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1 Einleitung

Kürzlich wurde ein vielseitiges Foster-Ersatzschaltbildmodell für beliebige Drahtnetzwerke mit
moderaten Strahlungsverlusten vorgestellt [1]. Unter Annahme perfekter elektrischer Leiter
wurden Ohm’sche Verluste vernachlässigt. In dieser Arbeit wird darauf aufbauend die Erweite-
rung des Modells um die frequenzabhängigen Ohm’schen Verluste (Skineffekt) in Drahtstruk-
turen vorgestellt.
Das auf der Momentenmethode (MoM) basierende Foster-Ersatzschaltbildmodell berücksich-
tigt zudem die Einkopplung externer Felder. Die Resonanzfrequenzen des Systems werden
durch einmaliges Lösen eines quasistatischen Eigenwertproblems exakt ermittelt. Sobald das
Ersatzschaltbildmodell aufgestellt ist, können die Positionen von Quellen und Impedanzen ver-
schoben und deren Anzahl nach Belieben verändert werden, ohne neue Berechnungen durch-
führen zu müssen.

2 Quasistatisches Eigenwertproblem

Wie in [1] beschrieben, basiert das vorgestellte Ersatzschaltbildmodell auf einer Zerlegung des
bekannten MoM-Operators, welcher im Folgenden kurz vorgestellt werden soll.
Für die Tangentialkomponente eines eingeprägten elektrischen Feldes Ei und die resultieren-
den Oberflächenstromdichte J auf der Leiteroberfläche S gilt die Operatorgleichung [2]

[L(J)− Ei]tan = 0. (1)

Der Operator L ist definiert durch

L(J) = jωA(J) +∇Φ(J) +RκJ (2a)

mit dem magnetischen Vektorpotential A und dem elektrischen Skalarpotential Φ, welche sich
aus J ergeben [3]. Der zusätzliche Term RκJ mit dem Widerstand Rκ muss berücksichtigt
werden, da die tangentiale elektrische Feldstärke an Leitern mit endlicher Leitfähigkeit nicht
verschwindet [4].
Durch Anwendung der MoM [2] mit geeigneten Basis- und Testfunktionen kann diese Opera-
torgleichung als Matrizengleichung

[Z]J = Ei
tan (3)

dargestellt werden, wobei Ei
tan und J die Vektoren der tangentialen elektrischen Feldstärke und

der Oberflächenstromdichte für alle Basisfunktionen sind. [Z] bezeichnet die Impedanzmatrix,
welche in Real- und Imaginärteil ([R] und [X]) zerlegt werden kann:

[Z] = [R] + j [X]. (4)

Wie in [5] gezeigt wurde, kann aus (3) ein Matrixeigenwertproblem

[X]Jn = λn[R]Jn (5)
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mit den Eigenwerten λn und Eigenvektoren Jn abgeleitet werden. Die Reaktanzmatrix [X]

kann wiederum in einen quasistatischen und einen residualen, frequenzabhängigen Teil [X̃(ω)]
zerlegt werden [6]:

[X] = ω[L] +
1

ω
[S] + [X̃(ω)]. (6)

Dabei bezeichnet [L] die statische Induktivitätsmatrix und [S] die Matrix der reziproken stati-
schen Kapazitäten, welche beide frequenzunabhängig sind. Weiterhin kann auch [R] nach

[R] = [R0] + [R̃(ω)] (7)

aufgespalten werden, wobei [R0] für die Diagonalmatrix der Widerstände über die einzelnen
Basisfunktionen und [R̃(ω)] für den residualen Anteil steht. Die Widerstände sind aufgrund
des Skineffekts im Allgemeinen frequenzabhängig. Basierend auf dieser Zerlegung wurde in
[1] gezeigt, dass es ausreicht, das verlustlose quasistatische Eigenwertproblem

ω2
n[L]Jn = [S]Jn (8)

zu lösen, um die Resonanzfrequenzen des Systems ωn und die korrespondierenden Eigen-
funktionen Jn zu bestimmen.

3 Ersatzschaltbildmodell

Für Drahtstrukturen kann die Matrixgleichung (3) direkt in die Form

U = [Z] I (9)

gebracht werden [2], wobei U den Vektor der eingeprägten Spannungen entlang der einzelnen
Basisfunktionen und I den Vektor der korrespondierenden Ströme bezeichnet. Im Folgenden
wird angenommen, dass dieselbe Anzahl N von Basis- und Testfunktionen verwendet wird
(Galerkin-Methode [2]), was zu einer quadratischen Impedanzmatrix [Z] mit den Dimensionen
N × N und zu den Vektoren U und I mit der Länge N führt. Der Stromvektor kann als Li-
nearkombination aller N orthonormalen Eigenvektoren Ψn des Problems (9) mit unbekannten
Koeffizienten An dargestellt werden [7]:

I =
N∑
n=1

AnΨn. (10)

Einsetzen in (9) und Ersetzen der Impedanzmatrix durch deren quasistatischen Anteile nach
(6) und (7) liefert

U =
N∑
n=1

An

(
jω[L] +

1

jω
[S] + [R0]

)
Ψn. (11)

Die Eigenwertgleichung (8) wird zum Ersetzen von [S] verwendet. Weiterhin erhält man durch
Multiplikation der gesamten Gleichung mit jω

jωU =
N∑
n=1

An
[(
ω2
n − ω2

)
[L] + jω[R0]

]
Ψn. (12)

Anschließendes Transponieren unter Verwendung der Rechenregeln [7]

([A] + [B])T = [A]T + [B]T , (13a)

([A] [B])T = [B]T [A]T (13b)
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Port i Port jYij

Bild 1: Portdefinition mit exemplarischen Basisfunktionen über je zwei Drahtsegmente.

und der Symmetrie von [L] und [R0] liefert mit einer Rechtsmultiplikation eines beliebigen
Eigenvektors Ψm

jωUTΨm =
N∑
n=1

An
[(
ω2
n − ω2

)
ΨT
n [L]Ψm + jωΨT

n [R0]Ψm

]
. (14)

Da Ψn und Ψm linear unabhängige Eigenvektoren des Eigenwertproblems (8) sind und [L] und
[R0] positiv definit sind, gelten die Orthogonalitätsrelationen [8]

ΨT
n [L]Ψm = Lmδnm, (15a)

ΨT
n [R0]Ψm = R0

m(ω)δnm (15b)

mit den skalaren Größen Lm und R0
m(ω), welche von der gewählten Normierung der Eigen-

vektoren abhängen. Aufgrund der Ausblendeigenschaft des Kronecker-Deltas δnm besitzt nur
ein einzelner Summenterm für n = m einen Wert ungleich Null, wodurch Am bestimmt und in
(10) eingesetzt werden kann:

I = jω
N∑
n=1

(
UTΨn

)
Ψn

(ω2
n − ω2)Ln + jωR0

n(ω)
. (16)

Um eine Ersatzschaltbilddarstellung ableiten zu können, muss eine geeignete Admittanzdar-
stellung gefunden werden, wofür zunächst Ports definiert werden müssen. Der kleinstmögliche
Port entspricht einer einzelnen Basisfunktion, welche sich über eine gewisse ansatzabhängige
Anzahl von benachbarten Drahtsegmenten erstreckt. Abb. 1 zeigt die übliche Portdefinition an-
hand von dreieckförmigen Basisfunktionen, wobei Yij für die Transferadmittanz zwischen zwei
Ports steht. Somit kann der Anregungsvektor umgeschrieben werden zu

U = Ui · Ũi Ũi = [0, . . . , 1, . . . , 0]T . (17)

Der dimensionslose Vektor Ũi besitzt nur ein Element ungleich Null an der i-ten Stelle mit
dem Wert Eins. Eingesetzt in (16) kann die Spannung Ui aus der Summe gezogen werden.
Aufgrund der Struktur von Ũi gleicht die Multiplikation ŨT

i Ψn dem i-ten Element Ψi
n des Ei-

genvektors Ψn. Durch Austausch von Ψn mit dessen j-ten Element Ψjn kann die Admittanz Yij
zwischen den Ports i und j definiert werden als

Yij =
Ij
Ui

=
N∑
n=1

ΨinΨ
j
n

ω2
nLn

jω + jωLn +R0
n(ω)

. (18)

R0
n(ω) hängt von der Frequenz ab, was für das Aufstellen eines äquivalenten Ersatzschaltbildes

hinderlich ist. Setzt man ein Drahtmaterial von praktischer Relevanz und somit mit hinreichend
hoher Leitfähigkeit voraus, so hat der Widerstand nur einen signifikanten Einfluss nahe der
Resonanz, da der Imaginärteil des Nenners in (18) verschwindet. Dadurch ist es möglich,
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R0
n(ω) mit diskreten Werten an den entsprechenden Resonanzfrequenzen zu nähern (R0

n ≈
R0
n(ωn)). Interpretiert man Ln und R0

n als modale Induktivitäten bzw. Widerstände und führt
modale Kapazitäten Cn sowie ideale Transformatoren mit Windungsverhältnissen νin, νjn ein,
so kann dieser Ausdruck in eine modale Netzwerkform gebracht werden

Yij =
N∑
n=1

νinν
j
n

1
jωCn

+ jωLn +R0
n

. (19)

Die Netzwerkelemente berechnen sich nach

Ln = ΨT
n [L]Ψn, Cn =

1

ω2
nLn

,

R0
n = ΨT

n [R0(ωn)]Ψn, νin = Ψin,

(20)

wobei das allgemeine Eigenwertproblem

ω2
n[L]Ψn = [S]Ψn (21)

einmalig gelöst werden muss, um alle Ψn und ωn zu erhalten.

3.1 Konvergenzbeschleunigung

Da N der Anzahl an Basisfunktionen entspricht, weisen Gl. (19) und das korrespondierende
Ersatzschaltbildmodell ein langsames Konvergenzverhalten auf. Somit ist es wünschenswert,
eine reduzierte Anzahl an Moden M für eine gegebene maximale Kreisfrequenz ωmax zu ver-
wenden. Um gleichzeitig eine verbesserte Konvergenz zu erhalten, werden die sub-resonanten
Moden mit ωn � ωmax als rein kapazitiv angesetzt, d.h.:

Yij ≈
M∑
n=1

νinν
j
n

1
jωCn

+ jωLn +R0
n

+ jω
N∑

n=M+1

νinν
j
nCn. (22)

Beim Festlegen von M sollte beachtet werden, dass wenigstens alle innerhalb der gegeben
Bandbreite resonanten Moden berücksichtigt werden sollten

ωM > ωmax. (23)

Es ist jedoch empfehlenswert, M etwas größer zu wählen, um gute Ergebnisse für den gesam-
ten vorgegebenen Frequenzbereich zu erhalten. Die Summe der modalen Kapazitäten in (22)
kann als einzelne statische Kapazität zwischen den Ports i und j betrachtet werden

C0
ij =

N∑
n=M+1

νinν
j
nCn, (24)

wodurch die Admittanz umgeschrieben werden kann zu

Yij ≈ jωC0
ij +

M∑
n=1

νinν
j
n

1
jωCn

+ jωLn +R0
n

. (25)

Somit umfasst das Ersatzschaltbild eine signifikant geringere Anzahl M an Schwingkreisen
und ein zusätzliches Netzwerk gekoppelter Kapazitäten C0

ij .
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3.2 Betrachtung von Strahlungsverlusten

Das konvergenzbeschleunigte Admittanzdarstellung (25) kann erweitert werden, um auch Ab-
strahlungseffekte zu berücksichtigen. Geht man von den in Verbindungsstrukturen üblicherwei-
se kleinen bis mittleren Strahlungsverlusten aus, sodass die Güten der Schwingkreise nicht zu
klein sind, so können modale Widerstände hinzugefügt werden [9]. In [10] wurde demonstriert,
dass den Induktivitäten parallel geschaltete Widerstände Rn für diese Zwecke gut geeignet
sind. Nach [1] kann der n-te modale Widerstand mit

Rn =
1

|νmax
n |2

Ln
CnRr,n

(26)

ermittelt werden. Der Strahlungswiderstand Rr,n kann durch Integration der Wirkleistung über
eine Kugel im Fernfeld ermittelt werden [4]. Jedoch führt dieser offensichtliche Ansatz zu einem
hohen Rechenaufwand. Zur effizienteren Berechnung wird die Induced-EMF-Methode [4, 11]
stattdessen angewendet. Wie in [1] hergeleitet wurde, ergibt sich der modale Widerstand Rn

nach
Rn =

1

<
{
ΨT
n [Z(ωn)]Ψn

} Ln
Cn
. (27)

Es muss beachtet werden, dass die vollständige, frequenzabhängige Impedanzmatrix [Z] nach
Gl. (4) benutzt werden muss, wobei die Ohm’schen Verluste an dieser Stelle vernachlässigt
werden, da diese separat mit den modalen Widerständen R0

n berücksichtigt werden. Diese
Matrix muss allerdings nur an den M Resonanzfrequenzen aufgestellt werden, sodass der
zusätzliche Rechenaufwand aufgrund der Beschränktheit von M eher gering ausfällt.

3.3 Feldeinkopplung

Sei Einc der Vektor der tangentialen elektrischen Feldstärke für jede Basisfunktion. Die Elemen-
te U i

inc des korrespondierenden Spannungsvektors Uinc können einfach über U i
inc ≈ Ei

inc∆zi
ermittelt werden, wobei ∆zi die Länge des jeweiligen Elements bezeichnet.
Wie in [1] dargestellt, ergibt sich daraus eine zusätzliche modale Spannungsquelle in Reihe
zum restlichen Schwingkreis, gegeben durch

U inc
n = UT

incΨn. (28)

Das Zusammenfassen sub-resonanter Schwingkreise zur Konvergenzbeschleunigung führt zu
Portstromquellen

I0j = jω
N∑

n=M+1

νjnCnU
inc
n . (29)

Das beschleunigte Foster-Ersatzschaltbild einschließlich Strahlungsverlusten und Feldeinkopp-
lung ist in Abb. 2 zu sehen. Die durch Pfeile angedeuteten gekoppelten Kapazitäten C0

ij (24)
können in Schaltungssimulatoren mit gesteuerten Stromquellen implementiert werden.
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Bild 2: Foster-Ersatzschaltbild einer beliebigen Drahtstruktur mit P Ports und M Moden und einem
statischen Kapazitätsnetzwerk zur Konvergenzbeschleunigung.

4 Beispiel

Tabelle 1: Drahtkoordinaten für das Validie-
rungsbeispiel in Abb. 3 (in cm, z = 2mm)

von bis von bis

x y x y x y x y

8 4 11 4 11 2 13 2
11 4 11 5 8 4 5 6
11 5 11 6 8 4 5 2
11 4 11 3 5 2 5 0
11 3 11 2 3 4 0 4
11 5 14 5 5 2 3 4
11 6 13 6 5 6 5 8
11 3 14 3

Die Gültigkeit sowie die Anwendbarkeit des vor-
geschlagenen konvergenzbeschleunigten Ersatz-
schaltbildmodells soll anhand eines komplex ver-
zweigten Drahtnetzwerkes in einer Höhe z =
2mm über einer unendlich ausgedehnten, per-
fekt elektrisch leitenden Ebene untersucht wer-
den (Abb. 3). Weiterhin sei die relative Permitti-
vität des Mediums εr = 1 und die Leitfähigkeit
des Drahtmaterials κ = 107 S/m. In Tabelle 1 sind
die Koordinaten der einzelnen Drähte mit Radi-
us a = 0,3mm gegeben. Die Struktur beinhal-
tet drei Ports, die durch vertikale Drähte an den
Stellen (130, 60) mm, (0, 40) mm and (50, 80) mm
realisiert sind. Zum Erstellen des Modells wird ein angepasster MoM-Ansatz für verzweig-
te Drähte mit überlappenden Basisfunktionen verwendet [13]. Die unendliche Ebene wird mit
einer gemäß der Bildtheorie [4] modifizierten Green’schen Funktion realisiert. Die Schaltungs-
simulation wurde mit einem SPICE-kompatiblen Simulationsprogramm durchgeführt [14]. Re-
ferenzergebnisse im Frequenzbereich werden aus Simulationen mit einem kommerziellen 3D-
Feldsimulator [15] basierend auf der Vollwellen-MoM gewonnen. Für Zeitbereichssimulationen
kommt im verwendeten Programm [15] ein Vector-Fitting-Algorithmus in Kombination mit einer
Model-Order-Reduction (MOR) zum Einsatz.
Zunächst wird die Transferadmittanz zwischen den Ports 1 und 2 mit der Vollwellenreferenzsi-
mulation verglichen. Sowohl für das Modell als auch für die Referenz wurden jeweils etwa 350
Basisfunktionen verwendet. Für eine maximale Frequenz von 8GHz mussten gemäß Gl. (23)
M = 25 Schwingkreise betrachtet werden, wobei bereits einige zusätzliche Moden für maxi-
male Genauigkeit im gesamten Frequenzband inbegriffen sind. Das Referenzprogramm [15]
musste etwa die doppelte Anzahl an Frequenzstützstellen auswerten. Die SPICE-Simulation
fand quasiinstantan statt. Wie man in Abb. 4 erkennen kann, stimmen die Ergebnisse des Netz-
werkmodells sehr gut mit denen der aufwendigeren Referenzsimulation überein. Des Weiteren
soll die Anwendbarkeit für Zeitbereichssimulationen demonstriert werden. Die Beschaltungen
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Bild 3: Komplexe Drahtverbindungsstruktur
über Referenzebene mit einfallendem Feld
(Drahtkoordinaten in Tab. 1).
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Bild 4: Betrag von Y12 für das Drahtnetzwerk
in Abb. 3.
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Bild 5: Transiente Spannungsantwort des
Drahtnetzwerks an Port 2.
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Bild 6: Betrag der an Port 1 des Drahtnetz-
werkes eingekoppelten Spannung.

der Ports sind in Abb. 3 dargestellt. Port 1 wird mit einem trapezförmigen Impuls mit Anstiegs-
und Fallzeit tr = 0,1 ns, Haltezeit th = 1 ns und Amplitude 10V angeregt. Entsprechend [16]
kann die Bandbreite eines solches Pulses grob mit fmax ≈ 1/tr = 10GHz abgeschätzt werden,
was zu einer überabgeschätzten Modellordnung von M = 30 führt. Am zweiten Port wird eine
nichtlineare Last mit zwei Zener-Dioden mit Zener-Spannung 5V modelliert. Der dritte Port ist
mit einem Abblockkondensator C = 100 nF beschaltet. Die Spannungsantwort an Port 2 aus
der Referenzsimulation wird mit der mittels Modell erhaltenen Kurve in Abb. 5 verglichen. Auch
hier wird eine gute Übereinstimmung erzielt. Die Dauer der SPICE-Simulation im Zeitbereich
hängt stark vom Anregungssignal und der resultierenden Anzahl an Zeitschritten ab. In diesem
Fall mit automatisch gewählten Intervallen benötigte die Berechnung nur wenige Sekunden.
Abschließend wird die externe Feldeinkopplung demonstriert. Wie in Abb. 3 gezeigt, wird die
Struktur durch eine einfallende ebene Welle angeregt. Die Welle wird charakterisiert durch
ihren Ausbreitungsvektor ki = k0

1√
3
(ex + ey − ez) und dem elektrischen Feldstärkevektor

Ei = E0(ey − ex), wobei k0 = ω
√
µ0ε0 die Wellenzahl ist, ex, ey und ez die Einheitsvekto-

ren des kartesischen Koordinatensystems sind und E0 = 1 kV/m der Betrag der elektrischen
Feldstärke. In einem beliebigen Punkt r im Raum wird die elektrische Feldstärke beschrieben
durch

E(r) = E0(ey − ex)e
−jki·r. (30)

Für diese Untersuchung werden die drei Tore mit einem Ohm’schen Widerstand R = 50Ω ab-
geschlossen. Die frequenzabhängige eingekoppelte Spannung wird an Port 1 betrachtet und
mit der Referenzsimulation verglichen (Abb. 6). Man sieht, dass unsere Ergebnisse sehr gut
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mit der Referenzsimulation übereinstimmen. Diese benötigte zunächst eine vorherige Vollwel-
lensimulation mit anschließendem Vector Fitting und Model Order Reduction.

5 Zusammenfassung

Eine schnelle und vielseitige modale Ersatzschaltbilddarstellung für beliebig verzweigte Draht-
strukturen mit moderater Abstrahlung und frequenzabhängigen Ohm’schen Verlusten wurde
vorgestellt. Beschleunigte Konvergenz wird durch ein statisches Kapazitätsnetzwerk erreicht.
Eine Eigenwertentwicklung der Admittanz wird zum Aufstellen eines Foster-Ersatzschaltbildes
herangezogen, zu welchem Strahlungsverluste nachträglich mit der Induced-EMF-Methode
hinzugefügt werden. Weiterhin wird externe Feldeinkopplung durch zusätzliche modale Quel-
len realisiert, was das Modell einfach anwendbar für EMV-Analysen macht. Sobald das Eigen-
wertproblem gelöst wurde und die Strahlungswiderstände ermittelt wurden, sind alle Schalt-
elemente bekannt und können automatisiert in eine SPICE-Netzliste geschrieben werden. Die
Gültigkeit wurde durch Gegenüberstellung der Ergebnisse mit aufwendigeren Referenzvollwel-
lensimulationen mittels kommerzieller Feldberechnungssoftware demonstriert. Zeitbereichssi-
mulationen können direkt mit SPICE-basierten Programmen mit beliebigen aktiven/passiven
nichtlinearen Abschlüssen durchgeführt werden, wobei das Netzwerkmodell inhärent stabil ist.

Literatur

[1] BEDNARZ, Christian ; LANGE, Christoph ; SÜDEKUM, Sebastian ; LEONE, Marco: Broadband Circuit Model for
Wire-Interconnection Structures Based on a MoM-Eigenvalue Approach. In: IEEE Trans. on Electromagnetic
Compatibility accepted for publication (2017)

[2] HARRINGTON, Roger F.: Matrix methods for field problems. In: Proceedings of the IEEE 55 (1967), Nr. 2, S.
136–149

[3] HARRINGTON, R ; MAUTZ, J: Theory of characteristic modes for conducting bodies. In: IEEE Trans.on
Antennas and Propagation 19 (1971), Nr. 5, S. 622–628

[4] BALANIS, Constantine A. u. a.: Antenna Theory: Analysis and Design. In: John Wiley & Sons (2005)

[5] HARRINGTON, R ; MAUTZ, J: Computation of characteristic modes for conducting bodies. In: IEEE Trans. on
Antennas and Propagation 19 (1971), Nr. 5, S. 629–639

[6] SIMPSON, TL ; LOGAN, JC ; ROCKWAY, JW: Decomposition of the moment method impedance matrix into
quasi-static and residual components (dipole antennas). In: Southeastcon’89. Proceedings. Energy and
Information Technologies in the Southeast., IEEE IEEE, 1989, S. 291–295

[7] GANTMACHER, Feliks R.: The theory of matrices. Chelsea, 1960

[8] PARLETT, Beresford N.: The symmetric eigenvalue problem. SIAM, 1998

[9] CABEDO, Marta F.: Systematic design of antennas using the theory of characteristic modes, Universidad
Politécnica de Valencia, Diss., 2008

[10] ADAMS, Jacob J. ; BERNHARD, Jennifer T.: Broadband equivalent circuit models for antenna impedances
and fields using characteristic modes. In: IEEE Trans. on Antennas and Propagation 61 (2013), Nr. 8

[11] RAMO, Simon ; WHINNERY, John R. ; VAN DUZER, Theodore: Fields and waves in communication electro-
nics. John Wiley & Sons, 2008

[12] LEONE, Marco ; FRIEDRICH, Matthias ; MANTZKE, Andreas: Efficient broadband circuit-modeling approach
for parallel-plane structures of arbitrary shape. In: IEEE Trans. on Electromagnetic Compatibility 55 (2013),
Nr. 5

[13] MOORE, John ; PIZER, R: Moment methods in electromagnetics: techniques and applications. Bd. 4. Rese-
arch Studies Press, 1984

[14] LINEAR TECHNOLOGY: LTspice VII. www.linear.com. Version: 2016

[15] COMPUTER SIMULATION TECHNOLOGY (CST): Microwave Studio. www.cst.de. Version: 2016

[16] PAUL, Clayton R.: Introduction to electromagnetic compatibility. Bd. 184. John Wiley & Sons, 2006

- 318 -


	emv 
2018 
	
Grußwort
	EMV
 Kongresskomitee
	Inhaltsverzeichnis

	
Leitungen
	Modellierung der Einkopplung statistischer Felder in geschirmte
Mehrfachleitungen

	Kompakte Streifenleitung zur Antennenkalibrierung im
Frequenzbereich von 150 kHz bis 2 MHz
	Die Verfahren zur Ermittlung der Transferimpedanz von
konfektionierten geschirmten Leitungen
	Wellenwiderstands-Messungen für IEEE 100BASE-T1

	EMV-Analyse von Leitungsstrukturen

	Simulation leitungsgeführter Störspannungen von DC-DC-Wandlern
	Effizientes Netzwerkmodell zur breitbandigen Modellierung
gleichförmiger Mehrfachleitungen
	Breitbandiges Netzwerkmodell für inhomogene Leitungen unter
Berücksichtigung der Abstrahlung
	Anpassung der Teileitermethode auf 3-D-Freileitungsmodelle
zur Berechnung der induktiven Beeinflussung


	EMV-Modellierung von
Elektrofahrzeugkomponenten
	Anwendung von Fitting-Methoden zum Entwurf von
Netzwerkmodellen für E-Fahrzeugkomponenten
	Modellierung der Koppelimpedanzen innerhalb einer
Antriebsmaschine mit einer passiven Ersatzlast
	Elektrisches Ersatzschaltbild für Lager von Elektromotoren
	Simulationsverfahren zur Bestimmung der HF-Impedanzen von
Traktionsbatterien

	Systembetrachtungen zur EMV

	Eignung von Messplätzen im Frequenzbereich von 9 kHz bis 30 MHz
mit Rahmenantennen
	Vergleichsuntersuchungen zwischen EMV-Laboratorien im Bereich
der Störfestigkeitsprüfungen
	Aufbau eines automatisierten Messstandes zur
Störfestigkeitsuntersuchung von Unmanned Aerial Vehicles
	EMV Simulationsprozess für komplexe Kfz Systeme

	NF Aspekte
	Messung der Störfestigkeit integrierter Schaltungen getrennt für das elektrische und magnetische FeldStephan
	Einfluss der Kontaktierung auf die Schirmdämpfung von
Gehäusen
	Nutzung von Standard-Software zur Simulation von Testanlagen
für niederfrequente Magnetfelder
	Prädiktion von Blitzeinschlagsbereichen
bei Multimegawatt-Windkraftanlagen

	EMV-Analyse
von Resonatoren und Gehäusen
	Effiziente Berechnung der Streuung an elektrisch großen Leitern im
Freiraum und Resonator
	Von der Messung zur Netzwerkbeschreibung: Modellierung der
Anregung nichtlinear belasteter Störsenken durch HPEM-Pulse
	Netzwerkmodell zur breitbandigen Untersuchung von
elektromagnetischen Interferenzen in geschlossenen Metallgehäusen
	Entwicklung von Simulationsmethoden für die Bestimmung der
Schirmdämpfung von realen Gerätegehäusen

	EMV im Elektrofahrzeug
	Automatisierte Filteroptimierung für Hochvoltbordnetze basierend auf
Schaltungssimulationen zur Störspannungsvorhersage
	Gegenüberstellung leitungsgeführter Störeffekte im HV-Bordnetz für
verschiedene Mehrfachantriebstopologien
	Einfluss des Einsatzes von SiC-Halbleitern in HV-Komponenten auf
den Stromripple und die niederfrequenten Magnetfelder
	Systembetrachtung von Störaussendungs-Messaufbauten bei
Komponenten mit Hochvolt- und Niedervolt Bordnetzen hinsichtlich
der Masseverbindungen

	Aktuelles aus der Normung
	Neue ETSI Normen EN 303 446-1/2 für kombinierte Geräte mit Funkmodul
	Die neue IEC 61000-4-31 in Theorie und Praxis
	Probleme und Unzulänglichkeiten bei der Anwendung von Normen
oder Warum können Normen nicht perfekt sein?
	Luftfahrtgerät und die Anwendung der Radio Equipment
Directive (RED)

	EMV in Luftfahrt und Navigation
	Einfluss eines durch Windenergieanlagen
amplitudenmodulierten Übertragungskanals auf die
Amplitudenmodulation des VOR
	EMV Schutzmassnahmen in einer modernen Flugzeugtür
	Modulation von Störquellen in Sensoren und Stromversorgungen zur
Reduktion der gemessenen Störpegel bei Luftfahrtgeräten

	Numerische Verfahren
	Simulation der Exposition des menschlichen Körpers durch magnetoquasistatische
Felder von induktiven Ladesystemen in Automobilen
	Analytisch-numerischer Ansatz zur Berechnung des
magnetischen Feldes hochfrequenter Störungen in der
Umgebung langer ausgedehnter Leiter im Frequenzbereich
von 9 kHz bis 10 MHz
	MoM-basierte Ersatzschaltbilddarstellung für strahlende, verlustbehaftete
Drahtverbindungsstrukturen

	EMV im Kfz
	Analytische Berechnung der Schirmwirkung von Karosserieblechen
und Einsatz von aktiver Kompensation gegen niederfrequente Magnetfelder
von HV-Leitungen in Elektrofahrzeugen
	Antennensimulationen in der Automobilindustrie für Spezialfahrzeuge
	Charakterisierung der Gleichtaktdrossel für Multi-Gig-Kommunikation
in Automotive-Ethernet-Netzwerken

	Anwendung von Normen
	Gleichspannungsseitiges Störaussendungsverhalten von
Photovoltaik Wechselrichtern und -anlagen
	Wireless Power Transfer - Stand der Normungsaktivitäten
	Auswirkungen normativer Änderungen des Prüflingsaufbaus für die
Störfeldstärkebewertung am Beispiel der neuen IEC 61800-3 ed. 3
	Analyse der verschiedenen Konstellationen in CISPR 25
Aufbau für die abgestrahlte Störaussendungsmessung von
150 kHz bis 30 MHz

	Reverberation Cham
	Erste Ergebnisse für die gemessene Direktivität von realen
Prüflingen aus dem DEBoRA-Projekt
	Analyse und Design zur Nutzung einer mobilen
Modenverwirbelungskammer in einer Absorberhalle
	Die Modenverwirbelungskammer als alternative Messumgebung für
Kompatibilitätstest in der Magnetresonanztomographie.
	Synthese realer transienter Störsignale mittels arbiträrer
Signalgeneratoren für EMV-Untersuchungen

	Entstörmaßnahmen
	Stromkompensierte Drosseln in der Leistungselektronik:
fairer praxisorientierter Vergleich zwischen Ferrit und nanokristallinen
Materialien
	Stromkompensierte Drosseln mit hochpermeablen nanokristallinen
Kernen für den 1000 A – Bereich
	Breitbandiger aktiver Hybrid-Filter für Kfz-Anwendungen
	Einsatz eines iterativen Nahfeldscanverfahrens zur Ermittlung der
Stromverteilung von Leiterplatten anhand eines Multi-Dipol-Modells

	Kfz Messtechnik
	Anforderungsgenaues EMV-Design von Gehäusen aus Werkstoffverbunden
für Automotive-Anwendungen
	EMV-Messverfahren zur Unterstützung des Designs von
Schirmkonzepten für Elektrofahrzeuge
	Einfluss der Bordnetznachbildung auf Störfestigkeitsmessverfahren
(z.B. BCI) oberhalb 100 MHz

	Elektromagnetische Felder
	Flächendeckende Expositionsbewertung mittels
hochgenauer und breitbandiger Feldkarten
	Entwicklung eines Immissionsmessverfahrens für Funkdienste mit
Frequenzsprungverfahren
	Einfluss der Dekodierbandbreite auf die Genauigkeit von
LTE-Immissionsmessungen
	Einfache Antennenmodelle zur Berechnung von Sicherheitsabständen
an Small Cells im 5G-Netz

	Schirmung
	Flussleitfähigkeit versus Stromverdrängung: Magnetische Schirmung
im niederfrequenten Bereich
	Untersuchung des Effektes von Ferritkernen auf Kabelstrukturen

	EMV-Modellbildung
	Optimierung der virtuellen EMV Absicherung durch Erstellung
von leitungsgeführten Störquellenmodellen aus Messungen
	Pareto-Optimierung von reflexionsarmen Sternpunkten
in automotiven Bussystemen
	Grenzen des Stromscan-basierten Dipolmodells und Erweiterung mit
einem quasistatischen Ansatz

	Emission beim Laden von
Elektrofahrzeugen
	Grundlegende Betrachtungen der Kopplungsmechanismen möglicher
Störgrößen für induktive KFZ-Ladesysteme
	Herausforderungen bei EMV-Messungen von drahtlosen Ladesystemen
(WPT-Systeme) für Elektrofahrzeuge im Bereich 9 kHz bis
30 MHz
	EMV- und Systemuntersuchungen eines bidirektionalen drahtlosen
induktiven Energieübertragungssystems für Elektrofahrzeuge

	Energietechnik
	Richtungsabhängige Störwirkung einer Windenergieanlage auf
C-Band Wetterradare.
	Einfluss von Leitungsimpedanzen auf verschiedene Verknüpfungspunktspannungen
bei der Kompensation von Oberschwingungen durch
Active Front-Ends

	EMV für Produktion und Industrieanwendungen
	Verfügbarkeit von Industrie 4.0 Produktionsanlagen
durch multiple Erdungen von Bezugspotentialen
geerdet betriebener 24 V DC-Versorgungssysteme gefährdet
	Nutzung des Konzepts einer Modenverwirbelungskammer
zur EMV- und Leseratenoptimierung
eines Radio-Frequency-Identification-Tunnelgates
	Systematische Testlücke bei Einstrahlverfahren auf IC-Ebene und
deren Behebung

	EMV beim Laden von Elektrofahrzeugen
	Entwicklung, Implementierung und Verifizierung
eines Emulatorkonzepts als Gegenstelle zum Elektrofahrzeug
für EMV Prüfungen bei DC Ladetopologien
	Vergleichende Bewertung verschiedener normativer
Störemissionsmessungen an einem Elektrofahrzeug
	Störfestigkeitsanalyse der Power Line Communication für das
konduktive Laden von Elektrofahrzeugen

	Leistungselektronik
	Einfluss eines elektrisch nicht-leitenden Kühlkörpers auf gestrahlte
und leitungsgebundene Störungen von Leistungshalbleitern
	FPGA-basierte aktive Gegenkopplung der Schaltharmonischen von
leistungselektronischen Systemen

	Autorenverzeichnis 
	Veranstaltungskalender_Mesago




