirken in der Praxis
unterschiedliche Faktoren in den Normungsentstehungsprozess hinein. Diese Faktoren
sind teilweise auf aullere Randbedingungen aber auch auf die technischen Experten
selbst zurlckzufuhren.

3.1 Regulatorische Einflussfaktoren
A priori ist die Anwendung von Normen freiwillig. Sie wird erst dann verbindlich, wenn
sich beispielsweise Vertragspartner darauf festlegen oder eine stattliche,

gesetzgebende Autoritat dies so fordert. Allerdings werden in vielen Fallen Normen auch
dazu herangezogen, die technischen Anforderungen innerhalb eines Regulierungs-
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rahmens festzulegen'. Sie werden dadurch nicht notwendigerweise verbindlich, aber
ihre Anwendung erleichtert deutlich die Erfullung von technischen Anforderungen, die
von Regulierungsseite gestellt werden.

Damit verbunden sind mittlerweile Anforderungen, die von der Regulierungsseite an die
Inhalte von Normen gestellt werden. Da sie die Normen lediglich fur die Festlegung
technischer Anforderungen bendtigt, fordert sie in vielen Fallen, Anforderungen
nichttechnischer Art aus den Normen zu entfernen beziehungsweise die betreffenden
Abschnitte einer Norm nicht anzuwenden. Da beispielsweise IEC-Normen flr den
weltweiten Einsatz gedacht und geschrieben werden, Anforderungen von der
Regulierung aber nur bestimmte geografische Zonen betreffen, resultieren letztlich
Normen, die vielleicht technisch noch identisch sind aber in anderen Aspekten, und das
konnen durchaus fur die Anwendung von Normen relevante Aspekte sein,
auseinanderlaufen. Diese Problematik wird auch dadurch verscharft, dass oftmals kein
Konsens daruber herrscht, welcher Teil einer Norm als nicht-technisch oder als eine die
Regulierung beeintrachtigende Forderung angesehen werden kann.

Hierzu ein Beispiel: Storaussendungsmessungen werden in der Regel an einem Prifling
oder einigen wenigen durchgefuhrt, denn in der Regel ist es praktisch unmdglich, jedes
Gerat, das spater auf dem Markt bereitgestellt werden soll, individuell zu prufen.
Technische Experten sind sich der Tatsache bewusst, dass, wenn die einzelnen Gerate
auch funktional identisch sind, sie auf Grund beispielsweise von Fertigungs- oder
Bauteiletoleranzen in ihren EMV-Eigenschaften nicht exakt identisch sind. Dies kann zu
der Situation fuhren, dass die gepruften Exemplare eines Produkts die Grenzwerte zwar
einhalten, aber einige der nicht gepruften dies moglicherweise nicht tun. Dieser
statistischen Verteilung von Prufergebnissen wurde in der Vergangenheit durch die in
den relevanten Aussendungsnormen aufgefiihrten 80/80-Regel?* Rechnung getragen.
Diese Regel wird derzeit zumindest fur einen Regulierungsrahmen hinterfragt und soll
dann gegebenenfalls aus den Normen entfernt werden, mit dem moglichen Ergebnis,
dass entweder eine statistische Bewertung nicht mehr erlaubt ist oder es einer Behorde
im Rahmen der Marktuberwachung frei steht, eine beliebige statistische Bewertung
anzuwenden.

3.2 Normungstechnische Einflussfaktoren

Die Bearbeitung von Normungsprojekten erfolgt nach vorgeschriebenen Regeln, die den
Ablauf der Normentstehung sowie die formalen Vorgaben beschreiben. Auch wenn
solche Regeln die Absicht besitzen, den gesamten Vorgang transparent und
nachvollziehbar abzuwickeln sowie eine gewisse Neutralitat zu gewahrleisten, konnen
sie indirekt Auswirkungen auf die Normen, ihre Inhalte und ihre Gultigkeit haben:

e Produkte werden in der Regel entsprechend den Anforderungen einer Norm
spezifiziert, beziehungsweise eine solche Norm dann spater fur eine

! Dieses Verfahren wird beispielsweise in der Européischen Union insofern angewandt, dass EMV-Normen in einem
Amtsblatt veroffentlicht werden. Sie sind damit nicht zwangslaufig anwendbar, durch ihre Anwendung kann der
Nutzer aber von einer damit verbundenen Konformitatsvermutung ausgehen.

? Diese Regel besagt, dass 80 % der Gerite (aus einer Massenproduktion), die Grenzwerte mit einem
Vertrauensintervall von 80 % einhalten missen.
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Konformitatsbewertung herangezogen. Entwicklung und Vertrieb von Produkten sind
oftmals ein mehrjahriger Vorgang, fur den sich ein Hersteller naturlich eine Stabilitat
in den Normungsaussagen wunscht, und dies bedeutet, eine Norm fur mehrere
Jahre in ihren Anforderungen unverandert gultig sein zu lassen. Dies ist mit dem
Nachteil verbunden, dass in der mittlerweile relativ schnellen Entwicklung von neuen
Technologien diese nicht immer ausreichend in den Normen bertcksichtigt werden
konnen.

e Die formalen Regeln wahrend der Normentstehung sehen die Moglichkeiten einer
Mitwirkung durch Experten in den verschiedenen Landern vor (beispielsweise
Kommentierung zu Committee Drafts (CD) oder Abstimmung zu Committee Drafts
for Voting (CDV)), verlangen diese aber nicht. Das Ausbleiben solcher
Ruckmeldungen kann zu Fehlinterpretationen dahingehend fuhren, ob ein
Normungsergebnis Unterstitzung oder eher Widerstand findet.

3.3 Technische Einflussfaktoren

Unter den technischen Einflussfaktoren sollen hier diejenigen Faktoren verstanden
werden, die hinter technischen Argumenten und der Umsetzung der Argumente in die
technischen Inhalte einer Norm stehen. Im EMV-Bereich bestehen die Normen im
Wesentlichen aus der Beschreibung von Verfahren und der Festlegung von EMV-
Eigenschaften von Produkten.

Bei den Verfahren handelt es sich um Mess- und Prufverfahren, in denen festgelegt ist,
auf welche Art eine bestimmte Messgrole zu erfassen (beispielsweise in den
Aussendungsnormen CISPR 16-2-1 und CISPR 16-2-3) oder eine gewunschte
PrufstorgroRe zu erzeugen ist (beispielsweise in den Storfestigkeitsnormen IEC 61000-
4-2, IEC 61000-4-3, etc.). Die technischen Inhalte solcher Verfahrensbeschreibungen
lassen sich in vielen Fallen in breitem Konsens erarbeiten, allerdings entsteht
Diskussionsbedarf meistens dann, wenn neue Arten von Prifmitteln in den Verfahren
berucksichtigt oder die Verfahren in ihrem Anwendungsbereich erweitert werden sollen.
Wenn auch die Aufgabenstellung hierbei eindeutig identifiziert werden kann, existiert
oftmals eine Bandbreite technischer Losungsmdglichkeiten, die vergleichbar sind.
Welche Losung sich schlief3lich durchsetzt, ist dann oftmals nicht das Ergebnis einer
fundierten technischen Analyse (die oftmals auf Grund der Komplexitadt der
Aufgabenstellung in einem endlichen Zeit- und Ressourcenrahmen gar nicht moglich
ist), sondern eher einer Meinungsbildung auf Grund anderer Faktoren.

Bei der Festlegung von EMV-Eigenschaften von Produkten (in Produktfamilien-
/Produktnormen) werden Anforderungen an die Storaussendung und Storfestigkeit von
Produkten festgelegt. Die quantitative Beschreibung dieser Anforderungen soll den
spateren Einsatzbereich der betreffenden Produkte berlcksichtigen, fir den Nachweis
der Einhaltung dieser Anforderungen werden die bereits oben erwahnten Mess- und
Prufverfahren herangezogen. Durch die lange Erfahrung in der Normenbearbeitung
haben sich viele der Anforderungen etabliert und technische Diskussionen finden in der
Regel nur dann statt, wenn sich Randbedingungen, wie beispielsweise die aullere
elektromagnetische Umgebung, fur die ein Produkt beabsichtigt ist, andern. In der Regel
entsteht dann ein Diskussionsprozess zur Bewertung dieser Anderungen, der nicht
immer technisch korrekt gelost werden, zum einen, weil eine solche Losung nicht
vorliegt oder in vertretbarem Rahmen erarbeitet werden kann, zum anderen weil die
Bewertung der Anderungen zu teilweise diametralen Ansichten fiihren.
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3.4 Kulturelle Einflussfaktoren

Die Bearbeitung von Normungsprojekten, seien es neue Projekte oder solche in der
Uberarbeitung, findet in der Regel in Arbeitsgruppen statt. Sie setzen sich aus
technischen Experten zusammen, die jeweils verschiedenen Einrichtungen
(beispielsweise Firmen, Behorden, sonstige Interessenverbande) entstammen. Aufgabe
der Experten sollte es sein, auf der Basis ihres technischen Sachverstandes die fur die
in einer Norm zu behandelnde Fragestellung (Prufverfahren oder Produktspezifikation)
eine optimale Losung zu erarbeiten. Das Kriterium einer ,optimalen Losung‘ unterliegt
aber oftmals kulturellen Einflussfaktoren. Darunter fallen hier nicht nur kulturelle
Unterschiede zwischen verschiedenen geographischen Regionen, beziehungsweise
deren Bevodlkerung, sondern auch solche, die beispielsweise durch unterschiedliche
Erwartungshaltungen oder Arbeitsweisen der Arbeitsgruppenmitglieder zu Tage treten:

o Konkretheit von Anforderungen: einige Experten bevorzugen einen bis ins kleinste
Detail beschrieben Normungsinhalt um beispielsweise sicherzustellen, dass keine
Unklarheiten bei der Normanwendung auftreten, die moglicherweise einem
Normenanwender eine Freiheit in der Bewertung erlauben. Andere Experten
bevorzugen wiederum genau eine eher ,unprazise’ Formulierung, die bei der
spateren Normanwendung Interpretationsmoglichkeiten bietet, mit dem Argument,
dass bei der Erarbeitung einer Norm nicht alle moglichen zukunftigen Falle
abgedeckt werden kdnnen.

e Sprachfahigkeit: die Sitzungen von internationalen Arbeitsgruppen werden in der
Regel in englischer Sprache abgehalten. Nicht jeder Sitzungsteilnehmer ist
sprachlich in der Lage, das, was er fur einen optimalen Beitrag halt, in der
gewunschten Intensitat zu vertreten.

3.5 Finanzielle Einflussfaktoren

Einflussfaktoren, die sich auf die Thematik der finanziellen Ressourcen
beziehungsweise finanziellen Auswirkungen einer Norm zurlckfuhren lassen, konnen
hinsichtlich zweier Aspekte unterschieden werden:

Finanzielle Ressourcen: die Mitarbeit an einem Normungsprojekt ist in der Regel immer
mit einem finanziellen Aufwand verbunden; ein solcher Aufwand entsteht beispielsweise
durch Reisekosten zu einem Sitzungsort oder fur die Arbeitszeit, die ein Unternehmen
den technischen Experten fur die Normungsbearbeitung zur Verfigung stellt (sei es fur
die direkte Mitarbeit in der Arbeitsgruppe oder fur die indirekte Mitarbeit in Form von
Zuarbeiten fur die nationale Kommentierung). Damit ist eine Einwirkung auf das
Normungsergebnis nahezu nur fur diejenigen Beteiligten moglich, die Uber die
finanziellen Mittel verfugen.

Finanzielle Auswirkungen: die Erarbeitung von standardisierten Verfahren oder
Spezifikationen in einer Norm hat zur Folge, dass beispielsweise fur die Anwendung des
Verfahrens Prufmittel notwendig sein werden, die signifikante Investitionen darstellen
konnen. Oder andererseits, dass beispielsweise durch die Vorgabe von Spezifikationen
fur Produkte diese derart entwickelt werden mussen, dass sie die Spezifikationen
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einhalten. Insofern werden neben technischen Aspekten auch finanzielle Aspekte, die
durch die Anwendung einer Norm zum Tragen kommen, abzuwagen sein und es wird
sich oftmals die Frage nach einem technisch-wirtschaftlichen (gegebenenfalls auch
technisch-volkswirtschaftlichen) Kompromiss stellen. Die Praxis zeigt, dass sich in den
meisten Fallen ein solcher Kompromiss nicht eindeutig erarbeiten lasst.

Beispiel: Im Rahmen der Uberarbeitung der Norm IEC 61000-4-5 kam es zu einer
Klarstellung in der Norm bezuglich des anzuwendenden Kalibrierverfahrens fur
Prufmittel. Zweck der Klarstellung war die Festlegung auf ein einheitliches
Kalibrierverfahren, um sicherzustellen, dass alle fur diese Prufung verwendeten
Prufmittel in der gleichen Art und Weise Kkalibriert sind und damit vergleichbare
PrufstorgroRen liefern. Durch die Festlegung auf eine Kalibriervorschrift konnten
Prufmittel, die nach einer anderen Vorschrift kalibriert wurden, nicht mehr fur die Priufung
verwendet werden und ein Labor ist gegebenenfalls gezwungen, neue Prufmittel zu
beschaffen.

4 Zusammenfassung

Die verschiedenen, oben aufgefihrten Einflussfaktoren spielen je nach Auspragung eine
wichtige Rolle im Prozess der Normentstehung oder Normuberarbeitung. Die
Standardisierungsorganisationen sind sich vieler dieser Einflussfaktoren bewusst und
versuchen durch Vorgaben, beispielsweise durch einen ,Code of Conduct’, ihre
Auswirkungen zu minimieren, denn diese Faktoren fuhren in vielen Fallen dazu, dass
nicht immer die technisch beste oder optimale Losung ihren Widerklang in der
endgultigen Norm findet.

Allerdings lassen sich diese Einflussfaktoren auch bei bestem Willen und besten
Randbedingungen nicht zur Ganze vermeiden und in der vorwiegenden Anzahl der
Normen muss der Nutzer letztlich mit dem Kompromiss leben, in dem sich alle diese
Faktoren widerspiegeln.
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Luftfahrtgerat und die Anwendung der Radio Equipment
Directive (RED)

Robert Kebel, Airbus, Experte Blitzschutz und EMV
Martin Schirrmacher, Airbus, Connectivity Components
Uwe Schwark, Airbus, Experte Regulierung

1 Einleitung

Die im Juni 2017 in Kraft getretene ,Richtlinie 2014/53/EU (RED) des Europaischen
Parlaments Uber die Harmonisierung der Rechtsvorschriften der Mitgliedstaaten tber die
Bereitstellung von Funkanlagen auf dem Markt und zur Aufhebung der Richtlinie
1999/5/EG” [1], soll neuen technologischen, kommerziellen & legislativen
Rahmenbedingungen in der EU Rechnung tragen und mehr Klarheit tber Rechte und
Pflichten der Wirtschaftsakteure schaffen.

Die RED formuliert die grundlegenden Anforderungen an alle Funkanlagen/-gerate, die
auf dem europaischen Markt in Verkehr gebracht werden sollen. In Anhang | der RED
werden alle Funkanlagen benannt, die nicht unter die RED fallen. In Absatz 3 werden
dort ,Erzeugnisse, Teile und Ausristungen an Bord von Luftfahrzeugen, die in den
Anwendungsbereich des Artikels 3 der Verordnung (EG) Nr. 216/2008 des
Europaischen Parlaments und des Rates (2) fallen [2,3] ausgeschlossen, weil diese u.a.
spezielle aeronautische Frequenzbander nutzen und spezifischen aeronautischen
Standards genigen mussen, um flugtauglich zu sein.

Seit einigen Jahren gibt es Luftfahrtgeréate, wie zum Beispiel cabin wireless access
points, die in nicht-aeronautischen, kommerziellen (sogenannten ISM-) Frequenz-
bandern Signale Ubertragen, aber als Luftfahrtgerat nicht unter die RED fallen.

Dieser Beitrag klart, welche MalRhahmen aus Sicht eines Luftfahrtunternehmens
getroffen werden mussen, um den Luftfahrtanforderungen zu gentigen [7] und auch die
technisch relevanten grundlegenden Anforderungen der RED zu erfillen, ohne unnétige
Doppelqualifikationen gegen Nicht-Luftfahrtnormen fur beispielsweise den Nachweis der
elektromagnetischen Vertraglichkeit durchzufiihren.

Die grundlegenden Anforderungen (essential requirements) aus Artikel 3 der RED
werden erlautert; der Beitrag zeigt anhand weiterer EU Richtlinien, wieso das
geschilderte Gerét als Luftfahrtgerat einzuordnen ist, und er legt am Beispiel eines
Cabin Wireless Accesspoints dar, wie der Konformitatsnachweis im Sinne von Artikel 3
der RED gefuhrt werden kann. Dies wird am Beispiel der Anforderungen an Sicherheit
und Gesundheit in der Luftfahrt nach [9...12], am Beispiel der Anforderungen an die
elektromagnetische Vertraglichkeit in der Luftfahrt [4] und fur die relevanten
grundlegenden Anforderungen an die effektive Nutzung von Funkfrequenzen gezeigt.
Die Zustandigkeit der EASA und der benannten Stellen wird adressiert.

2 Grundlegende Anforderungen der RED und Luftfahrtgerateanforderungen
Artikel 3 der RED [1] definiert die Grundlegenden Anforderungen. Dazu geho6ren nach

Artikel 3.1 a) der Schutz der Gesundheit und der Sicherheit von Menschen. Artikel 3.1 b)
fordert ein angemessenes, der EMV-Richtlinie 2014/30/EU entsprechendes Niveau an
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elektromagnetischer Vertraglichkeit. Artikel 3.2 legt fest, dass Funkanlagen so gebaut
sein missen, dass eine effektive Nutzung von Funkfrequenzen erfolgt und gegeben ist,
damit keine funktechnischen Stérungen auftreten.

Sehr klar ist die Ausnahme fir Luftfahrtgerat im Anhang 1 der RED. Sie besagt,
dass Erzeugnisse, Teile und Ausrustungen an Bord von Luftfahrzeugen, die in den
Anwendungsbereich des Artikels 3 der Verordnung (EG) Nr. 216/2008 des
Europaischen Parlaments und des Rates (2) fallen nicht unter die RED fallen. Der
access point ist ein Teil der Flugzeugzelle und fallt deshalb unter diese Ausnahme. Das
ist fur die Anforderungen Sicherheit, Gesundheit und EMV einfach festzustellen. Es fiihrt
aber fur die grundlegende Anforderung effiziente Nutzung des Spektrums zum
Widerspruch, wenn das Luftfahrtgerat auferhalb des aeronautischen Spektrums
Funksignale Ubertragt, was fir einen WLAN access point in der Kabine zutrifft, denn fur
diese Frequenzbander gibt es keine minimum operational performance standards
(MOPS), die fur aeronautische Empféanger ublich sind. Die folgenden Abschnitte zeigen
wie die Aspekte Sicherheit, Gesundheit und EMV in der Luftfahrt sichergestellt werden.
Der Nachweis der grundlegenden Anforderung effiziente Nutzung des Spektrums muss
anders angegangen werden.

Anzumerken ist, dass jede Entwicklung/Gerateintegration in ein Flugzeug, die in
einem luftfahrttechnischen Betrieb stattfindet, mit seinem sogenannten design
organization approval (DOA) der Aufsicht der EASA unterliegt. Das betrifft alle Gerate
die Teil der Flugzeugzelle sind. Fir Funksender umfasst das auch die Luftfahrt
Navigations- und Kommunikationsempfanger und eindeutig auch die hier am Beispiel
des access points vorgestellten Funkempfanger. Fur diese letztgenannten Gerate, die
nicht im aeronautischen Spektrum sondern zum Beispiel im ISM Frequenzband senden
ist hinsichtlich der effizienten Nutzung des Spektrums Sorgfalt geboten, weil auch nicht
aeronautische Gerate hier nicht gestort werden durfen.

2.1 Schutz der Sicherheit

Zur Sicherheit gehéren in der Luftfahrt der Schutz von Personen und Material vor
elektrischem Schlag, Kurzschluss, heil3en oder kalten Oberflachen, Brandgefahr,
Rauch, ionisierender Strahlung, elektromagnetischen Feldern, gefahrlichen chemischen
oder biologischen Substanzen, scharfen Ecken und Kanten.

o -y,

Bild 1: Cabin Wireless Access Point: Das Geréat lasst sich wegen der spezifischen Anschlisse nicht
aul3erhalb einer Flugzeugzelle betreiben
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Durch die unterschiedlichen Einsatzbedingungen unterscheiden sich die Anforderungen
fur Luftfahrtgerat und Informationstechnischen Geraten voneinander, ebenso wie die
durchzufuhrenden Qualifikationstests. Beispiele:

Alle elektronischen Luftfahrtgerate mit Metallgehduse muissen zum Schutz von
Personen gegen elektrischen Schlag bei Berihrung leitend mit der metallischen
Flugzeugstruktur zum Zwecke der Erdung verbunden (,gebondet‘) werden, entweder
Uber einen separaten bonding stud oder die Befestigungslocher des Gehauses. Der
Bonding Widerstand von chassis ground pin im Connector zur Bondingschraube muss
kleiner 20mQ sein.

Bei jedem Gerat werden die high voltage power supply pins (>50VDC) mit 2200VDC
gegen Kurzschluss oder Durchschlag gegen Chassis Ground getestet. Jedes Gerat ist
durch einen passenden FI-Sicherungsautomaten auf Flugzeugseite gegen Kurzschluss
und Leckstrome geschutzt. Die Steckverbinder sind mechanisch kodiert, sodass nur der
jeweils passende Stecker im Flugzeug aufgesteckt werden kann. Eine unabsichtliche
Verwechselung ist ausgeschlossen. Nichtbenutzte Stecker werden durch gesicherte
Blindkappen verschlossen. Das Gerat selbst ist durch sein Design gegen Verpolung,
Kurzschluss, Feuchtigkeit, Uberspannung und Ubertemperatur gesichert. Die Geréate im
Flugzeug werden immer aus dem Flugzeug Bordnetz mit 115VAC/400Hz (oder variable
Frequenz) oder 28VDC betrieben. Das Flugzeugbordnetz arbeitet autark und ist nicht
mit dem offentlichen Stromversorgungsnetz (230VAC/50Hz) verbunden. Ein Anschluss
der Luftfahrtelektronik an das Offentliche  Spannungsversorgungsnetz st
ausgeschlossen. Die verwendeten Stecker und Drahte muissen spezielle
Luftfahrtstandards erftllen, die sicherstellen, dass alle im Flugzeug auftretenden
Betriebsbedingungen wie z.B. Spannungen, Strome, Temperatur, Feuchtigkeit,
Durchschlagsfestigkeit, Resistenz gegen Warme oder chemische Substanzen,
mechanische Belastbarkeit abgedeckt sind. Weiterhin muss das Gerat spezielle Brand-
und Rauchanforderungen erfullen. Die verwendeten Materialien sind deshalb andere als
fur Consumer Gerate. Luftfahrtspezifische Normen und Standards (z.B. [4,14,15] )
haben entsprechend Vorrang.

Jedes Gerat verfugt Uber detaillierte technische Informationen fiir Installation,
Wartung und Betrieb sowie entsprechende Sicherheitshinweise. Die Gerate werden nur
durch autorisiertes & geschultes Personal installiert und gewartet. Sie sind hinter der
Kabinenverkleidung montiert, so dass sie flr Passagiere unzuganglich sind. Installation
und Handhabung der Gerate unterliegen Sicherheitsmal3inahmen, die diejenigen fur den
Konsumermarkt vorgesehen Gerate Ubertreffen oder gleichwertig sind, wenn sie auch
anders sind. Die grundlegende Anforderung Sicherheit wird durch Luftfahrtnormen
erfullt. Die EASA fordert und Uberwacht, dass der Luftfahrttechnische Betrieb die
Sicherheitsbestimmungen nach den Bauvorschriften [9...12] einhalt. Dies geschieht bei
jeder Integration von jeglichem Gerat in das Flugzeug. Fir neue Technologien werden
individuelle sogenannte Special Conditions entwickelt. Eine derart enge Uberwachung
wird durch eine benannte Stelle nicht sichergestellt und ist in der Industrie einmalig.

Die Uberwachung einer grundlegenden Anforderung ,Sicherheit der Gerate* ist
durch die EASA als aufsichtfiihrender Behdrde angemessen sichergestellt.

2.2 Schutz der Gesundheit

Teil der luftfahrttechnischen Zulassung fir den Betrieb von Funkanlagen ist die
Einhaltung der zulassigen Exposition von Geraten und Passagieren gegenuber
elektrischen, magnetischen oder elektromagnetischen Feldern. Die technische
Zielstellung ist, Passagiere und eingebaute Gerate vor unzuldssig hohen High
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Frequency (HF) Emissionen zu schitzen. Der Nachweis dieser Zielstellung wird in
sogenannten certification review items (CRIs) zwischen EASA und dem Antragsteller
(applicant) verhandelt.
Technisch lauft dies bei der luftfahrtechnischen Zulassung auf die Einhaltung der
einschlagigen Forderungen nach [ICNIRP] oder daraus abgeleiteten Normen hinaus. Es
besteht bei diesem Thema kein technischer Unterschied zwischen der Telekommu-
nikationszulassung oder Luftfahrzulassung. Die Grundlegende Anforderung Schutz der
Gesundheit wird durch Anwendung identischer Normen [13] sowohl fir aeronautisches
als auch nicht aeronautisches IT-Gerat sichergestellt. Eine Beaufsichtigung eines
luftfahrtechnischen Betriebs durch EASA und zusatzlich durch eine benannte Stelle ist
zur Sicherstellung derselben Anforderung mit denselben Mitteln nicht sinnvoll.

Der Nachweis zum Schutz der Gesundheit seitens des luftfahrttechnischen
Betriebs nur der EASA als aufsichtfiihrender Behorde zu belegen.

2.3 Gewahrleistung der elektromagnetischen Vertraglichkeit aller Bordsysteme

Die elektromagnetische Vertraglichkeit (EMV) aller Bordelektronikgerate und besonders
der Navigations- und Funkkommunikationssysteme untereinander sowie gegenuber den
Aussendungen von Kabinen-WLAN-access points muss immer gewahrleistet sein. Will
man die EMV beurteilen bietet sich ein Betrachtung der Flugphasen an. Dazu gehéren
am Boden die Phasen 1) ,parked aircraft® und 2) ,taxiing aircraft”, es folgen die Phase 3)
.ake off and final landing phase® und die 4) ,navigation phase operations“. Phase 3) ist
mit Sicherheit die feindlichste Umgebung. Das Flugzeug befindet sich in gréofitmoéglicher
Nahe zu den Radaranlagen und muss in der Lage sein, eine Umgebung, die die
einschlagigen EN-Normen Ubertrifft, auszuhalten. Fir die Phase 1) wird das Flugzeug
gof. Uber einen externen Generator oder Uber ein eigens dafur vorhandenes Netz mit
Bordnetzfrequenz und -spannungspegel betrieben. Dieses Netz und der Generator
dirfen genauso wie das Bordnetz als vom offentlichen Spannungsnetz getrennt
betrachtet werden.

Geleitete Stéraussendung

Das Flugzeug ist nicht an das 6ffentliche Spannungsversorgungsnetz angeschlossen.
Deshalb und weil der access point als Teil der Flugzeugzelle ausgenommen ist, entfallt
die Anwendung der EN 301489-17 zum Schutz des offentlichen Netzes fir den access
point. Die ED-14 hat gegenltber anderen nicht-aeronautischen Normen Vorrang, denn
der access point ist offensichtlich nur am Bordnetz angeschlossen. [8] kommt
hinsichtlich der EMV-Direktive zum selben Schluss. [8] betrachtet die leitungsgebundene
Stéraussendung fir das Flugzeug als Einheit und folgert unter Annahme heute nach
EN55022 geltender Pegel, dass die leitungsgebundene Stdraussendung eines
Flugzeugs unterhalb derer nach EN liegt. Eine Betrachtung geleiteter Emission eines
bereits nach ED-14 qualifizierten einzelnen access points ist nicht schlissig und kann
entfallen. Das Bordnetz ist nicht am zu schitzenden 6ffentlichen Netz angeschlossen,
der access point damit ebenfalls nicht.

Gestrahlte Stéraussendung
Zum Schutz der Navigations- und Kommunikationsempfanger werden die gestrahlten

Stéremissionen der Bordelektronik begrenzt. Bild 2 stellt Grenzwerte flr die kritischen
Navigations- und Kommunikationsbander denen der EN-55022 gegenuber. Die ED-14
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schreibt Pegel vor, die durch die Anwendung der EN 55022 nicht eingehalten werden
konnen.

G0

50 DME
L
« ATC/TCAS

40

SAT COM

Pegel EN 55022
dBpV/m

20

HF ILS Glide

VOR
10 L]

VHF
-
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Bild 2: Vergleich der ED-14 Schutzpegel (einzeln angegebene Frequenzbander) umgerechnet auf 30 m
Distanz mit dem Grenzwert der EN 55022.(durchgezogener Grenzwert) in den In den aeronautischen
Frequenzbandern erreicht die zulassige Stéremission der EN 55022 nicht die erforderliche Schutzwirkung

(8]

Die EN 55022[16] stellt den Schutz der Navigations- und Kommunikationsempfanger
nicht sicher. Die Pegel liegen in den Frequenzbandern deutlich tGber den Grenzwerten
nach ED-14. Die Anwendung der ED-14, aber nicht der EN 55022 ist sachgerecht zur
Beurteilung der Stéraussendung in der Flugzeugzelle. Dies gilt fir alle 0.g. Flugphasen,
denn hinsichtlich der Pegel stellt [8] fest, dass auch am Boden die Emissionen durch die
Einhaltung der ED-14[4] sichergestellt ist.

Leiutungsgebundene Storfestigkeit

Die Leitungsgebundene Storfestigkeit eines access points ist der Umgebung
anzupassen, der der access point ausgesetzt ist. Die Anschliisse des access points sind
alle ausschlie3lich mit dem Daten- und Spannungsversorgungsnetz des Flugzeugs
verbunden. Es existiert keine drahtgebundene Verbindung zu 6ffentlichen Daten netzen
oder Spannungsnetzen. Die Storfestigkeitsqualifikation des access points an den
Leitungsanschlisse muss sich deshalb auf die durch Lufttahrtnorm ED-14 [4]
gegebenen Randbedingungen der EMV, aber nicht auf EN-Normen beziehen.

Storstrahlfestigkeit

Die Storstrahlfestigkeit gegeniber High Intensity Radiated Fields (HIRF) aufRerhalb des
Flugzeugs ist nach Luftfahrtstandards eine feindlichere Umgebung als die fur IT Gerat.
Ebenso ist HIRF ein hinreichender Nachweis der Storfestigkeit gegentber (nicht
aeronautischen) portablen elektronischen Geraten der Passagiere (PED), gerade wenn
diese PED Uber eine Sendefunktion verfigen. Eine Storfestigkeit tber das Mal3 hinaus,
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gegen das Luftfahrtgerat qualifiziert wird, wird durch die Anwendung von EN Normen
nicht erreicht und ist auch nicht erforderlich. [14], [15].

Die EMV des Luffahrtgerats access point wird durch die Anwendung der ED-14 [4]
sichergestellt. Seit der Veroffentlichung von [8] haben die Luftfahrtnormen[14,15] auch
die Randbedingungen fir die Storfestigkeit des Flugzeugs gegeniuber PED festgelegt.
Dies Frage wurde in [8] noch nicht behandelt, ist aber spatestens mit Veroffentlichung
von [14,15] geklart: Ein HIRF zertifiziertes Flugzeug mit dem in [15] gegebenen
Storabstand kann aus EMV Sicht uneingeschéankt betriebene, tbliche PED mitfihren.

Im Rahmen des DOA unterliegt die EMV bei der Geratequalifkation des Flugzeugs der
Uberwachung der EASA, wie schon [8] feststellt. Es bleibt die effiziente Nutzung von
Funkfrequenzen zu betrachten.

2.4  Effektive und effiziente Nutzung von Funkfrequenzen

Zur effektiven und effizienten Nutzung von Funkfrequenzen ist zu unterscheiden, ob das
Luftfahrtgeréat innerhalb oder auferhalb des aeronautischen Spektrums arbeitet.
Innerhalb des  aeronautischen  Spektrums  arbeiten zum  Beispiel das
Instrumentenlandesystem oder die VHF Kommunikation oder einige der
Sattelitenkommunikationsanlagen des Flugzeugs. AulBerhalb des aeronautischen
Spektrums arbeiten z.B. die oben erwdhnten WLAN access points. FUr aeronautische
Navigations- und Kommunikationsgerate existieren minimum operational performance
standards (MOPS), die die Mindestanforderungen an das Gerat definieren. MOPS
dienen den Telekom Regulierungsbehdrden als Grundlage fur die Erteilung der
Betriebserlaubnis fur das betreffende Funkgerat. Diese erfolgt Ublicherweise im Rahmen
der Vergabe einer ,aircraft station license®, die samtlich an Bord des betreffenden
Flugzeugs befindlichen Funksendeanlagen abdeckt. Konformitat zu den Anforderungen
des jeweiligen MOPS wird seitens der Behodrden gemeinhin als Kriterium fur die
effiziente Nutzung von Funkfrequenzen gewertet.

Harmonisierte Normen, die die grundlegenden Anforderungen der RED
adressieren, dienen in Europa dazu, technische Mindestanforderungen fur Funkgerate
verbindlich festzulegen. Ein Beispiel ist die EN 300 328 [17], welche die grundlegenden
technischen Anforderungenen an ,wideband transmission systems” (WLAN) im 2,4 GHz
ISM Band beschreibt. Der Nachweis der Konformitat zu den in der jeweiligen
Harmonisierten Norm gegebenen Anforderungen wird gemeinhin seitens der
europaischen Telekommunikationsregulierungsbehdrden als Nachweis fir die effiziente
Nutzung von Funkfrequenzen angesehen, um damit eine Betriebserlaubnis fir das
betreffende Funkgerat zu rechtfertigen. Weil der Kabinen access point und die
Umgebung sich wenigstens am Boden die Funkbander mit den access points am
Flughafen teilen ist ein Nachweis der grundlegenden Anforderung effektiven und
effizienten Nutzung von Funkfrequenzen entsprechend Artikel 3.2 der RED notwendig.

3 Ubersicht

Auf Basis der in Abschnitt 2 genannten Fakten ergibt sich folgende Situation, wie
technisch sinnvoll mit den access points umzugehen ist: Der access point unterliegt als
Teil der Flugzeugzelle nach EC 216/2008 dem Bereich Luftfahrtgerat und ist als solches
weitestgehend von der Anwendung der RED ausgenommen. Analog zur EMV Direktive
wird EMV flr Luftfahrtgerat hinreichend im Rahmen des DOA eines luftfahrttechnischen
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Betriebes sichergestellt. Die Aspekte Sicherheit und Gesundheit sind ebenfalls
inharenter Bestandteil jeder Gerateintegration, die im Rahmen des DOA betrachtet wird.
Ebenso fordert [TSO] explizit auf, entsprechend zu verfahren.

Grundlegende Sicherheit | Gesundheit | EMV | Effektive Zustandigkeit
Anforderung\ Nutzung
Standards von
Vorschriften Spektrum
Flugzeug Gerate-/
Systemzulassung
(EASA CSs 25,
CS23, ..., und
' ’ X EASA DOA
CRIs, CRIs ver- S ©
weisen
Ublicherweise auf
Standards)
88 der CS25, 23,
/ICNIRP oder
abgleitete X EASA DOA
Vorschriften (z.B.
EN 50385)
CS 25 25.1309,
25.1431, ...
X EASA DOA
EUROCAE ED14 S ©
(RTCA DO-160)
Harmonisierte Entweder Beur-
Standards in der teilung durch be-
EU z.B. EN nannte Stelle
300328 o0. EN X oder  Nachweis
301893 durch An-
wendung der
Standards

Tabelle 1: Prinzipielle Zuordnung der grundlegenden Anforderungen fiir Luftfahrtgeréat.

4 Zusammenfassung

Die neue RED 2014/53/EU lasst zunachst Interpretationsspielraum wie mit
Luftfahrtfunkanlagen umgegangen werden soll, die nicht-aeronautische Frequenzbander
nutzen, aber als Luftfahrtgerat nicht der RED, sondern Luftfahrtregularien unterliegen.
Die in der RED in Artikel 3 definierten grundlegenden Anforderungen Sicherheit,
Gesundheit und EMV unterliegen im Rahmen des design organization approval (DOA)
der Uberwachung der EASA.
Der Schutz der Gesundheit ist durch die Anwendung der ICNIRP[13] oder daraus
abgeleiteten Anforderungen gleichwertig erftllt. Der Schutz der Sicherheit unterliegt in
der Luftfahrt eigenen Anforderungen, die streng tiberwacht werden.
Zur Erflllung der Anforderung ,EMV* haben Luftfahrtstandards Vorrang: Der Schutz des
aeronautischen Spektrums wird nur in Luftfahrtnormen zur Stéraussendung adressiert,
die Spannungsversorgungspegel und -frequenzen weichen von denen ublicher
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Haushalts- oder Industriegerate ab. Die Anwendung von CISPR oder EN Standards
kann die EMV mit der Flugzeugumgebung nicht nachweisen. Luftfahrtgerat wie der
access point wird auch nicht auRerhalb der Flugzeugumgebung eingesetzt, denn es
lasst sich nicht an Haushaltssteckdosen anschliel3en. Nur die Anwendung der EMV
Luftfahrtnormen [4] fuhrt zu einer hinreichenden EMV im Flugzeug. Ebenso haben nach
[2] 8 5 Produktspezifische Normen Vorrang.

Die grundlegende Anforderung nach Artikel 3.2 der RED ,Effektive Nutzung von
Funkspektrum® ist die einzige Anforderung der RED, die fur Luftfahrtgerate zusatzlich
zur  Luftfahrtgeratequalifikation  anwendbar ist, sofern  nicht-aeronautisches
Frequenzspektrum verwendet wird. [16...18]
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Einfluss eines durch Windenergieanlagen
amplitudenmodulierten Ubertragungskanals auf die
Amplitudenmodulation des VOR
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Technische Universitat Braunschweig, Institut fur EMV,
{g.zimmer, r.geise, b.neubauer}@tu-braunschweig.de

1. Einleitung

Gegenstand aktueller Forschung ist die Bestimmung des Einflusses von Windenergiean-
lagen (WEA) auf das Drehfunkfeuer (VOR), wenn sich erstere innerhalb eines Radius
von 15 km um das VOR befinden. Das Drehfunkfeuer ist ein Navigationssystem fir die
Luftfahrt und ermdoglicht die Bestimmung des Winkels zwischen den Verbindungslinien
VOR < magnetisch Nord und VOR < Flugzeug. Die Tragerfrequenzen des VOR liegen
um 115 MHz, welche mit jeweils 30 Hz amplituden- (AM) bzw. frequenzmoduliert (FM)
ist. Beim Doppler-VOR stellt die AM die omnidirektional gesendete Referenz dar, bei der
konventionellen Ausfuhrung wird diese Aufgabe der FM zugeschrieben. Die Phase der
jeweils anderen Komponente ist vom Abstrahlungswinkel abhangig. Die Navigationsin-
formation, d. h. die Himmelsrichtung, in der sich der Beobachter befindet, ergibt sich aus
dem Phasenunterschied der beiden 30 Hz-Signale [1].

Bisherige Ansatze konzentrieren sich auf eine Nachbildung des Streuverhaltens stati-
scher Windenergieanlagen, vernachlassigen allerdings die Dynamik des Szenarios und
betrachten insbesondere nur die Beeinflussung der FM-Komponente. Dabei ist insbe-
sondere der Effekt zu nennen, dass durch die Drehung des Rotors der Ubertragungska-
nal eine Amplitudenmodulation erfahrt. Zwar ist die Drehzahl einer Windenergieanlage
mit max. 20 min-" wesentlich kleiner als 30 Hz, dennoch sind aufgrund der transienten
Natur der Stér-AM hohere Frequenzen prinzipiell mdglich. In [2] wird gezeigt, dass die
30-Hz-AM des VOR insbesondere durch 30 Hz-Komponenten der Stor-AM beeinflusst
werden kann. D. h. grundséatzlich muss ein dynamischer Ubertragungskanal charakteri-
siert werden.

In diesem Beitrag werden zusatzlich zum dynamischen Verhalten der WEA erstmalig
auch weitere wichtige Parameter berlcksichtigt. Diese sind im Folgenden aufgelistet.

e Drehzahl der WEA e Flugelbreite
e Ausrichtung des Rotors o Flugelprofil
¢ Einfall-/Ausfallwinkel des Signals e Anstellwinkel der Fllgel (pitch)
e Hobhe des VOR Uiber dem Boden e WEA und Gelandetopologie
2. Messaufbau

Die Messungen des Ubertragungsverhaltens werden in einer skalierten Umgebung im
Maldstab 1:144 durchgefuhrt [3]. Daher betragt die benutzte Frequenz 15,9 GHz. Die
Bestimmung des Winkelfehlers des VOR erfolgt rechnerisch aus der Einhullenden des
Empfangssignals wie in [2] beschrieben. Es werden zwei Ausbreitungsszenarien be-
trachtet, siehe Bild 1. Die eine ist die Line-of-Sight (LOS)-Konstellation. Bei dieser steht
die WEA zwischen Sender und Empfanger. Durch die Windenergieanlage wird zeitvari-
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ant das Signal teilweise abgeschattet. Die andere ist ein Dreiecksszenario mit Mehr-
wegeausbreitung. In letzterer werden bis zu 3 WEA auf einem leitfahigen Berg [4] plat-
ziert, um insbesondere Ausleuchtungseffekte durch Gelandetopologien zu untersuchen.
Die Messungen erfolgen bei Rotationsfrequenzen der Blatter von 20 min-!, 22 min-' und
71 min'. Die Winkelfehler der anderen Drehzahlen kénnen rechnerisch durch Umskalie-
rung der Zeitachse bestimmt werden [2]. Es wird der 95%-Winkelfehler angegeben, d. h.
gemal} [5] werden die groten 5% der Winkelfehler nicht berucksichtigt, und von den
Verbleibenden wird der maximale Wert angegeben.

(b)
Bild 1: (a) Line-of-Sight-Szenario (b) Dreiecksszenario (c) Skalierte Senvion-WEA (MM92) (d) Skalierte
Siemens-WEA (SWT-3.3-130).

e f
Sender unten (u) Sender niedrig (n) Sender erhoht (h)
3cm243m 12cm 217 m 70cm 2 100 m

Bild 2: Hohe des Senders.

3. Ergebnisse LOS

In Tabelle 1 werden die untersuchten Konfigurationen des LOS-Szenarios dargestellt.
Mit u, n und h ist die Hohe des Senders bezeichnet, wie in Bild 2 dargestellt. Ein A be-
deutet ein Winkelfehler >1° im Betriebsbereich einer WEA, also fur Drehzahlen bis
20 min-'. Dieser kritische Fall ist nur fir eine generische Fligelgeometrie mit planaren
und breiten Fllgeln festzustellen. In Bild 3-8 sind die entsprechenden Vergleiche gra-
phisch dargestellt. Es wird jeweils der Storeinfluss von 1 min-! bis 200 min-' berechnet.
Die dicken Linien resultieren aus der Berechnung der gemessenen Drehzahl von
20 min’', die diinnen, etwas helleren werden aus 22 min-' berechnet und die, diinnen
sehr hellen aus 71 min"'. Auf der linken Seite wird jeweils das betrachtete Szenario
schematisch aus der Vogelperspektive gezeigt.

In Bild 3 ist die Untersuchung bzgl. des Anstellwinkels der Fligel gezeigt. Das Ergebnis
ist weitgehend unabhangig vom Anstellwinkel und stort nur bei unrealistisch hohen
Drehzahlen Gber 100 min'. Im Bereich zwischen 40 min™' und 60 min”' gibt es Unter-
schiede. Hier ist der Storeinfluss bei hohen Anstellwinkeln kleiner, da dann der wirksa-
me Querschnitt abnimmt.
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Tabelle 1: Untersuchte Konfigurationen des LOS-Szenarios. Mit u (unten, 3 cm £ 4,3 m), n (niedrig,
12 cm 2 17 m), h (erhéht, 70 cm 2 100 m) ist die Position des Senders bezeichnet, gemal Bild 2.

Entfernung Ausrichtung der WEA
Sender- Emp-
fanger
/Abstand WEA | Anstellwinkel der Fliigel
WEA-Typ zur dir. Verb. (Pitch) 0°| 45°| 90°| 135°| 180°| 225°| 270° | 315°
Senvion 42 m/0m 15° n
Senvion 42 m/0m 0°, 15°, 30°, 70°, 90° n
Siemens 42 m/0 m 15° u,n u,n u,n u,n u,n u,n u,n u,n
Siemens 42 m/0m 0°, 15°, 30°, 70° n
Siemens 42 m/0,5 m 15° n
Siemens 42m/1,5m 15° n
Siemens 2D 42 m/0 m 0° u u u u u u
Siemens 2D, 1 Fllgel 42 m/0 m 0° n n
Dinne Stangen 42 m/0 m nicht anwendbar n
Dicke Stangen 42 m/0 m nicht anwendbar n
2D Rechteck 0/3 42 m/0m 0° u
2D Rechteck 1/3 42 m/0 m 0°| A u
2D Rechteck 2/3 42 m/0 m 0°| A u
2D Rechteck 3/3 42 m/0 m 0°| A u
Nur Nabe 42 m/0 m nicht anwendbar u

o

.
Senvion 42 m-LOS, Sender niedrig, pitch 0°, 0°, 17.05.2017

Senvion 42 m-LOS, Sender niedrig, pitch 15°, 0°, 17.05.2017
21m Senvion 42 m-LOS, Sender niedrig, pitch 30°, 0°, 17.05.2017
23Ikm 2H Senvion 42 m-LOS, Sender niedrig, pitch 70°, 0°, 17.05.2017
---------- Senvion 42 m-LOS, Sender niedrig, pitch 90°, 0°, 17.05.2017
: 815 - _
o Senvion WEA £ 18
2
£
2
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o
21m
2 3km i
055
Empfénger

0
0

Drehzahl [min”]

Bild 3: Untersuchung des Anstellwinkels der Fliigel im Dreiecksszenario.

Bild 4 zeigt das Ergebnis fur verschiedene Ausrichtungen der Rotationsebene. Es lasst
sich schliel3en, dass je grofRer der Querschnitt in Ausbreitungsrichtung ist, desto groRer
ist auch der Storeinfluss, allerdings erst bei unrealistisch hohen Drehzahlen. Im Fall von
90° ist die Rotationsebene parallel zu der LOS und es gibt praktisch keinen Storeinfluss.

Siemens 42 m-LOS, Sender unten, pitch 15°, 0°, 23.08.2017 :
- Siemens 42 m-LOS, Sender unten, pitch 15°, 45°, 23.08.2017 | | M

{

|

i 2lm B e Siemens 42 m-LOS, Sender unten, pitch 15°, 90°, 23.08.2017 | — — —

§23 h'l'l ----- Siemens 42 m-LOS, Sender unten, pitch 15°, 135°, 23.08.2017 ‘ { ‘

5] Siemens 42 m-LOS, Sender unten, pitch 15°, 180°, 23.08.2017 \/“NV

315 225 =TT Siemens 42 m-LOS, Sender unten, pitch 15°, 225°, 23.08.2017 v
Siemens 42 m-LOS, Sender unten, pitch 15°, 315°, 23.08.2017 3

=
; N,
B -
1 o
o
é‘
=
]
95%-Winkelfehler [°]

3§~

Drehzahl [min™"]

Bild 4: Untersuchung der WEA-Ausrichtung im LOS-Szenario.
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Siemens 42 m-LOS, Sender niedrig, pitch 15°, 0°, 17.05.2017

|
|
21m Siemens 42 m-LOS, Sender niedrig, pitch 15°, 0°, => 0,5 m aus LOS, 17.05.2017 |
2 I km 6 Siemens 42 m-LOS, Sender niedrig, pitch 15°,0°, => 1,5 maus LOS, 17.05.2017 |~ — — —
T T T T T T T |
| | | | | | | | |
) |
— | | | | | |
0 — % | | | | | | |
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05m270m o |
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L
nm USRS e Senvion 42 m-LOS, Sender niedrig, pitch 15°, 0°, 17.05.2017 | | .
23km Siemens 42 m-LOS, Sender niedrig, pitch 15°, 0°, 17.05.2017 | | _,J'"\
= 6 Siemens 42 m-LOS, Sender niedrig, pitch 15°,0°,28.06.2017 [ — — —1— — ~ ~I_ ",,"' T

Siemens 42 m-LOS, Sender unten, pitch 15°, 0°, 23.08.2017 [ [ N [

_____ : "y . o o | 3§ |

o WEA o 7S|eTe7r15720 4727ml_08,7379@6r L{ltein,ipltchioi, 9,2320§.%017 L 7‘71\#{ <

| v
L |

21m E. :
23km — ATV L LY |
Siemens 2D

Drehzahl [min "]

Bild 6: Variationen des WEA-Typs im LOS-Szenario.

In Bild 5 wird die Messung gezeigt, bei der die WEA teilweise aus der LOS positioniert
ist. Die Kurve des Storeinflusses im oberen Bereich verandert ihre Form, bei so gerin-
gen Verschiebungen aus der LOS wird der Storeinfluss nicht zwangslaufig kleiner, son-
dern kann sogar groRer werden. Der hohe Winkelfehler bei 1 min"' im Genau-LOS-
Szenario, berechnet aus der 71 min-'-Messung beim direkten LOS-Szenario, ist nicht
auf das Streuverhalten zuruckzufuhren, sondern auf ein externes Storsignal. Durch den
Umrechnungsfaktor 1 min-'/71 min' befindet sich das Signal dann nahe bei 30 Hz. Die-
se Storsignale lassen sich im Frequenzbereich erkennen, da sie nicht symmetrisch um
die Zwischenfrequenz liegen (im Gegensatz zu einer Stér-AM) und, da sich der Storein-
fluss nicht in allen drei Messungen feststellen lasst. Hier liefern die Messungen bei nied-
rigeren Drehzahlen keine Stérung. Da es unwahrscheinlich ist, dass so ein Storsignal
dicht beim ZF-Peak liegt (z. B. in einem Abstand von etwa 30 Hz), ergibt sich nach der
Berechnung tendenziell ein Stéreinfluss bei niedrigen Umdrehungszahlen.

In Bild 6 erfolgt eine Gegenuberstellung der beiden WEA-Typen und einer 2D-Variante
der Siemens-WEA. Der Einfluss der Senvion-Anlage, welche einen kleineren Rotor be-
sitzt, ist etwas geringer. Auch ergeben sich abhangig von der genauen Positionierung
des Senders (unten / niedrig, siehe Bild 2) leicht unterschiedliche Ergebnisse. Die Sie-
mens-WEA mit Sender unten wurde an zwei unterschiedlichen Tagen vermessen. Es
ergibt sich eine gute Reproduzierbarkeit, z. B. bis 120 min-' sind es 0,2°.
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Durchmesser A ittt

A - Nur Rechteck-Nabe 42 m-LOS, Sender unten, 180°, 23.08.2017 ‘ | |
M1m 18H Rechteck 0/3 breit 42 m-LOS, Sender unten, pitch 0°, 180°,23.08.2017 | — — — —|— — — —,
23km —— Rechteck 1/3 breit 42 m-LOS, Sender unten, pitch 0°, 180°, 23.08.2017 || | |
23 16 H Rechteck 2/3 breit 42 m-LOS, Sender unten, pitch 0°, 180°,23.08.2017 | - — — — !t — *Atu
Rechteck 3/3 breit 42 m-LOS, Sender unten, pitch 0°, 180°, 23.08.2017 : :ﬁ f f ':
_ ap e Diinne Blitzableiter 42 m-LOS, Sender niedrig, 17.05.2017 T T AN \/ﬂ T
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Nur Nabe Kupfer 0/3 breit Kupfer 1/3 breit Kupfer 2/3 breit Kupfer 3/3 breit
Bild 7: Untersuchung generischer Fliigelprofile variabler Breite im LOS-Szenario.

0.05 : : : : : : 005 : : :
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005, 2 4 6 8 10 005, 2 4 6 8 10 005, 2 4 6 8 10
Zeit [s] Zeit[s] Zeit[s]
Nur Nabe Kupfer 0/3 breit Kupfer 3/3 breit

Bild 8: Zeitverlauf des Empfangssignals bzgl. der Untersuchung generischer Fligelprofile variabler Breite
im LOS-Szenario

In Bild 7 werden die Ergebnisse generischer WEA dargestellt. Fur einen Streifen von
4 cm...12 cm Breite und 38 cm Lange aus Kupferfolie ergibt sich ein Stoéreinfluss von
mindestens 6° bei allen Drehzahlen. Das wirde einer realen Fligelbreite von mindes-
tens 5,8 m und vollkommen planaren Fligeln entsprechen und ist damit unrealistisch. In
Bild 8 ist das zugehorige Zeitsignal gezeigt. Der Trager aus Rohacell (0/3 Breit) stort nur
bei hohen Drehzahlen. Fir Stangen, die Blitzschutzdrahte darstellen, gibt es Stérungen
ebenfalls nur bei hohen Drehzahlen.

4. Ergebnisse Dreiecksszenarien

In Tabelle 2 sind die vermessenen Dreiecksszenarien dargestellt. Wie in den LOS-
Szenarien steht u, n, und h fiir die Senderhdhe. In der Tabelle kennzeichnen die Begriffe
Par, ProD und NoD, die Konfigurationen jeweils mit einfacher Dopplerverschiebung,
doppelter, also maximaler Dopplerverschiebung, und keiner Dopplerverschiebung. Die-
se Konfigurationen ergeben sich aufgrund der Relativbewegung der Rotorblatter jeweils
zu Sender und Empfanger wie in [6] beschrieben. Bei der hier erfolgten Analyse von
AM-Stérungen werden Dopplerverschiebungen allerdings nicht bertcksichtigt.
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Tabelle 2: Untersuchte Konfigurationen im LOS-Szenario.

Entfernung Ausrichtung der WEA
Sender« Anstell- 5°,

Anzahl, WEA- | WEA/ winkel der 10°, Krito 350°, 353°,
Typ/ggf.  Aufstel- | Sender— Fligel Par| 20° | ProD NoD 351°, | krit15 | 354°,
lungsort Empfanger (Pitch) 0° 45°] 67,5°| 335°[337,5°| 340°| 345°| 352°|3525°| 355°
1 Senvion 21 m/21 m 15° unh u u un u u u u

0°, 15°, 30°,
1 Senvion 21 m/21 m 70°, 90° n
1 Siemens 21 m/21 m 15° unh u u u u u u u
3 Siemens 21m/21m 15° nh

0°, 15°, 30°,
1 Siemens 21 m/21' m 70°, 90°
1 Siemens 2D 21 m/21 m 0° u u u u u u
1 Siemens/T-Berg {21 m/21 m 15° nh
3 Siemens/T-Berg |21 m/21 m 15° nh
1 Siemens/L-Berg |21 m/21 m 15° nh
3 Siemens/L-Berg |21 m/21 m 15° nh
3 Siemens/
hinter L-Berg 21m21m 15° h
1 Siemens 3,4m/1,65m 15°| A h
1 Siemens 6,8 m/3,3m 15°| A h
1 Siemens 17 m/8,25 m 15° h

In Bild 9 sind verschiedene Ausrichtungen der WEA gezeigt. Bei keinem Fall gibt es kri-
tische Winkelfehler im Betriebsbereich. Bei 352,5° gilt Einfallswinkel=Ausfallswinkel
(Krit15) bzgl. der Flugelflache. Diese Umgebung ist in Bild 10 genauer gezeigt. Die Vari-
ation des Winkels fuhrt zu untereinander ahnlichen Verlaufen; es sind also keine
Sprunghaften Anderungen festzustellen.

In Bild 11 werden Messergebnisse mit Variation der Senderhdhe dargestellt. Flr grofie-
re Senderhdhen wird die WEA aufgrund von Bodenreflexion nicht gleichmalig ausge-

leuchtet.

6750

21 m=23km

WEA *

337,5°
‘5352,5°

Bild 9:

21m

2 3km

Empfanger

95%-Winkelfehler [°]

25F - - — -7 = = = - - —-——T === ———a-——-——-7T === == -
---------- Siemens Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pitch 15°, 0°, 05.09.2017
Senvion Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pitch 15°, 0°, 05.09.2017
Senvion Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pitch 15°, 67.5° Pro Doppler, 05.09.2017
2H ~~ - Senvion Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pitch 15°, 337.5° No Doppler, 05.09.2017
***** Senvion Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pitch 15°, 352.5°, 05.09.2017

T T T T T T T
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Untersuchung der WEA-Ausrichtung im Dreiecksszenario.




350°..355° 21lm2 3km

250 = = =~ =~

Senvlon Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pitch 15°, 350°, 05.09.2017
Senvion Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pitch 15°, 351°, 05.09.2017
Senvion Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pitch 15°, 352°, 05.09.2017

Senvion Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pitch 15°, 353°, 05.09.2017
Senvion Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pitch 15°, 354°, 05.09.2017

I
|
|
|

2H Senvion Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pitch 15°, 352.5°, 05.09.2017 | — =l
|
|

Senvion Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pitch 15°, 355°, 05.09.2017 :

95%-Winkelfehler [*]

Drehzahl [min’]

Bild 10: Untersuchung der WEA-Feinausrichtung im Dreiecksszenario.

0° 2lm23km

WEA .

Sender

21l m
4 3 km

Empfanger

e

Slemens Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pltch 15°,0°, 05.09.2017
Siemens Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender unten, pitch 15°, 0°, 05.09.2017
- Siemens Dreieck 21 m, 1 WEA, Sender niedrig, pitch 15°, 0°, 17.05.2017
2n Siemens Dreieck 21 m,1 WEA , Sender niedrig, pitch 15°, 0°, 27.06.2017 |- — —'— — — -
Siemens Dreieck 21 m,1 WEA , Sender niedrig, pitch 15°, 0°, 27.06.2017
---------- Siemens Dreieck 21 m 1 WEA , Sender erhéht, pilch 15°,0°, 27.06.2017

15F — — -

95%-Winkelfehler []

Bild 11: Untersuchung der Empfangerhéhe im Dreiecksszenario.
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3 WEA auf L-Berg
Bild 12: Untersuchung der Abhangigkeit der Aufstellungsumgebung, d. h. mit/ohne Berg, und der WEA-
Zahl im Dreiecksszenario.

95%-Winkelfehler [°]

| | 1 | 1
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Siemens Dreieck 21 m, 1 WEA ohne Berg, Sender niedrig, 0°, 27.06.2017

|
09H ----- Siemens Dreieck 21 m, 3 WEA ohne Berg, Sender niedrig, 0°, 27.06.2017 | — —I— — — 4
Siemens Dreieck 21 m, 1 WEA auf T-Berg, Sender niedrig, 0°, 27.06.2017 ! !
0.8H ----- Siemens Dreieck 21 m, 3 WEA auf T-Berg, Sender niedrig, 0°, 27.06.2017 | — —'— — —
T Siemens Dreieck 21 m, 1 WEA auf L-Berg, Sender niedrig, 0°, 27.06.2017 ! !
0.7 Siemens Dreieck 21 m, 3 WEA auf L-Berg, Sender niedrig, 0°, 27.06.2017  — *: - - *:
06 | ! | | | : |
|
05 i
|
04 |
|
0.3
0.2
0.4
1
0

Drehzahl [min”"]

In Bild 12 werden auf einem leitfahigen Berg [4] platzierte 1 bis 3 WEA gezeigt. Dabei
werden insbesondere Ausleuchtungseffekte durch Gelandetopologien untersucht. Der
Storeinfluss ist bei allen untersuchten Gelandetopologien vergleichbar. Fur 3 WEA ist
der Storeinfluss ca. doppelt so grol® wie bei 1 WEA. Es gibt also eine groRere Stérung
bei einem Windpark. Diese sind jedoch nicht proportional, vielmehr unterstitzen die
Messergebnisse die These, dass Stérungen sich proportional zur Wurzel der WEA-

Anzahl verhalten.

-278 -



T v == — e T el e i
----- Siemens Dreieck 21 m/21 m, Sender erhoht, pitch 15°, 0°, 27.06.2017
Siemens Dreieck 17 m/8,25 m, Sender erhoht, pitch 15°,0°, 17.05.2017
6 Siemens Dreieck 6,8 m/3,3 m, Sender erhéht, pitch 15°,0°,17.05.2017 | — — —
---------- Siemens Dreieck 3,4 m/1,65 m, Sender erhoht, pitch 15°, 0°, 17.05.2017

T T T T T T T

95%-Winkelfehler [°]

{4
i e e e

Drehzahl [min’']

Bild 13: Untersuchung der Abstandsabhangigkeit im Dreiecksszenario.

Bild 13 zeigt Messergebnisse unter Variation des Abstandes zwischen WEA und VOR.
Fir sehr kleine Abstande, unter 2 km, erfolgt eine signifikante Beeinflussung des VOR
auch im Betriebsbereich der WEA.

5. Zusammenfassung

Gemal den durchgeflhrten Untersuchungen wird keine signifikante Beeinflussung er-
wartet bzgl. der Amplitudenmodulation des VOR im durch Windenergieanlagen AM-
modulierten Ubertragungskanal.
Stoérungen sind im Rahmen dieser Stichprobe nur zu erwarten, wenn mindestens eine
der folgenden Bedingungen erfullt ist:

e Drehzahl unrealistisch hoch, also mehr als 30 min™

e Abstand der WEA zum VOR wesentlich kleiner als 3 km

e Flugel der WEA unrealistisch breit und zudem planar sind
Eine Vielzahl von Parameterkonstellationen von WEA und VOR ist in der skalierten
Messumgebung reproduzierbar gemessen worden. Die Ergebnisse konnen als Grundla-
ge zur Validierung von Simulationswerkzeugen dienen.

Literaturangaben

[1] Funkortungs- und Funknavigationsanlagen, Werner Mansfeld, ISBN 3778522027, Hithig (1994).

[2] Ein simples MISO-Channel-Sounder-System fiir die Analyse von stérenden Streuszenarien bei Avio-
nik-Navigationsanlagen, Georg Zimmer, ISBN 978-3-7369-9561-1, Cuvillier Verlag Géttingen 2017.

[3] Skalierte Messungen zu bistatischen Radarquerschnitten und Landekursverfalschungen des ILS,
Robert Geise, ISBN 978-3-86955-570-6, Cuvillier Verlag Géttingen 2010.

[4] Modular terrain modeling with flexible conductive materials in a scaled measurement environment
Neubauer, Bjorn; Geise, Robert; Zimmer, Georg; Andree, Angela; Ueffing, Norbert, In: 2017

European Conference on Antennas and Propagation (EuCAP). Paris, France, S. 1-5.

[5] International Standards and Recommended Practices, Aeronautical Telecommunications,

Annex 10, Vol. 1, Radio Navigation Aids. Sixth Edition. ICAO (2006).

[6] B. Neubauer, R. Geise, G. Zimmer, A Benchmark Study on Measurement and Simulation Techniques
for Navigation Systems and Multipath Propagation,

International Flight Inspection Symposium, pp. 1-9, 13-17 June, Belgrad, Serbien.

-279 -



EMV Schutzmassnahmen in einer modernen Flugzeugtir

Dipl.-Ing. (FH) Uwe Renner, Airbus Helicopters, ETVED

1 Die ,,Elektrik“ in einer Passagiertiir

Der Hauptanteil der eingebrachten elektromagnetischen Energie stammt aus
Blitzeinschlagen. Diese Effekte stehen hier im Fokus.

In der in den Bildern 1-3 gezeigten A380 Passagiertire. Zum Door-and-Slide-
Management-System in einer solchen Tire (gesamt 16 Passagiertiren) gehoéren 2
Elektromotoren, 1 Controller mit integriertem Akku, 1 Ventilator, 2 Warnlampen, 2
Bedienknopfe (Open/Close), 10 Naherungsschalter, 1 mech. Schalter, 1 Steckdose fir
die elektrische Notrutsche, 8 Kabelbundel.

: ece ‘| ¢ oo0e e
| JVF ',..—--r'*"-n' i\'.-

’
3

a1 B

Laalme TV

Bild 1: A380 Main Deck PAX Bild 2: Bereich hinter dem Tragarm
Bild 3: Tragarmriickseite

Die Metalltirstruktur bietet eine gute Schirmwirkung gegen Einfliisse von auf3en. Jedoch
kann die Tur auch langere Zeit gedffnet bleiben, auch wahrend Gewittern.
Beeinflussungen von kabinenseitigen ,Sendern“ kénnen durch Analysen und Tests im
Zuge der Geratequalifikationen aussortiert werden. Gegen elektromagnetische Effekte
die von elektronischen Geraten der Passagiere ausgehen sind die Flugzeugsysteme
und —gerate mittlerweile gut geschitzt. Empfindliche Signale des DSMS werden durch
Einzelschirme an den Leitungen geschuitzt. Die empfindlichsten und kritischsten Signale
in der gezeigten A380 Ture sind die Triggerleitungen der Notrutsche. In einer
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Flugzeugture sind 28VDC ublich, als M-Route kategorisiert (Miscellaneous). Aktuatoren
erfordern ggfs. auch mehr Leistung durch 115VAC bei max. 15A. Lastspitzen bis 25A
sind madglich.

In einer Kohlefasertire wie sie im Muster A350 zum Einsatz kommt, fallt der strukturelle
Schutz durch die Aul3enhaut so gut wie weg. Diese Passagiertire enthélt nur eine
elektrische Basisausristung, also ohne elektrische Antriebe, ohne elektrische
Notrutschenziindung. Die elektrischen Werte sind in dieser Ture auf 28VDC und ca.
3,5A begrenzt. Die Turubersicht ist in den Bildern 4-6 zu sehen.

Bild 5: Turmittenbereich Bild 6: unterer Tirbereich

Trotz niedrigerer Konzentration und Sensibilitdt der in der Tire vorhandenen Circuits,
mussen die die Signale, die elektrischen Bauteile sowie die Karbonstruktur geschutzt
werden. Der Standard EMI Schutz der Leitungen ist ein Metallgeflecht welches der
EN4674 entspricht und die Leitungsbuindel kpl. umhullt. Die Struktur wird durch eine
Kupferfolie geschitzt (Expanded Copper Foil) die in die AuRenhaut einlaminiert ist. In
Bereichen in denen die Bundel bei jeder Turoffnung hin- und her gebogen werden, kann
der auf3ere Schutz nicht verwendet werden. Hier werden Einzelschirme benutzt.

Die elektrischen Funktionen: Failure Current Return, Lightning Direct Path, electrostatic
Discharge, lightning induced signals werden tber ein Netzwerk leiten verbundener Tir-
Metallteile “eingesammelt” und Uber einen niedrigohmigen Pfad an ein Electrical
Structure Network tUbergeben. Die Energien kommen z. T. direkt Gber die Aussenhaut
(Copper Foil) und das Tur-MBN (Metallic Bonding Network) in das ESN, z.T. durch die
elektromagnetischen Effekte als induzierte Signale/Energie tUber die Bindelschirme und
via MBN schliesslich an das ESN. Die Verteilung des ESN und MBN (A/C Level) ist in
Bild 7 dargestellt.

| A350: ESN / MBN

Bild 7: Aircraft Bonding Networks
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ESN/MBN: Netzwerk aus Metallteilen der Priméar- und Sekundarstruktur die elektrisch
leitfahig (niederohmig) verbunden sind, oder durch spezielle Verbinder erst vernetzt
werden.

Funktion ESN/MBN:
Failure current return, lightning path, electrostatic discharge, discharge of induced
signals;

Signal and power return: nur im ESN

Fur die Planung und Ausflihrung der ESN/MBN Systeme gelten strenge Vorschriften um
die beabsichtigte Funktion und Lufttichtigkeit Gber die Lebensdauer des Flugzeuges
(=30 Jahre), wartungsfrei, sicherzustellen.

2 EMV Schutzmassnahmen der Flugzeugtire
2.1 Tur MBN

In Bild 8 sind die blau eingefarbten Teile des Metallic-Bonding—Networks der A350
Passagiertire zu sehen. Zwischen Tur und Tragarm, sowie zwischen Tragarm und
Flugzeugrumpf ist eine redundante Verbindung durch jeweils zwei Bondingkabel
vorhanden. Bis auf zwei Blechbiegeteile sind die MBN-Element Einzelteile die andere
Primarfunktionen erfillen und ohnehin aus Metall gefertigt worden waren. Die
Bondingkabel missen, wie die dynamischen Leitungsbindel, 216.000 Testbiegezyklen
aushalten (28800 Fliige x 3 Turzyklen x 2,5 Laborfaktor).

Bild 9 zeigt die fertigungstechnisch sehr aufwandigen Verbindungsstellen. Diese Stellen
mussen allseitig versiegelt und mit einem blauen Markierungslack versehen werden.
Alle Spalte die zwischen Bauteilen entstehen, missen gegen Wassereintritt abgedichtet
werden, um Schaden durch Vereisung vorzubeugen. Die Blechbiegeteile sind aus
Gewichtsgriinden aus einer Aluminiumlegierung hergestellt, die hinsichtlich spez.
elektrischem Widerstand optimiert ist. (Materialeinsatz ca. 30% reduziert)

Metallic seal
retainer
(surrounding
the edge of the
door,
connected to
ECF)

Bonding
straps via
Hinge Arm
to A/C ESN

_______________
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aluminium strips

CFRP structure

-~ aluminium strips

el. bonding

e ) : :
{—— e interconnections

Ll —

P
== =

Bild 9: Metallic Bong Network — Details
2.2 ,Expanded Copper Foil“ auf der Aul3enhaut

Um den Verlust der gut schirmenden MetallauRenhaut ansatzweise auszugleichen,
behilft man sich mit einem Kupferstreckgitter (Bild 11) welches die Kohlefaserauenhaut
des Flugzeuges komplett bedeckt. Uber die groRen Rumpfflaichen wird das ECF iiber
Zufallskontakte mit der Struktur bzw. den Schutznetzwerken (ESN/MBN) leitend
verbunden. Die Hauptfunktion, schnelle Energieverteilung bei Blitztreffern und
Dampfung der elektromagnetischen Felder, werden so zufriedenstellend erfiillt.
Anspruchsvoller wird es in Bereichen, in denen die Kupferfolie durchléchert werden
muss. Hier ein Beispiel des Evacuation Lights (Bild 10) in jeder der 8 Passagierttiren
des A350. In fast reiner Handarbeit wird die Grundierung abgeschliffen, um auf dem
blanken Kupfer eine Kontaktflache fur die ,Senk-Unterlegscheiben® zu schaffen, damit
das Lampengehéuse gut leitend angebunden ist.

Die Tur selbst ist ebenfalls als signifikante Storung des Rumpf-ECF zu bewerten.
Deshalb ist eine sichere, niedrigohmige Verbindung der Tir ans Flugzeug ESN
essentiell, um alle Energien schnellstmdéglich zu evakuieren.
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Metal
Fiberglass
Composite

Bild 10: Copper Foil Anwendung/Aufbau

Foil according to ABS5161:

thickness < 50um
< 180g/m?

Bild 11: Copper Foil Detail

2.3 Requirements und Design Principles

Vereinfacht ausgedrickt sind die elektrischen Gerate selbst in Airbus Flugzeugen
ausreichend gegen elektromagnetische Einflisse abgehartet. Dies wird auf Geratelevel
im Rahmen der Ublichen Qualifikation nachgewiesen. Alle weiteren Malinahmen, auch
die zuvor beschriebenen, dienen dem Schutz der Struktur (hpts. der Kohlefaserstruktur),
dem Schutz der Signale in den Systemen, der Stabilisierung der essentiellen
Systemeigenschaften (z.B. Voltage Reference,...) sowie dem Schutz von Personen.

Es ist offensichtlich (Vielzahl der Systeme, Unterschiedlichkeit der Installationsbereiche
und Umgebungseinflisse), dass eine Simulation der Stérungen sowie der Reaktion der
Systeme, nur in wenigen Bereichen des Flugzeuges mit vertretbarem Aufwand
vorgenommen werden kann.

Dartber hinaus ist die Erfahrung aus vorherigen Entwicklungsprogrammen einer der
wesentlichen Punkte bei der Antizipation der diesbeziiglichen Eigenschaften eines neu
konstruierten Flugzeuges. Diese Erfahrung wird gesammelt und weitergegeben in Form
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von Bauvorschriften (Design Directives, Requirements) und Konstruktionsstandards
(Design Principles).

Main longitudinal routing

—
Eqt
Riser line -Il

Main longitudinal routing
" A

Eqt
]
—

Crossover —F

Main longitudinal routing

Eqt -
Crossover

=]

= |\lain longitudinal distances rules
Main transverse distances rules
e DerivVative branches distances rules

Bild 12: Airbus Design Principle — Richtung/Orientierung der Leitungen

Die Einhaltung dieser Regeln verspricht dem Flugzeughersteller, dass alle elektrischen
Systeme im Flugzeug sich unter den zu erwartenden Bedingungen und Umsténden,
sicher betreiben lassen, und sich in allen Situation sich so verhalten wie es notwendig
ist.

Viele Regeln haben mit der Hauptrichtung (Bild 12) und den Abstanden zwischen
Leitungen verschiedener Systeme und Funktionen (Bild 13) zu tun.

The coupling length is the total length where 2 bundles are routed in the same direction (e.g. longitudinal,
transverse...), with a distance between them less than

D<
I =
Coupling length
Route 2

Bild 13: Airbus Design Principle — max. ortliche Koppellange

ESN element

CFRP Skin

Bild 14: Airbus Design Principle — max. Distanz zur AuRenhaut und ESN Element
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ESN element

mm max. (Or
mm max.
with EMI protection)

mm max. (Or
mm max.
with EMI protection)

EQT

%

-

4

A/C skin

Bild 15: Airbus Design Principle — max. drtliche Strecke ohne EMI Schutz

Bild 17: Individual Wire Shielding - Lot-Shielding-Verbinder

Bild 18: Verbindung Schirmung zum Stecker
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3 Der Kompromiss — die Serienldsungen in der Passagiertire

Die Passagiertire gehoért zu den am hochsten integrierten Bereichen im Flugzeug. Die
engen Turstrukturen sind durchzogen von der Verriegelungs- und Notrutschenmechanik
und Auslésemechanik zum Notoffnungsaktuator. Isolierung und Verkleidungsteile
begrenzen den Bauraum ebenso wie das Notrutschenpaket. Viele Airbus-Direktiven
kénnen daher nicht, oder nicht vollstéandig, konstruktiv umgesetzt werden.

Zu den ca. 450 ,Requirements” im Bereich System Installation mussten im Programm
A350 ca. 50 ,Deviations* erstellt werden. (Genehmigungspflichtige Abweichungen von
den zertifizierten Airbusvorgaben.) Einige typische Tursituationen/Deviations sind in den
folgenden Bildern gezeigt:

Bild 21: Details vgl. Bild 19

Lacing tape NSA
8420-7

=1 1

1

Black self-adhering tape EN6049-006/007
ABS5334 /
10
AN T
7
r

Main bundle n

==
a 2 V . " Bonding braid L
Bild 22: Spezielle Fertigungsanweisung DAN416 GN e

min. 30 min. 30
Mechanical Protection Mechanical Protection

EN4674-003
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Bild 23: Spez. Fertigungsanweisung
Black self-adhering tape
ABS5334

4 Validierung

Das Fehlen einer kompletten theoretischen Betrachtung erzwingt einen Nachweis durch
einen Versuch. Im 1:1-Test wurde eine vollstandige Passagiertire mit Blitzen
beaufschlagt. Maligebend sind bei derartigen Tests, die einschlagig bekannten
Richtlinien aus der RTCA-DO160 hinsichtlich der Energiemenge, des zeitlichen
Verlaufes, der Fokussierung und Positionierung der Prifblitze. Je nach
Gefahrdungszone am Flugzeug kommen normierte Waveforms der Blitze zur
Anwendung. Mit der Waveform ist der zeitliche Verlauf der des Blitzstromes
vorgegeben. Hier wurde mit<ns1:XMLFault xmlns:ns1="http://cxf.apache.org/bindings/xformat"><ns1:faultstring xmlns:ns1="http://cxf.apache.org/bindings/xformat">java.lang.OutOfMemoryError: Java heap space</ns1:faultstring></ns1:XMLFault>