Netzwerkmodell zur breitbandigen Untersuchung von
elektromagnetischen Interferenzen in geschlossenen Metallgehausen

M. Sc. Christoph Lange, B. Sc. Paul Konrad, Prof. Dr.-Ing. Marco Leone
Otto-von-Guricke-Universitat Magdeburg - Lehrstuhl Theoretische Elektrotechnik

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
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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.

-194 -



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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Ly T Bild 3: Beispielgehduse mit komplexen Innen-
. pielg P
Lip aufbau, leittdhigen Wéanden und Folienabsorber,
«— ] T angeregt durch zwei Monopolantennen (vergré-
Lg  Lnf Lrp g Bert dargestellt, MaBe in mm)
~—7 7 E]
Ly Lop 100 120 5
/_C*) % f f = %
Cyp== Cp=—/ Cpp == _ 100 20 100 _
I Ci I, Cop Ip + 1
" 1 Uzl Uy 1 150 60 20 240
I I I 0%
80 ﬂ e
Bild 2: Foster-Ersatzschalbild mit Verlustele- 407 0 100 100
menten und Konvergenzbeschleunigung mit 50 | 1

ekoppelten Induktivitdten und Kapazitdten
gexopp P Bild 4: Abmessungen (in mm) des Computerge-

hduses mit den zusétzlich eingetragenen Héhen
der Komponenten

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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