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Ubersicht

Bussysteme werden im Kfz teilweise fur sicherheitskritische Anwendungen einge-
setzt. Gleichzeitig sind die potentiellen Stérungen der Signale im Kfz besonders
grof3. Signale auf dicht benachbarten Kabeln erzeugen stérende elektromagne-
tische Felder, und auch in der Umgebung des Kfz finden sich vielfaltige Stor-
maoglichkeiten. Daher besteht die Notwendigkeit der Analyse der EMV und der
Signalintegritat der Kfz-Bussysteme. Simulationen kdnnen hierzu ein geeignetes
Hilfsmittel sein, wenn leistungsfahige Modelle vorhanden sind.

In dieser Arbeit werden geeignete Modelle fur Simulationen der Signalintegritat
und der EMV von Mehrleitersystemen im Zeit- und Frequenzbereich unter Be-
ricksichtigung frequenzabhangiger Verluste und unter Einfluss elektromagneti-
scher Felder vorgestellt. Mit diesen Modellen kénnen zahlreiche Analysen durch-
gefiihrt werden. Hier werden beispielhaft Storungen durch Uberkopplung von be-
nachbarten parallelen HV-Kabeln und die Storfestigkeit gegen elektromagneti-
sche Felder fur LIN und FlexRay analysiert. Weiterhin werden verschiedene Me-
thoden zur Messung der Leitungsparameter differentieller Bussysteme verglichen
und teilweise weiterentwickelt.
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Einleitung

In heutigen Kraftfahrzeugen sind Bussysteme fest etabliert und tibernehmen die
Datenubertragung auch fur sicherheitskritische Funktionen wie Antiblockiersys-
tem, Airbag, Motorsteuerung und vieles mehr [1]. Die Zuverlassigkeit dieser Kfz-
Bussysteme hat daher eine wachsende Bedeutung und muss auf geeignete Wei-
se sichergestellt werden, um die Sicherheit der Kraftfahrzeuge zu gewéahrleisten.

Die Datenilbertragung erfolgt in der Regel Uber ungeschirmte, verdrillte Leitun-
gen, welche dabei starken elektromagnetischen Feldern ausgesetzt sein kbénnen.
Aufgrund der gro3en Ausdehnung der Leitungen im Vergleich zu anderen Ele-
menten der Bussysteme findet dort die grof3te Feldeinkopplung statt, welche die
Ubertragenen Daten stdren kann. Um die Funktionstichtigkeit der Systeme zu ge-
wabhrleisten, missen Analysen der Signalintegritat und der elektromagnetischen
Vertraglichkeit (EMV) durchgefihrt werden.

Die Storfestigkeit von Kfz-Komponenten wird hauptsachlich nach 1SO 11452
Uberpruft, beispielsweise in TEM-Wellenleitern, unter Streifenleitungen oder mit
Antennen in Absorberkammern [2]. Durch die grol3e Ausdehnung der Bussyste-
me nahezu im gesamten Fahrzeug ist es nicht ausreichend, nur die isolierte Kom-
ponente zu untersuchen. Fur eine dauerhaft korrekte Datentbertragung muss
nicht nur das Kfz-Bussystem an sich betrachtet werden, sondern auch die Um-
gebung, in der es sich befindet. So sind sowohl eventuelle Uberkopplungen von
benachbarten Leitern im Kabelbaum als auch mogliche Fernfeldeinfliisse rele-
vant.

Um die Zuverlassigkeit der Dateniibertragung unter Einbeziehung der konkreten
Einbausituation zu Uberpriufen, werden Messungen an Prototypen des gesamten
Fahrzeuges durchgefiihrt. Dies verursacht sehr hohe Kosten durch den hohen
Prifaufwand in groRen Absorberkammern mit teuren Antennen und Verstarkern.
AulRerdem konnen diese Messungen erst zu einem sehr spaten Zeitpunkt in der
Entwicklung stattfinden, so dass es bei einem festgestellten Fehlerfall unter Um-
standen zu grol3en Zeitverzégerungen kommt, was die Kosten in die Hohe treiben
kann.

Wunschenswert ist daher eine moglichst genaue Fehleranalyse in einem még-
lichst friihen Entwicklungsstadium, um Zeit und Kosten zu sparen. Simulationen
sind hierzu ein wichtiges Hilfsmittel. Sie kdnnen bereits in einer sehr viel fri-
heren Phase der Entwicklung durchgefiihrt werden, da sie ausgiebige Analysen
verschiedener Varianten ohne konkrete Realisierung ermdglichen. Dadurch wird
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auch der grol3e Messaufwand in definierten elektromagnetischen Umgebungen
reduziert.

Um mittels einer Simulation eine Aussage Uber die Integritat eines Ubertragenen
Signals treffen zu kdnnen, gegebenenfalls auch unter Einbeziehung der EMV der
Kfz-Bussysteme, missen Zeitbereichssimulationen durchgefiihrt werden. Dies ist
allerdings nur moglich, wenn geeignete prézise Modelle vorhanden sind. Da bis-
lang keine Kabelmodelle zur Verfiigung standen, die alle Anforderungen erfiillen,
werden in dieser Arbeit neue geeignete Modelle fur Mehrleitersysteme entwickelt.

Diese Leitungsmodelle missen eine Reihe von Anforderungen erfillen. Als er-
stes missen sie Mehrleiterkonfigurationen berticksichtigen konnen, um Uber-
kopplungen von anderen Leitern im Kabelbiindel abzubilden. Bei teilweise be-
trachtlichen Gesamtkabellangen im Kfz missen auch Leitungsverluste bertick-
sichtigt werden. Weiterhin missen die Leitungsmodelle sowohl mit linearen als
auch mit nichtlinearen Elementen, wie Transceivermodellen, beschaltet werden
kénnen, um verschiedene Leitungsabschliisse und damit verbundene Reflexio-
nen, welche sich betrachtlich auf die Signalqualitat auswirken, realitatsnah mit-
einzubeziehen.

In heutigen Kraftfahrzeugen sind oftmals grof3e Topologien mit mehreren Dutzend
Teilnehmern zu finden [1], welche fir die Simulation in einem Gesamtmodell er-
fasst werden mussen. Dies stellt eine grof3e Herausforderung fur die Effizienz
der einzelnen Modelle dar, um innerhalb praktikabler Rechenzeiten zu bleiben.
Zur Modellierung von Leitungen sind verschiedene Anséatze mdglich. Zum einen
bieten sich zweidimensionale Feldberechnungen mit numerischen Methoden, wie
zum Beispiel der Finite-Elemente-Methode (FEM) oder der Momentenmethode
(englisch: ,Method of Moments*, MoM), an. Zum anderen gibt es Modellierungs-
ansatze, welche auf der Leitungstheorie beruhen. Letztere sind unter Umstanden
weniger exakt, haben aber unter anderem den Vorteil, dass sie mit anderen, auch
nichtlinearen Modellen der Leitungsbeschaltung, wie beispielsweise dem Trans-
ceiver, einfacher kombiniert werden kdnnen. Auf3erdem sind Modelle auf Basis
der Leitungstheorie sehr effizient. Sie sind in der Literatur zahlreich zu finden,
wobei die bekanntesten Literaturstellen hierzu wohl [6]-[12] sind. Effiziente Mehr-
leitermodelle beruhen dabei auf der modalen Analyse, welche beispielsweise in
[7]-[8] beschrieben ist.

Hinzu kommen immer héhere Datenraten, welche zusatzliche Anforderungen an
Simulationsmodelle stellen. Wahrend frequenzabhangige Verluste wie der Skin-
effekt und der Nachbarschaftseffekt fur die Simulation langsamerer Bussysteme



Einleitung 3

noch vernachlassigt werden kdnnen, sind sie spatestens fur FlexRay mit Daten-
raten bis zu 10 Mbit/s [3] durchaus relevant. Naherungen fir den Skineffekt und
den Nachbarschaftseffekt sind schon lange bekannt [16]-[22], aber fur Simulatio-
nen im Zeitbereich beschéftigen sich vor allem in den letzten Jahren zahlreiche
Publikationen (z.B. [27]-[40]) mit der Frage nach der bestmdglichen Modellierung
frequenzabhangiger Verluste, welche aber zumeist die rechenzeitintensive Fal-
tung beinhalten.

Ein Teilziel dieser Arbeit ist es daher, das frequenzabhangige Verhalten in ei-
nem Zeitbereichsmodell zu bertcksichtigen, welches sowohl mit beliebigen, auch
nichtlinearen Komponenten beschaltet werden kann, als auch fur die Simulati-
on komplexer Netzwerke wichtige Anforderungen an die Rechengeschwindigkeit
erflllt. Diese effiziente Implementierung soll sowohl fir ein reines Signalintegri-
tatsmodell als auch fur ein Modell, welches die Einkopplung elektromagnetischer
Felder beriicksichtigt, angewendet werden.

Jedes Modell ist allerdings nur so gut wie seine Parameter. Deshalb sind gute Me-
thoden zur Bestimmung der frequenzabhangigen Leitungseigenschaften notwen-
dig. Leitungsparameter konnen nur in Sonderféllen durch analytische Berechnun-
gen auf Basis der Materialparameter bestimmt werden (u.a. in [15] und in [50]).
Flexiblere Feldberechnungen sind moglich, der Aufwand kann jedoch sehr hoch
sein. Zudem sind zur Bestimmung der Materialparameter in der Regel Messun-
gen erforderlich. Die oftmals praktikabelste Losung stellen Messungen im Zeit-
und Frequenzbereich [51]-[56] dar. Doch auch dabei gibt es verschiedene Ansat-
ze, deren Ergebnisse teilweise stark voneinander abweichen. Deshalb werden
die verschiedenen Mdglichkeiten im Kapitel 3 analysiert, verglichen und auf ih-
re Tauglichkeit zur Bestimmung der frequenzabh&ngigen Leitungsparameter hin
untersucht.

Die entwickelten leistungsfahigen Leitungsmodelle kdnnen fur wichtige Untersu-
chungen verwendet werden. Hier sollen am Beispiel von zwei Bussystemen Sto-
rungen durch Uberkopplung von Signalen auf parallelen Leitern und Stérungen
durch einkoppelnde elektromagnetische Felder simuliert werden. Im Fall von par-
allelen HV-Kabeln zur Versorgung eines Elektromotors kdnnen bei defekter Schir-
manbindung besonders grol3e Stérungen lberkoppeln. Daher soll dieser Fall
beispielhaft untersucht werden. Ein Ziel ist es, mit Hilfe von Augendiagrammen
Grenzwerte fiur Abstande bei verschiedenen parallelen Langen herauszuarbei-
ten. Auch fur die Einkopplung elektromagnetischer Felder sollen fir verschiedene
Busldngen maximale Abstande zum Referenzleiter gefunden werden.



1 Leitungstheorie fur Kfz-Bussysteme

Zur Simulation von Kabeln, wie sie zum Beispiel als Datenkabel in Kfz-Bussys-
temen eingesetzt werden, ist die Modellierung mit Hilfe der Leitungstheorie eine
effiziente und akkurate Moglichkeit. Daher werden in diesem Kapitel zunachst
physikalische Eigenschaften von Kfz-Bussystemen zusammengefasst, welche
als Hintergrundwissen fir die Modellierung relevant sind. Anschliel3end werden
die grundlegenden Leitungsgleichungen hergeleitet sowie einzelne Themen ver-
tieft, wie die fur Kabelblindel wichtige Mehrleitertheorie und die fir schnelle Da-
tensignale relevante Frequenzabhangigkeit der Leitungsverluste.

1.1 Physikalische Eigenschaften von
Kfz-Bussystemen

In heutigen Fahrzeugen werden verschiedene Bussysteme fir die Datentbertra-
gung eingesetzt. Diese kdnnen nach Bitrate und Anwendung klassifiziert wer-
den in Diagnosebusse, A, B, C, C+ und Multimediabusse [1]. Haufig eingesetzte
Realisierungen sind LIN (Local Interconnect Network), CAN (Controller Area Net-
work), FlexRay und MOST (Media Oriented Systems Transport). Zur Dateniiber-
tragung verwenden die Bussysteme verschiedene Leitungstypen. LIN verwendet
eine Eindrahtleitung, CAN und FlexRay sind differentielle Bussysteme und bendo-
tigen daher eine Zweidrahtleitung, und MOST ist ein optischer Bus.

Aus Kostengriinden ist eine optische Datenlbertragung oder die Verwendung
von geschirmten Leitungen fir viele Anwendungsfelder, wie den Antriebsstrang
und das Fahrwerk, weniger attraktiv. Diese sicherheitskritischen Anwendungen
werden in der Regel mit ungeschirmten verdrillten Zweidrahtleitungen realisiert,
welche zumindest weniger storanféllig sind als Eindrahtleitungen. Dieser Spagat
zwischen hohen Anforderungen an die Signalqualitat bei hohen Bitraten und ko-
stengunstigen Kabeln in einem sicherheitskritischen Anwendungsgebiet bedarf
geeigneter Methoden zur Absicherung.

Die genauen physikalischen Rahmenbedingungen der Datenlibertragung und in
der Praxis ublicherweise verwendete Kabel in differentiellen Kfz-Bussystemen
werden im Folgenden beschrieben.
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1.1.1 Datenubertragung in differentiellen Kfz-Bussystemen

In Kfz-Bussystemen wie CAN und FlexRay werden die Daten als Differenz zweier
Spannungen Ubertragen. Abbildung 1.1 zeigt die Spannungen an den Enden des
verdrillten Kabels und die daraus berechneten Differenzspannungen. Als Refe-
renzleiter wird bei einem ungeschirmten Kabel hdufig die Karosserie des Fahr-
zeugs verwendet. Alternativ kann auch ein zusatzlicher Draht im Kabel als Refe-
renzleiter dienen. In jedem Fall miissen zur Betrachtung der vier Spannungen an
den Leiterenden drei Leiter bertcksichtigt werden.

verdrillte Busleitung

U, Uzl U,

Referenzleiter \Y_"

Abbildung 1.1: Differentielles Signal

lUdiff34: Us-U,

Die elektromagnetische Vertraglichkeit (EMV) der differentiellen Bussysteme ist
deutlich besser als die eines Eindraht-Busses. Zum einen werden weniger stéren-
de elektromagnetische Felder abgestrahlt, zum anderen ist auch die Stérung der
Datensignale durch Einkopplung geringer. Stoérungen wirken aufgrund der Ver-
drillung im Mittel auf beide Leiter gleich, so dass die einzelnen Spannungen an
den Leiterenden veréandert werden (U1 # U3 und U, # Uy), die Differenzspannung
Ugis jedoch gleich bleibt (siehe Abbildung 4.6).

In der FlexRay-Spezifikation ist eine Bitrate von 10 Mbit/s vorgesehen [3]. Bei
CAN wird zwischen Low-Speed, High-Speed und FD (Flexible Datenrate) unter-
schieden. Selbst der High-Speed CAN verwendet nur Bitraten bis 1 Mbit/s [4],
so dass die Signalintegritat bei CAN aufgrund der geringeren Datenrate weniger
kritisch ist als bei FlexRay. CAN FD ermdglicht auch Datenraten oberhalb von
1 Mbit/s [5], auch Ethernet im Kfz liegt bei deutlich h6heren Datenraten. Jedes
dieser Systeme kann mit den hier entwickelten Leitungsmodellen analysiert wer-
den, beispielhaft wird FlexRay ausgewahlt.

Zur Analyse eines FlexRay-Bussystems mussen samtliche vorhandenen Ele-
mente, wie sie in Abbildung 1.2 dargestellt sind, mitberticksichtigt werden.
Komponenten eines FlexRay-Bussystems sind neben den Transceivern und den
typischen sogenannten Split-Terminierungen die verdrillten Datenkabel, welche
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Transceiver

ESD-

Schutzelement

Drossel

Split- Verdrillte
Terminierung Datenkabel

Abbildung 1.2: Typische Komponenten eines FlexRay-Bussystems

mit oder ohne Mantel und mit oder ohne Schirm oder mitgefiihrten Massedrah-
ten ausgefuhrt sein kdnnen (siehe Abbildung 1.3). Oftmals werden auf3erdem

BP BM
&R LB |
1
§ »l -

(@)

Schirm

&‘V y

LE

(€)

< Massedraht

(b)

A

S zusatzlicher

/ Mantel

BP BM

&8 ) |l

<
<«

\ 4

(d)

Massedrahte

Abbildung 1.3: Querschnitte von typischen verdrillten Datenkabeln mit oder oh-
ne Mantel und Schirm oder mitgefiihrten Massedrahten
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Gleichtakt-Drosseln und ESD-Schutzelemente zur Stoérfestigkeitserhohung ein-
gesetzt.

Abbildung 1.3 zeigt fir vier Kabelvarianten im Querschnitt die Geometriepara-
meter, die fur Berechnungen der Kabeleigenschaften verwendet werden. Dies ist
zum einen der Abstand s der zwei Leitermittelpunkte, welcher bei ideal dichter
Verdrillung bei den Kabelvarianten 1.3a, 1.3b und 1.3c dem Durchmesser der
Ader inklusive Isolationsdicke entspricht. Beim Sternviererkabel 1.3d kann der
Abstand sder zwei Busleiter ,Bus Plus* (BP) und ,Bus Minus” (BM) aufgrund der
Verdrillung von vier Leitern nicht mehr so klein ausgefiihrt werden, dass er dem
Durchmesser einer Ader entspricht. Ein weiterer wichtiger Geometrieparameter
ist der Durchmesser d eines Gesamtleiters. Der Gesamtleiter setzt sich aus Fle-
xibilitatsgriinden in der Regel aus mehreren nicht isolierten Einzelleitern mit dem
Durchmesser d. zusammen. Bei den gemantelten Kabeln 1.3b und 1.3d ist fur
die Bestimmung der effektiven relativen Permittivitat auch der Manteldurchmes-
ser dy relevant. Mitgefiihrte Massedrahte kénnen im Durchmesser von den Bus-
leitern abweichen, so dass flr die Verlustberechnung des Referenzleiters auch
dessen Durchmesser deg und d g bekannt sein missen.

1.2 Herleitung der Leitungsgleichungen

Zur Beschreibung von elektrisch langen Leitungen im Allgemeinen und spezi-
ell auch von Busleitungen werden verschiedene Leitungsparameter verwendet.
Es wird zwischen den primaren und den sekundaren Leitungsparametern unter-
schieden. Die sekundaren Leitungsparameter sind die vier Leitungsbeléage: der
Widerstandsbelag R, der Induktivitatsbelag L', der Leitwertsbelag G’ und der Ka-
pazitatsbelag C'. Die primaren Leitungsparameter, der Leitungswellenwiderstand
oder auch charakteristische Impedanz Z; und die Ausbreitungskonstante y set-
zen sich aus den sekundaren Leitungsparametern folgendermal3en zusammen

B1[7):
_ |R+jel’
“=\GtiaC 1)

y=+/(R+jol)(G +joC) (1.2)

Die Leitungsgleichungen oder auch Telegraphengleichungen kénnen auf ver-
schiedene Weise hergeleitet werden. In [7] wird die Herleitung aus der Inte-
gralform und aus der Differentialform der Maxwellschen Gleichungen sowie aus



Leitungstheorie fur Kfz-Bussysteme 8

dem Ersatzschaltbild fur ein infinitesimales Leitungsstiick behandelt. Das Ersatz-
schaltbild enthalt die Leitungsbelage multipliziert mit der infinitesimalen Lange dz
als konzentrierte Elemente. Es ist in der Praxis nicht nur fur infinitesimale L&n-
gen, sondern abhangig von den auftretenden Wellenlangen A auch fir elektrisch
kurze Abmessungen Az < 4 giiltig.

Hier sollen die Leitungsgleichungen aus einem Ersatzschaltbild fur ein elektrisch
kurzes Leitungssttick von drei Leitern (siehe Abbildung 1.4) hergeleitet werden,
um die Allgemeingultigkeit der Leitungsgleichungen auch fur Mehrleitersysteme
zu zeigen.

iz(Z,f) deZ Lzde iz(Z+dZ,f)
20_> [} ° I ® TS ® i
us(z,1) uy(ztdz,p)
<L12d2 gndz crodz ==
ll(Z t) R]dZ Llle ZI(Z+dZ t)
lc 1 ® L] ® M o
uy(z,t) uy(z+dz,f)
gndz cndz=— gpdz Codz ==
v RodZ v
e 1 ® ®
io(z,t) = iy(z,t) + ix(z,1) P io(ztdz,t) = i(z+dz,t) + 12(z+dz, 7)
/7

Abbildung 1.4: Ersatzschaltbild fur ein elektrisch kurzes differentielles Buslei-
tungssegment mit gemeinsamen Ruckleiter

Im Mehrleitersystem mit n Leitern und einem gemeinsamen Referenzleiter kommt
fur jeden Leiter jeweils ein Leitungsparameter hinzu, so dass sich n x n-Matrizen
von Leitungsparametern ergeben. Die differentiellen Kfz-Bussysteme, so auch
der FlexRay-Bus, bestehen aus zwei verdrillten Leitern und einem Referenzleiter,
z.B. der Schirm oder die Karosserie des Fahrzeugs. Zur vollstandigen Beschrei-
bung dieser differentiellen Bussysteme sind also 2 x 2-Matrizen der primaren oder
der sekundaren Leitungsparameter notig.

Aufgrund von Knoten- und Maschengleichungen ergeben sich aus Abbildung 1.4
folgende Leitungsgleichungen im Frequenzbereich:

dU4(2)
dz

= —jol1111(2) —joLi,l2(2) — Ril1(2) — Ro(11(2) +12(2)) (1.3)

V@) jolha(@) — jaLbla(d) — Roba(@) ~Ro(l(@) +1o(2)  (1.4)
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dlé(ZZ) = —jwC}1U1(2) — jwC5(U1(2) —U2(2)) — G11U1(2) — G)p(U1(2) —U2(2)) (1.5)
dI(zjiZ) = —j0CHU2(2) — jwC1,(U2(2) —U1(2)) — G5 Ua(2) — G1o(U2(2) —U1(2)) (1.6)

Diese vier Gleichungen lassen sich in Matrixschreibweise in zwei zusammenfas-

11(2)
) ' [ 12(2) ] ()
) ' [ Ui(2) ]
Uz(Z)

(1.8)

sen:
d [ U1(2) ] _ (—jw [ L1 Lo ] _
Uz2(2) L1 Lo
d[u@] (.
d_z[|2(z)]_< "

Mit den Vektoren U(z) und I (z) und Matrizen L', R’, C' und G’ lauten diese zwei
Gleichungen kurz:

Ri+Ro R
Ry Ret+FR

Ciyt+Cp  —Cpp
—Clp  CpptCip

O1+0%1,  —91
—012  9»n+0

du(z)
dz

= (—jol'—R)-1(2) (1.9)

12 _ (oo @)U (1.10)

Somit setzten sich die vier Belagsmatrizen aufgrund von Knoten- und Maschen-
gleichungen fur n+ 1 Leiter wie folgt zusammen:

R, R, ... Ry, R+Ry, R ... R
_ F§1 Ro, | _ R/o Re+Ry | 5 (1.11)
Ry - ... Ry Ry .. Ry R+R
Ly L .o L,
/ /
L' = L_12 H22 (1.12)
I T
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Glll /12 e Glln ZE:1 gllk _gllz e —glln

G = ;21 /22 - _ _93.2 Zﬂzl g/2k . _9/2n (1.13)
Gy ... ... Gp —01n e o Yke1%nk
Cu Cn - Gy Sk1Cxk ~Clp -+ —Cpy

o C.I21 Cyo : _ - 12 > k=1Cox | —?lzn (1.14)
Cl{]l “ o o Cf{]n _Clln oo oo 22:1 C/nk

Dabei sind R; = R;; sowie im isotropen Medium auch Gj; = Gj; und Cj; =Cj; fur ij
von 1 bis nmiti # j, so dass alle vier Belagsmatrizen symmetrisch sind.

Obige Leitungsgleichungen lassen sich durch eine einfache Fourier-Rucktrans-
formation mit jow e—o % im Zeitbereich schreiben:

du(zt) ,dl(zt)
di(zt) ,dU(z1)
e -G -U(zt)-C o (1.16)

Im Folgenden soll jedoch zundchst mit der Schreibweise im Laplace-Bereich
jw e—o S weitergearbeitet werden:

duéi’ S _ —(R'(s)+sL/(9))I(z5s) (1.17)
d Ejzz S _ _(G(9)+C(9)U(z9) (1.18)

Durch Ableiten und ineinander Einsetzen ergeben sich gewdhnliche Differential-
gleichungen zweiten Grades:

d’U(zs)

a2 (R'(s) +L'(9))(G'(s) +5C'(s))U(z5) (1.19)
dZId(ZZZ7 9 = (G'(s)+sC/(s))(R(s) +sL'(s))I (zs) (1.20)

Im Mebhrleitersystem mit den Matrizen R, G/, C’' und L’ ist die Reihenfolge der
Matrizenmultiplikation zu beachten.
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1.3 Losung der Differentialgleichungen ftr zwei
Leiter

Die Differentialgleichungen (1.19) und (1.20) werden fur den einfachsten Fall von
zwei Leitern, einem Hin- und einem Ruckleiter, gelést. Mit der Fortpflanzungskon-
stante oder Ausbreitungskonstante

7(8) = v/(R(9 +5L(8))(G(5) +5C(9)) (1.21)

gilt: ,
2 vz (1.22)

2
P29 vz (1.23)

Die Losungen der homogenen Differentialgleichungen (1.22) und (1.23) lauten:

U(z,5) = Un(s)e "2 4 U, (s)e?9? (1.24)

1(z,9) = In(s)e Y7 | (s)e¥(®)? (1.25)

Mit dem Wellenwiderstand, auch charakteristische Impedanz, der Leitung

_ Uh(s) _ UF(S) (1.26)

2 =719 " T

kdnnen die hin- und rucklaufenden Strome Iy(s) und I;(s) eliminiert werden und
fur die Gréfen am Anfang der Leitung (z= 0) folgt:

U(0,s) = Un(s) +U(s) (1.27)

Z:(9)1(0,) = Un(s) — U (s) (1.28)
Am Ende der Leitung (z=1) gilt:

U(l,s) =Up(s)e 79 1 U, (s)e’®! (1.29)

Ze(s)1(1,5) = Un(s)e 7' — Uy(s)e’™! (1.30)
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Durch Subtrahieren und Addieren der Gleichungen (1.27) und (1.28) folgt:

U(0,s) — Z:(s)I(0,s) = 2U,(S) (1.31)

U (0,s) +Zc(s)1(0,8) = 2Up(s) (1.32)
Die Subtraktion und Addition der Gleichungen (1.29) und (1.30) ergibt:

U(l,s) — Ze(9)1(1,5) = 2U,(s)e")! (1.33)

U(l,8)+Zc(s)I (I,5) = 2Up(s)e " (1.34)

Durch Einsetzen von Gleichung (1.31) in (1.33) und von (1.32) in (1.34) entfallen
auch die hin- und rucklaufenden Spannungen Up(s) und U,(s) und es ergeben
sich die Leitungsgleichungen fur die Gré3en am Anfang (z= 0) und am Ende der
Leitung (z=1):

U(0,s) = Zc(9)1(0,8) + (U(l,5) — Z(s)I (I,8))e ! (1.35)

U(l,s) = —Zc(s)1(1,5) + (U(0,5) + Zc(3)1(0,s))e 7! (1.36)

Diese Leitungsgleichungen bilden die Grundlage der Modellierung.

1.4 Gleichungsentkopplung fir
Mehrleiteranordnungen

Wie in Abschnitt 1.2 gezeigt wird, kdnnen die Telegraphengleichungen mit Hilfe
von Vektoren und Matrizen auch fur mehrere Leiter verwendet werden. Mit dem
Impedanzbelag

Z'(s) =sL'+R/(s) (1.37)
und dem Admittanzbelag
Y'(s)=sC'+G (1.38)
gilt:
q Ul(Z) Zill.l . Zﬁ_n |1(Z)

Un(2) Ziy o Z | | @



Leitungstheorie fur Kfz-Bussysteme 13

|1(Z) YJ{]_ ce Y:I{n Ul(Z)
— i == ] (1.40)
In(2) Y ... Y Un(2)

Durch die Multiplikation des Spannungs- und Stromvektors mit den Matrizen Z’
und Y’ hangen die Spannungen und Strome aller Leiter voneinander ab, die Glei-
chungssysteme (1.39) und (1.40) sind verkoppelt. Auf diese Weise werden Pha-
nomene wie das Ubersprechen der Signale zwischen den Leitern in den Glei-
chungen ausgedruickt.

Fur diagonale Matrizen Z’ und Y’ sind die Gleichungssysteme (1.39) und (1.40)
entkoppelt und jede einzelne Zeile entspricht der Gleichung einer einfachen Lei-
tung, welche nach Abschnitt 1.3 gelost werden kann. In diesem Fall reprasentie-
ren die einzelnen Zeilen die ausbreitungsfahigen Moden im Mehrleitersystem.

Durch Multiplikation der Gleichungen (1.39) und (1.40) mit den Transforma-
tionsmatrizen Tg' und T; ! und Ergénzung mit der Einheitsmatrix in Form
von E=Ty-T;! und E = T, - T;! entstehen transformierte Gleichungssyste-
me mit den modalen Spannungen Um(z) = T;'U(2) und modalen Strémen

Im(2) = T, (2) [7]:

dgzum@ = -T;ZTiIm(2) (1.41)
dﬂzl m(2) = T Y TyUn(2) (1.42)

Zur Entkopplung der Gleichungssysteme missen Transformationsmatrizen Ty
und T, gefunden werden, die gleichzeitig sowohl Z’ als auch Y’ diagonalisieren:

(z, 0o ... 0]
0 Z
TZ'T = m =7 (1.43)
: 0
0 0 Zhn
Y, 0 0 |
0 Y
T, YTy = m2 =Y, (1.44)
S 0
0 ... 0 Ym

Eine geeignete Methode zur Diagonalisierung von Matrizen ist die Ahnlichkeit-
stransformation. Dabei wird die zu diagonalisierende Matrix M von rechts mit ei-
ner Transformationsmatrix T und von links mit deren Inversen T~1 multipliziert.
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Die Spalten der Transformationsmatrix T bestehen aus den Eigenvektoren der
Matrix M. Das Ergebnis der Matrizenmultiplikation ist eine Diagonalmatrix mit
den n Eigenwerten A der n x n-Matrix M auf der Hauptdiagonalen:

2 0 ... 0
0 A
T-IMT = 2 (1.45)
Lo 0
0O ... 0 A,

Um diese Matrizenkonstellation fuir Z’ und Y’ zu erhalten, werden die Gleichungen
(1.43) und (1.44) in beliebiger Reihenfolge miteinander multipliziert:

Z Y =TT YTy = T512Y' Ty (1.46)

YinZn =T Y TuTGZT = T,71Y'2'T (1.47)

Beide Produkte (1.46) und (1.47) ergeben Diagonalmatrizen, wenn die Transfor-
mationsmatrizen Ty und T, aus den Eigenvektoren von Z'Y’ und Y’Z’ bestehen.
Dann sind die Gleichungssysteme entkoppelt.

1.5 Eigenschaften der Transformationsmatrizen

Ein wichtiger Zusammenhang zwischen den Transformationsmatrizen Ty und T,
wird bei einem Vergleich der beiden Gleichungen (1.46) und (1.47) deutlich, bei
dem die umgekehrte Reihenfolge der Matrizen Z’ und Y’ aufféllt. Die Reihenfolge
einer Matrizenmultiplikation wird vertauscht, wenn das Produkt transponiert wird:

(ZnYm)' = (TG1ZY'Tu)t = (Tu) (Y (Z)' (T (1.48)

Da die Matrizen R’, L', G’ und C' symmetrisch sind (siehe Gleichungen (1.11)
bis (1.14)), sind nach Gleichung (1.37) und (1.38) auch die Matrizen Z' und Y’
symmetrisch. Symmetrische Matrizen sind gleich ihrer Transponierten, so dass
fur das Produkt aus Gleichung (1.48) qilt:

(Tu)'YZ(TghH' = (Y)' (Z)' = YieZin = T Y'Z'T) (1.49)
Aus Gleichung (1.49) wird folgender genereller Zusammenhang zwischen den
Transformationsmatrizen ersichtlich [7]:

T =Tyt (1.50)
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Anders geschrieben gilt auch:
Tt = (Tu) (1.51)

Daher werden im Folgenden nicht mehr beide Bezeichnungen Ty und T, bendétigt,
sondern es wird, wie in [7], T als Transformationsmatrix mit der unabhangigen
Bezeichnung T gewahlt:

T=T=(TgY (1.52)

Damit gilt fiir die modalen Spannungen Up(2) = T'U(2) und fiir die modalen Stro-
me Im(z) = T~ (2). Der modale Impedanz- und Admittanzbelag wird zu:

12T =T'ZT =27, (1.53)

T YT =TT Y=Y, (1.54)

Im allgemeinen Fall beliebig angeordneter verlustbehafteter Leiter mit R" # 0 und
G’ # 0 im inhomogenen Medium mit L'C’ # v—2 ist die Transformationsmatrix T
frequenzabhangig und muss fir jede Frequenz neu berechnet werden. Dabei ist
die numerische Stabilitat nicht gewdahrleistet. In [7] wird die Transformationsmatrix
daher fur vier Sonderfélle berechnet: Verlustlose Leiter im homogenen Medium,
verlustbehaftete Leiter im homogenen Medium, verlustlose Leiter im inhomoge-
nen Medium und zyklisch symmetrische Leiteranordnungen. Da die Berechnung
der Transformationsmatrix fur zyklisch symmetrische Leiteranordnungen keine
Einschrankungen an Leiterverluste oder umgebendes Medium stellt, was fur Bus-
systeme relevant ist, sondern lediglich an die Leiteranordnung, soll dieser Fall im
Folgenden naher betrachtet werden.

1.5.1 Zyklisch symmetrische Leiteranordnungen

Ein wichtiger Sonderfall von Mehrleitersystemen mit n+ 1 Leitern sind zyklisch
symmetrische Leiteranordnungen wie in Abbildung 1.5 dargestellt. Buskabel im
Kraftfahrzeug, wie sie in Abbildung 1.3 gezeigt werden, fallen fast ausschliel3-
lich in diese Kategorie. Sowohl ungeschirmte als auch geschirmte verdrillte Lei-
ter sind naherungsweise zyklisch symmetrisch, da sie identische Radien, glei-
che Isolationseigenschaften und im Mittel denselben Abstand zum Referenzleiter
aufweisen. Dabei kann der Referenzleiter drahtférmig wie in Abbildung 1.5a, der
Schirm wie in Abbildung 1.5b oder auch eine Flache wie in Abbildung 1.5¢ und
1.5d sein.
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Abbildung 1.5: Zyklisch symmetrische Anordnungen mit nidentischen Leitern im
gleichen Abstand zu einem Referenzleiter

Ein entscheidender Vorteil zyklisch symmetrischer Leiteranordnungen flr die Be-
rechnung ist, dass bei diesen Geometrien auch fir verlustbehaftete Leiter im
inhomogenen Medium frequenzunabh&ngige Transformationsmatrizen T existie-
ren.

Fur n Leiter mit symmetrischer Geometrie zum Referenzleiter haben die Matrizen
Z' (1.37) und Y’ (1.38) folgende symmetrische Struktur [7]:

Z 7, 7, ... Z, Z
z, 2 7, 7, . Z
Zy 7, 7y 4 :
LozL oz e . Z
ZL . 7 2
z,07, ... 7 Z Z

7 = (1.55)
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Yi Yy Y o YR,
Yo Y Y5 Yy .Yy
Y: Y, YY) :
Y/ _ 3 2 1 2 (156)
. / / .. . /
Y2 Y2 o Y
L A
Y, Y3 o YE Y5 Y]]
Die Elemente der Transformationsmatrix lauten dann [7]:
1 genti-1)k-1)/n (1.57)

|k_\/—

In diesem Fall ist die transponierte und konjugiert komplexe Transformationsma-
trix gleich ihrer Inversen [7]:
T-1=(ThH" (1.58)

Das Produkt Y’Z' kann analytisch mit den Eigenwerten von Y’Z’' beziehungswei-
se den Quadraten der modalen Ausbreitungskonstanten auf der Hauptdiagonale
diagonalisiert werden [7]:

sz—<ZZ' g2m(p-1)(k-1)/ )(zyleﬁnqlkl)/) (1.59)

Die Widerstandsbelagsmatrix aus Gleichung (1.11) hat fur eine symmetrische
Leiteranordnung identische Elemente Ry; auf der Hauptdiagonalen und identi-
sche Werte Ry, sonst. Die diagonalisierte Matrix mit den modalen Widerstands-
belagen lautet daher allgemein fir n Leiter und einen Referenzleiter:

R,+(n—-DR, O .. 0
0 R,~R, O
R, — . 117 ™12
: o . 0
0 ... 0 R,-R
) e (1.60)
Ri+nR, O 0
B 0 R 0
0 . 0
0 .. 0 R,
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1.6 Modale Leitungsparameter

Die priméaren Leitungsparameter aus den Gleichungen (1.1) und (1.2) und die
sekundaren Leitungsparameter aus den Gleichungen (1.11), (1.12), (1.13) und
(1.14) werden als nodale Leitungsparameter bezeichnet. Im Gegensatz dazu gibt
es im Mehrleitersystem weiterhin die modalen Leitungsparameter, welche die
ausbreitungsfahigen Moden einer TEM-Welle auf dem Leitersystem beschreiben.

Zur Umrechnung der primaren nodalen Leitungsparameter in die entsprechenden
modalen werden die transformierten Spannungen Up(z) = T'U(2) und Strome
Im(2) = T~ (2) in die Leitungsgleichungen (1.19) und (1.20) eingesetzt:

dZLC:;nZ(Z) — Tt(R/+SL/)<G/ _I_SC/)<Tt)—1Um<Z) _ J/anUm(Z) (161)
dZ:jmz—z(Z) =T HG +sC)(R +L)TIm(2) = ¥olm(2) (1.62)

In den Gleichungen (1.61) und (1.62) kann das Quadrat der modalen Ausbrei-
tungskonstante abgelesen werden. Mit Z' und Y’ aus Gleichung (1.37) und (1.38)

gilt:
Ya=TZY (T 1 =TYZT (1.63)

Die modale charakteristische Impedanz gibt den Zusammenhang zwischen den
modalen Spannungen und Strdmen an:

Um=T'ZcTIm = Zemlm (1.64)

Zem=T 1ZT (1.65)

Die nodale charakteristische Impedanz kann andersherum auch mit der modalen
Ausbreitungskonstante und dem Admittanz- oder Impedanzbelag ausgedrickt
werden [7]:

Ze=TZemT =Y 1Ty T 1 =Z2Ty T =Y y=2y"1 (1.66)
Der Zusammenhang zwischen der modalen charakteristischen Impedanz und der
modalen Ausbreitungskonstante ist demnach:

Zem= (T 1T) = . Y (T712T) (1.67)

Die modale Admittanz lautet dann [8]:

Yem= (T T)ytl= T2 T)m (1.68)



Leitungstheorie fur Kfz-Bussysteme 19

1.7 Sonderfall: differentielles Bussystem

Ein wichtiger Sonderfall eines Mehrleitersystems sind die differentiellen Bussys-
teme. Die Definition der modalen Leitungsparameter fur diesen Sonderfall wird
im folgenden Abschnitt erlautert. Weiterhin wird die Berechnung einer wellenwi-
derstandsrichtigen Terminierung des differentiellen Bussystems beschrieben.

1.7.1 Definition der Moden

Bei den priméaren Leitungsparametern wird im Dreileitersystem (n = 2) zwischen
Gleichtakt- und Gegentaktwellenwiderstand unterschieden. In der englischspra-
chigen Literatur werden diese auch als ,even* und ,odd mode impedance” be-
zeichnet. Diese Begriffe durfen nicht mit den auch oft verwendeten Bezeichnun-
gen ,common® und ,differential mode impedance” verwechselt werden, welche
im Deutschen zuweilen ebenfalls mit Gleichtakt- und Gegentaktwellenwiderstand
Ubersetzt werden. Daher werden hier fir eine eindeutige Bezeichnung im Folgen-
den die englischen Begriffe verwendet.

Der Unterschied zwischen den verschiedenen Bezeichnungen wird durch einen
Vergleich von Abbildung 1.6 und Abbildung 1.7 deutlich. Fur die ,differential*-
Mode ist die Spannung Uq zwischen den beiden Leitern definiert, wahrend bei der
,0dd“-Mode an beiden Leitern entgegengerichtete Spannungen zur Masse anlie-
gen. Fur die ,common“-Mode werden die beiden Leiter miteinander verbunden
und an beide ein gemeinsames Signal angelegt, wahrend bei der ,even“-Mode
an beiden Leitern zwei gleichgerichtete Spannungen anliegen.

In [9] wird dieser Unterschied so beschrieben, dass sich die ,even*- und ,odd"“-
Moden auf ,Teilsysteme" jeweils eines Leiters mit der Symmetrieebene beziehen
und die ,common*- und ,differential“-Moden auf das Gesamtsystem. Auch in [51]
und [52] finden sich eindeutige Definitionen der vier Begriffe.

Zur Umrechnung zwischen den nodalen und den modalen Gréf3en im Dreileiter-
system werden die Ersatzschaltbilder 1.6 und 1.7 betrachtet. Die genaue Berech-
nung wird in den folgenden beiden Abschnitten erlautert.
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1.7.1.1 ,Even“- und ,Odd“-Mode

Abbildung 1.6 zeigt die Definition der ,even“-Mode- und ,odd“-Mode-Grol3en im
Vergleich zu den nodalen Grol3en.

(b)

Abbildung 1.6: Definition der ,odd“-Mode (a) und ,even“-Mode (b) im Vergleich
zur nodalen Betrachtung des Dreileitersystems

Fur die ,even“-Mode ist Ue das arithmetische Mittel der beiden nodalen Spannun-
gen:

1
Ue= §(U1+U2) (1.69)

Ebenso ist der ,even“-Mode-Strom das arithmetische Mittel der beiden nodalen

Strome: 1
le=5(l1+12) (1.70)

Bei der ,0dd“-Mode ist die Spannung und der Strom am zweiten Leiter umgekehrt
gepfeilt (siehe Abbildung 1.6a), so dass die folgenden Beziehungen gelten:

Uo = 5 (Us—Up) (L.71)
lo= 501112 (1.72)

Durch Zusammenfassen der Gleichungen (1.69), (1.70), (1.71) und (1.72) ergibt
sich die Inverse der Transformationsmatrix Tgg zur Umrechnung der nodalen in

die modalen GroéfRRen:
U
> : ( ! > =T, 1.U (1.73)
Uo

. ) —Tod| (1.74)
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Die modalen GroRen werden umgekehrt mit der Transformationsmatrix Teo in die
nodalen umgerechnet:

U:<U1>:(l 1>-<Ue>=Teo-er (1.75)
U, 1 1 Us

() (1) () o
|—<|2>—<1_1> <IO>—Teo|eo (1-76)

Durch Multiplikation der Leitungsgleichungen (1.9) und (1.10) mit der Transfor-
mationsmatrix Teo und Ergénzung um den Faktor eins in der Form E = TeoT oo
ergeben sich die transformierten Leitungsgleichungen:

d

d—Zer(Z) = Te_ol(—SL,)TeoI eot Te_olR/Teo| €o (1.77)
d _ _
d—ZI eo(Z) — Teol(—SC/)Teoer—i— Te()lG/Te()er (178)

Alle Belagsmatrizen symmetrischer Leiteranordnungen mit jeweils gleichen Wer-
ten auf der Haupt- und Nebendiagonale ergeben durch die Transformation eine
Diagonalmatrix mit der Summe und der Differenz der Elemente auf der Hauptdia-
gonalen, wie am Beispiel der Induktivitatsmatrix gezeigt wird:

_ L., L L., +L/ 0
Teol ( ;l_l }2 > Teo: ( 11 12 / , ) (179)
L12 Lll 0 Lll - L12

Durch Dividieren von Teo durch v/2 kann die ,Even/Odd“-Transformationsmatrix in
die allgemeine Transformationsmatrix T nach Gleichung (1.57) fiir n= 2 Uberfuhrt
werden, welche den Vorteil hat, dass sie gleich ihrer Inversen ist:

14
%T%:T:le < ve V2 ) (1.80)
V2 V2

Die Transformationsmatrix T liefert bei der Transformation der Belagsmatrizen
identische Diagonalmatrizen wie Gleichung (1.79):

Teo [LTeo=T LT = < Llll;ulz Y ° Y ) (1.81)
117 L2

Daher kann im Folgenden auch T zur Transformation der Belagsmatrizen in die
»even“- und ,odd“-Moden verwendet werden. Diese Matrix kann auch fur eine all-
gemeine Gleichungsentkopplung nach Gleichung (1.41) und (1.42) genutzt wer-
den, bei der allerdings nicht die ,even/odd“-Mode-Spannungen und -Stréme ent-
stehen (T~1U(2) # Ueo(2) und T711(2) # leo(2)):

d

ST U@ =T )T M@+ TRTT (@) (1.82)
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dElel (2) =T H=sCTT (2 + T IGTT U(2) (1.83)

In der Regel ist die Transformation aus den Gleichungen (1.82) und (1.83) aus-
reichend, da nur die nodalen Grol3en interessieren. Sind explizit die ,,even/odd*-
Spannungen und -Strome gewinscht, muss fur die Transformation der Spannun-
gen und Stréme weiterhin die Transformationsmatrix T Verwendet werden.

Die transformierten Leitungsgleichungen (1.7) und (1.8) lauten mit den Belags-
matrizen flir n = 2 fir symmetrische Leiter (L}; = L5,, R}j; = Ry, G}; = G5, und
Ci1=C%):

d | Ue(2) ~1 IR
— =Tgo (—SL"+R')Tedleo
dz | Us(2) ] ( ) (1.84)
o [ S(Ly;+ L) + R+ 2R, 0 [|e<z>] '
0 S(L1y—L1) +R1 | | 1o(2)
dlle@ | -1, ~,
dz [ |0(Z ] - Teo ( sC'+G )Teoer (1 85)

0 s(cyy +2¢1,) + 011+ 205 Uo(2)

SC1+ 911 0 ] [ Ue(2) ]

Die einzelnen Zeilen der Gleichungen (1.84) und (1.85) kdnnen, wie in Abschnitt
1.3, wie eine einfache Leitung behandelt werden. Dadurch ergeben sich die
~even“-Mode-Ausbreitungskonstante

Yeven= 1/ (Ryy +Rip+S(Lhy +L1,))(Ghy + G+ S(Cly +C1)

(1.86)
= \/(Rl + 2R +8(Lyy +L15)) (911 +5G3)
und ,odd“-Mode-Ausbreitungskonstante:
Yodd = \/ (Ryy = Rip+(Ly; — L15)) (G — Gl +5(C; — Cyp)) (L.87)
= \/(Rll +8(L; — L12)) (911 + 201, +8(C11 +2¢75))
Die Signalgeschwindigkeit im Falle von verlustlosen Leitungen lautet:
o] 0} 1
Vodd= &7 = = (188)
? B O (L5 -L1)(C,—Cp)

Ebenso kdnnen fir die einzelnen Moden Wellenwiderstande definiert werden.
Die Definition aus [6] fur verlustlose Leiter wird im Folgenden fur verlustbehaftete
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Leiter erweitert. Damit wird der ,even“-Mode-Wellenwiderstand

Zover= \/ Ryy + Ry + S(Liy +Lip)

Gi;+ Gy, +5(Cy; +Chy) (1.89)
_ Rt 2R, +s(Ly;+L7,)
01 +Sa,
und der ,odd“-Mode-Wellenwiderstand:
Zoad— Ry —Rip+8(Ly; — L)
G}, — Gy, +8(Cy; —Chy) (1.90)

_ Ry +5s(L1; — L)
011+ 203, +S(C); +2¢),)

1.7.1.2 |, Differential“- und ,Common“-Mode

Abbildung 1.7 zeigt die Definition der ,differential- und ,common“-Mode-Grol3en
im Vergleich zu den nodalen GrofR3en.

: [1 FTTTTTTTTTmTTo s !
: o —> !
I, A ;
: U _>b : :
i | 2z, |
i o i Y= . |

(b)

Abbildung 1.7: Definition der ,differential*-Mode (a) und ,common“-Mode (b) im
Vergleich zur nodalen Betrachtung des Dreileitersystems [51]

Die ,common“-Mode-Spannung U; ist das arithmetische Mittel aus den beiden
nodalen Spannungen:

1
Ue=5(U1+Uy) (1.91)

Durch Anwendung der Knotenregel teilt sich der ,common“-Mode-Strom I in die
beiden nodalen Stréme auf:

le=11+15 (1.92)

Aus Abbildung 1.7a wird mit der Maschengleichung ersichtlich, dass die Diffe-
renzspannung Uy, wie der Name schon sagt, die Differenz der Spannungen an
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den Leitern ist:
Ug=U;-U, (1.93)

Der Strom |4 ergibt sich aus dem arithmetischen Mittel der Stréme in die einzelnen
Leiter, wobei |4 im Vergleich zu I, umgekehrt gepfeilt ist (siehe Abbildung 1.7a):

1

lg=5(l1—12)) (1.94)

Durch Zusammenfassung der Gleichungen (1.91), (1.92), (1.93) und (1.94) er-
geben sich die inversen Transformationsmatrizen M und Mi‘1 zur Umrechnung
der nodalen in die modalen GroRRen (in [52] mit vertauschten Zeilen):

_ Ue _ % % . Uy _m-1
UCd_(Ud>_<1 _1> (U2>_Mu U (1.95)
lg 3 32 12

In der Regel werden fur differentielle Bussysteme zwei identische verdrillte Lei-
ter verwendet, so dass im Mittel von symmetrischen Verhaltnissen ausgegangen
werden kann. Durch Transformieren der Leitungsgleichungen (1.7) und (1.8) fur

d UC(Z) _m-1l g’ _ . IC(Z)
d_Z[Ud(z) =M, (—sL'—R)M; Id(z)] (1.97)
d 1@ | _ o1 v Uc(2)
d_zl l4(2) =M e - G)My Ua(2) (-99)

ergeben sich fur symmetrische Leiter (L}, =L5,, Rj; = R,,, Gj; = G,, und Cj; =
C,,) die Diagonalmatrizen:

1 / /
Mo L(—sL/— R)M; = — 5(S(L1+L1p) + Ry +2Ry) 0 (1.99)
0 2(s(Ly; —L1p) +Ry)
/
M (—sC' — G )My = 2056+ 1y . 0 S ] (1.100)
0 3(s(Chy+2¢15) + 071 +205)

Die einzelnen Zeilen der Gleichungen (1.97) und (1.98) kdnnen wie eine ein-
fache Leitung wie in Abschnitt 1.3 behandelt werden. Dadurch ergeben sich
die ,common“-Mode-Ausbreitungskonstante, welche identisch ist mit der ,even*-
Mode-Ausbreitungskonstante nach Gleichung (1.86)

Yeomm= Yeven (1.101)
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und die differentielle Ausbreitungskonstante, welche der ,odd“-Mode-Ausbrei-
tungskonstante nach Gleichung (1.87) entspricht:

Ydifft = Yodd (2.102)

Mit dem ohmschen Gesetz folgt der differentielle Wellenwiderstand Zg;i;, welcher
doppelt so grof3 wie der ,odd“-Mode-Wellenwiderstand Zyqq ist, wie es auch in [9]
fur verlustlose Leiter zu finden ist:

Ri1—Rip+s(Lj; —L7,)
Gl — G, +58(Cy; —Cpy)

_ 5 Ry +s(L; — L))
011+ 297, +s(c), +2¢;,)

Zgitt = 2Zodd = 2\/
(1.103)

Wie in [9] fur verlustlose Leiter beschrieben, ist der ,common“-Mode-Wellen-
widerstand Zcomm fur verlustbehaftete Leiter halb so gro3 wie der ,even“-Mode-
Wellenwiderstand Zeyen

Zeomm= Zeven _ 1 \/ Ry + R +s(Lyy + L))

2 2\| G, +G,,+s(C,.+C!
11 12 ( 11 12) (1'104)
1 R+ 2Ry + (L + L)
2 O11+SC,

Dabei muss auf die unterschiedlichen Definitionen der Widerstandsbelége R} +
achtet werden. Gleiches wie fur die Kapazitatsbelage gilt fur die Leitwertsbelage.

Fur ein differentielles Bussystem kénnen auch drei nodale Wellenwiderstande
angegeben werden: Z; bzw. Z, flr die beiden Leitungen, welche aus Leiter 1 bzw.
Leiter 2 und Referenzleiter bestehen und Z;, fur die Leitung, welche aus Leiter 1
und Leiter 2 besteht. Abbildung 1.7b zeigt, dass der Gleichtaktwellenwiderstand
Zcomm €iner Parallelschaltung der nodalen Wellenwiderstande entspricht:

Z]_ . Zz

Z1+2>

Zcomm= (1.109)

Fur den differentiellen Wellenwiderstand gilt allgemein der Zusammenhang mit
den nodalen Wellenwiderstanden:

(Z1+22)-Z12

it = (Z1+20)||Z12= ———=—

Zgift = (Z1+ 22)||Z12 701 20§ Z1s

Den differentiellen Wellenwiderstand als Reihenschaltung der beiden nodalen

Wellenwiderstande zu sehen [51], mit Z;, — o, vernachlassigt die Kopplung zwi-

schen den Leitern:

(1.106)

Ziitt = Z1+ 2 (1.107)
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Fur ein symmetrisches Leitersystem Z; = Z, und Vernachlassigung der Kopp-
lung zwischen den Leitern (beispielsweise zwei identische Koaxialkabel) ist mit
Gleichung (1.107) der Zusammenhang zwischen dem differentiellen Wellenwi-
derstand Zgi# und dem nodalen Wellenwiderstand Z:

Zait = 2Z (1.108)

Mit Gleichung (1.105) ist der ,common“-Mode-Wellenwiderstand fir eine symme-

trische Leiteranordnung:

Zeomm= 5 (1.109)
Durch Normieren von Gleichung (1.95) und (1.96) auf die Referenzimpedanz Zg
ergibt sich bei symmetrischen Systemen mit den normierten Spannungen und

den normierten Stromen

U
U= ——undi=+/Zgl 1.110
VZo ( )
beziehungsweise mit den normierten differentiellen Gréf3en
Uqg .
Ug= —— und ig = /2Zplq4 1.111
2z v (t11D)

und den normierten ,common“-Mode-Grof3en

U N V4
Uc = \/z und ic = > lc (1.112)
2

die gemeinsame Transformationsmatrix fir symmetrische Dreileiteranordnungen

[7]:

) (1.113)

_|

I

_|

AR

I
VR

S
SILSI=

Diese entspricht Gleichung (1.57) fur n= 2 und hat den Vorteil, dass sie gleich
ihrer Inversen ist. In [52] wird die Transformationsmatrix mit vertauschten Zeilen
hergeleitet, so dass sie diesen Vorteil nicht aufweist. Somit gilt hier auch u = Tup,
und i = Tim.

Die Transformationsmatrix T fuhrt zu einer Form von diagonalisierten Belagsma-
trizen, wie sie bereits in Abschnitt 1.7.1.1 gezeigt wird. Durch Transformieren der
Leitungsgleichungen (1.7) und (1.8) fir n= 2 mit der Transformationsmatrix aus
Gleichung (1.113) ergeben sich fiir symmetrische Leiter (L}, = L5, Rj; = R, und

11 =Co):

dlu@ | | s+l +R+2R, 0
dz | ug(2) 0 S(Lh1— L)+ Ry

[ Io(2) ] (1.114)

id(2)
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SC1+911 0 ] [ Uc(2)

o ] (1.115)
0 s(ciq +2¢1,) + (911 +297,) Ud(2)

dlic@]_
dz | ia(2)
Zu beachten ist, dass hierbei die normierten Spannungen und Stréme entstehen
und im Vergleich zu den Gleichungen (1.97) und (1.98) der Faktor zwei in den
diagonalisierten Belagsmatrizen wegnormiert ist.

1.7.2 Wellenwiderstandsrichtige Terminierung

Eine wellenwiderstandsrichtige Terminierung im differentiellen Bussystem verhin-
dert stérende Reflexionen und verbessert die EMV-Eigenschaften. Daher spielt
sie eine wichtige Rolle in der Beschaltung von Bussystemen. In der Praxis wird
meist nur die differentielle Mode wellenwiderstandsrichtig abgeschlossen. Ist zum
Beispiel bei geschirmten Kabeln auch der ,common“-Mode-Wellenwiderstand
eindeutig definiert, kann es sinnvoll sein, diesen ebenfalls anzupassen, da dies
zu einer Verbesserung der Storfestigkeit beitragt.

Die Berechnung der Abschlusswidersténde fir eine gleichzeitige Anpassung der
,differential“- und der ,common“-Mode ist im Folgenden erlautert.

Allgemein sind im n-Leitersystem die Werte der Abschlussimpedanzen die Kehr-
werte der Abschlussadmittanzen zwischen dem k-ten und dem i-ten Leiter bezie-
hungsweise dem Referenzleiter:

[Zabschiusdki = [ L (1.116)

YAbscths%ki

Die Abschlussadmittanzen fiir n Leiter werden nach Gleichung (1.84) aus [8] aus
den Elementen der charakteristischen Admittanzmatrix gewonnen. Die Admittan-
zen zwischen dem k-ten Leiter und dem Referenzleiter (Index 0) sind:

n

[YAbschlus%kO = Z[Yc]ki (1-117)
i=
Fur die Admittanzen zwischen dem k-ten und dem i-ten Leiter gilt:

[Yabschiusski = —[Yeki (1.118)

Die charakteristische Admittanzmatrix kann durch Transformation aus der moda-
len Admittanzmatrix berechnet werden [8]:

Ye=TYemT ! (1.119)
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Die modale Admittanzmatrix Y¢n, ist durch Gleichung (1.68) gegeben.

Sind im symmetrischen differentiellen System mit n = 2 die modalen Impedan-
zen bekannt, kbnnen die Abschlussimpedanzen direkt angegeben werden. Die
beiden Abschlussimpedanzen [Zapschius$1o/20 Sind jeweils

[ZAbscthsélo - [ZAbscths%ZO = chomm - Zeven (1.120)

da die Parallelschaltung der beiden Abschlussimpedanzen zum Referenzleiter
dem ,common*“-Mode-Wellenwiderstand entspricht:

[Zabschlus$10[ZAbschlus$20
Zc = 1.121
oMM [Zapschius$10 + [Zabschius$20 ( )

Die Parallelschaltung der beiden Abschlussimpedanzen zum Referenzleiter und
der Abschlussimpedanz zwischen den beiden Leitern ergibt den differentiellen
Wellenwiderstand:

Zgift =

([Zabschius$10+ [ZAbschiusd20) [ZAbschlus12 (1.122)
[ZAbschius$10+ [ZAbschlusd20 + [ZAbschius$12

Mit Gleichung (1.120) ist der Abschlusswiderstand zwischen den beiden Leitern:

4Z4itt Zcomm o 2Zsddleven

= 1.123
4Zcomm— Zdiff Zeven— Zodd ( )

[ZAbscths;12 =

1.8 Frequenzabhangige Verluste

Bei aktuellen Kfz-Bussystemen wie beispielsweise FlexRay mit Datenraten bis zu
10 Mbit/s muss bei der Berechnung der Leitungsverluste auch deren Frequenz-
abhangigkeit, z.B. durch den Skineffekt, mitbertcksichtigt werden. Dazu werden
im Folgenden sowohl die Frequenzabhangigkeit des Impedanzbelags als auch
des Admittanzbelags analysiert.

1.8.1 Frequenzabhangiger Impedanzbelag

Bei verlustlosen Leitern muss nur die externe Induktivitat bertcksichtigt werden
(L" = LY). Bei verlustbehafteten Leitern tritt zusatzlich zu der externen eine inter-
ne Induktivitat auf (L’ = L{ +Lg) [7]. Der interne Induktivitatsbelag L{ wird mit dem
frequenzabhéngigen Widerstandsbelag zu einem internen Impedanzbelag Z/ zu-
sammengefasst, wahrend der Induktivitatsbelag L’ weiterhin nur den externen
Induktivitatsbelag Lg enthalt:

Z(0) =R(0)+jol' (o) =R(0)+joL(0) +joL,=Z(0) +joL,  (1.124)
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Die Frequenzabhangigkeit des Impedanzbelags kann bei Busleitungen im We-
sentlichen durch zwei Effekte beschrieben werden: den Skineffekt und den Pro-
ximityeffekt.

1.8.1.1 Skineffekt

Die Frequenzabhangigkeit des Widerstands- und des internen Induktivitatsbe-
lags aufgrund des Skineffektes hangt vom Radius r und der Leitfahigkeit ¢ der
Leiter ab. Fur einen grofRen Leiterabstand sim Vergleich zum Leiterdurchmesser
d (s> d) kann der frequenzabh&ngige interne Impedanzbelag mit den sogenann-
ten Kelvin-Funktionen ber(qg) und bei(q) beschrieben werden [7]:

o 1 ber(q) + jbei(q)
4(@) = V21mrod (bei'(q) —jber’(q)) (1.125)

Dabei sind ber’(q) und bei’(q) die Ableitungen der Kelvin-Funktionen nach der
Variablen g, welche mit der Skintiefe (Herleitung siehe beispielsweise [6])

1 2
= = 1.12
Vfuo U ( ®)
durch folgende Gleichung definiert ist [7]:
q= ﬁ% (1.127)

Die Kelvin-Funktionen ber(qg) und bei(q) sind der Realteil und der Imaginarteil der
Bessel-Funktion nullter Ordnung erster Gattung Jy mit dem komplexen Argument
qé%" = qv/—j, so dass der interne Impedanzbelag auch mit Bessel-Funktionen
geschrieben werden kann:

/ _ J JO(q\/jD
Z(0) = NG (%Jo(q\/fj)) (1.128)

Die Ableitung der Bessel-Funktion nullter Ordnung J; ist die negative Bessel-
Funktion erster Ordnung —J;, so dass der interne Impedanzbelag mit der Ket-
tenregel auch wie in [21] geschrieben werden kann:

] ( Jo(av/=]) ) _jop —d(vV=25) (1.129)

Va2wes \—dilay=)v=i)  2m v=25h(V=255) |
Aufgrund der Komplexitat der Bessel-Funktionen haben sich verschiedene Na-
herungen zur Beschreibung des Skineffektes etabliert. Eine Naherung mit zwei
Bereichen und eine fir den gesamten Frequenzbereich werden im Folgenden
vorgestellt.

Zi(0)
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Néaherung mit zwei Bereichen

Deutlich einfacher ist die gangige Naherung fur den internen Impedanzbelag,
bei der zwischen dem statischen (DC) und dem hochfrequenten (HF) Bereich
unterschieden wird:

joL! fur f < f
Z(w)={ Fpeti@lipe furf<f (1.130)

Der grof3te Fehler tritt bei der Grenzfrequenz fo zwischen den beiden Bereichen
auf (siehe Abbildung 1.8), die Uber das Verhaltnis von Radius r zu Skintiefe &
festgelegt wird [7]:

5= 2 (2.131)
Die Grenzfrequenz lautet demnach hier:
4
fo = 1.132
0= Tmor? ( )

Bis zur Skintiefe 6 = r ist der Skineffekt vernachlassigbar (siehe Abbildung 1.8)
und die statischen Werte sind [7]:

1
= 1.133
R,DC oTT2 ( )
o _7H
Li pc = g = 0,510 75 (1.134)

Der interne statische Induktivitatsbelag kann mit der Grenzfrequenz fo Uber den
statischen Widerstandsbelag ausgedrickt werden:

. f
jolipc = Jf—ORDc (1.135)

Somit lautet der interne statische Impedanzbelag:

f
Zipc = R'Dc(lﬂf—o) (1.136)

Fur Frequenzen Uber der Grenzfrequenz fg ist die Skintiefe kleiner als der Radius,
der Skineffekt tritt deutlich in Erscheinung und der Widerstandsbelag nimmt na-
herungsweise mit \/f zu, wahrend der interne Induktivitatsbelag mit /f abnimmt

[7]:
f
Ry = Roc /f_ozﬁ,/%,/gzpe;\/a (1.137)
[t 1 [0 [2 1
e = Lipc Tozm % BZR,sﬁ (1.138)
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Der gemeinsame konstante Faktor wird mit R; bezeichnet:

R = (1.139)

2V/21r

Durch einen Vergleich von Gleichung (1.137) und (1.138) zeigt sich der Zusam-
menhang R = wL{ ;, mit dem der interne Induktivitatsbelag auch Gber den Wi-
derstandsbelag ausgedrickt werden kann. Somit lautet der interne Impedanzbe-
lag fur hohe Frequenzen:

Z yr = RV o (1+)) RhF(lﬂLj):R’DC\/]ZO(PFJ') (1.140)

Mit 14
- +]
= - 1.141
Vi 7 ( )
kann Gleichung (1.140) auch mit der Laplace-Variable s geschrieben werden:
HE=RV2\/jo = Riv2y/s (1.142)

Naherung fur den gesamten Frequenzbereich

A+ B,/sist eine verbreitete Naherung (u. a. in [7], [16], [17], [18]) fur den internen
Impedanzbelag Gber den gesamten Frequenzbereich:

Zi ~ R;DC+F2,5\/_\/§—R,DC+R;-|F+JwL|HF_R,DC+R,DC\/71‘H) (1.143)

Durch die Normierung der Frequenz auf die Grenzfrequenz fp ist bei Frequen-
zen f <« fo der zweite Term vernachlassigbar und der statische Widerstandsbe-
lag Ry dominant, wahrend bei hohen Frequenzen der zweite Term dominiert.
Die Impedanz durch die interne statische Induktivitat kann bei dieser Naherung
nicht beriicksichtigt werden, da sie nach Gleichung (1.135) fur Frequenzen gro-
Ber fo dominant wéare und das Hochfrequenzverhalten der internen Induktivitat
uberdecken wirde.

Mit der Naherung nach Gleichung (1.143), welche den gréf3ten Fehler des Wider-
standsbelags genau wie die bereichsweise Naherung bei der Grenzfrequenz fy
aufweist, lautet die charakteristische Admittanz:

G +sC G +sC
Ye(s) = \/ S+ sLL \/%C+Rgﬁﬁ+s% (1.144)
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Abbildung 1.8: Vergleich der exakten Beschreibung mit Bessel-Funktionen, der
Naherung fur zwei Bereiche und fur den gesamten Frequenzbe-
reich fir den Widerstandsbelag (a) und Induktivitatsbelag (b)

Die Ausbreitungskonstante aus Gleichung (1.21) wird unter Berucksichtigung des
Skineffektes zu:

7(9) = /(Z}(5) +5Le) (G +5C) ~ 1/ (Rog + Rev/2y/5+5L4) (G +5C)  (1.145)

Die Berechnung mit Bessel-Funktionen nach Gleichung (1.129) sowie die Néhe-
rung nach Gleichung (1.143) sind fur Leiter gultig, deren Abstand zum Ruckleiter
oder zu anderen stromfiihrenden Leitern grol3 ist im Verhaltnis zum Durchmesser,
d.h. s> d (siehe Abbildung 1.9). Andernfalls muss der Proximityeffekt mitbertck-
sichtigt werden.

)) N

Abbildung 1.9: Stromverdrangung bei grof3em Leiterabstand s> d
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1.8.1.2 Proximityeffekt

Zusatzlich zum Skineffekt tritt der Proximityeffekt oder Nachbarschaftseffekt bei
Leitern auf, deren Abstand s in der Grél3enordnung ihrer Durchmesser d liegt.
Dies trifft auf alle typischen Kfz-Buskabel zu (vergleiche mal3stabsgetreue Abbil-
dung 1.3). Schon bei s < 10d steigt der Widerstandsbelag durch den Proximityef-
fekt an [19] [20]. Bei s= 2d im Gegentakt ist R, durch den Proximityeffekt bereits
um 15% hdoher [7]. Abhangig von der Stromrichtung in den Leitern werden durch
die magnetischen Felder die Elektronen an die Innen- oder Auf3enseiten der Lei-
ter gedrangt, so dass sich der effektive Leiterquerschnitt weiter verringert (siehe
Abbildung 1.10).

(b)

Abbildung 1.10: Nachbarschaftseffekt bei (a) gleicher und (b) entgegengesetz-
ter Stromrichtung

Nach [21] wird fur den Gleichtaktfall zum internen Impedanzbelag ein Proximity-
effektteil addiert, so dass sich folgender interner Impedanzbelag ergibt:

' —Jo(v/=2j% L
2T[ —2]3\]]_(\/ —213) 1 n

n=

IMal2(1— Q) (1+Qn)  (1.146)

Dabei ist Qn der Quotient zweier Bessel-Funktionen

CQnh= Tnia(vV=25) (1.147)

Jn-1(v _ZJ%)
und Qy, der konjugiert komplexe Quotient. Auf3erdem sind die relevanten Glieder
der ersten drei Reihen gegeben durch [21]:

M = —%S(H (£S>2Q1+ (£)4Q2+ (£)4Q§+...> (1.148)
My = —% (1+2(£)2Q1+...) (1.149)

M3=———=+... (1.150)

2ms
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Durch den Nachbarschaftseffekt wird lediglich der Hochfrequenzwiderstandsbe-
lag R der Leiter erhoht. Weder die Grenzfrequenz fo noch der statische Wi-
derstandsbelag R werden beeinflusst. Daher kann der Nachbarschaftseffekt in
der Naherung nach Gleichung (1.143) leicht durch einen Faktor von R; beriick-
sichtigt werden. Diese Faktoren sind abhangig vom Verhéltnis von Radius r zum
Abstand s und von der Stromrichtung und kénnen aus [19] und [20] entnommen
werden (siehe Abbildung 1.11). Im theoretischen Extremfall, in dem zwei Leiter
direkt nebeneinander liegen, s= d, betragt der Faktor bei Gleichtakt etwa 1,35.
Derselbe Faktor gilt fir den Gegentakt bei einem typischen Leiterabstand von
verdrillten Leitern von s=1,5d.

4 T T T T T
: : = = = gleiche Stromrichtung
entgegengesetzte Stromrichtung ||

3.5

Proximity—Faktor

15 2 2.5 3 35 4
Abstand s/d

Abbildung 1.11: Proximity-Faktor fur verschiedene Anzahlen n benachbarter
Leiter bei gleicher Stromrichtung [22] und bei entgegengesetz-
ter Stromrichtung [19]

In Abbildung 1.12 ist die Frequenzabhé&ngigkeit des internen Impedanzbelags Z;
fur weit auseinander liegende Leiter s> d (nur Skineffekt) und fur den typischen
Wert s=1,5d im Gegentakt bzw. den Extremfall s= d im Gleichtakt dargestellt.
Fir jeden der beiden Félle wird der interne Impedanzbelag Z/ mit der exak-
ten Berechnung aus Gleichung (1.129) und aus Gleichung (1.146) mit Bessel-
Funktionen und mit der Naherung nach Gleichung (1.143) mit und ohne Faktor
1,35 gegenibergestellt. Durch die Normierung der Achsen ist die Darstellung
unabhangig von den Leitungsparametern flur alle Leiter gultig. Die Abweichung
zwischen exakter Berechnung und N&herungen ist bei r /6 = 2 am grof3ten.

Befinden sich mehr als zwei Leiter in einer Nachbarschaft mit s< 10d, so erhdht
sich der Proximityeffekt weiter [22]. Bei gleichzeitigem Stromfluss in vielen Leitern
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i Bessel-Funktionen s
| = = = Naherung .
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Abbildung 1.12: Frequenzabhangigkeit des internen Impedanzbelags nur mit
Skineffekt fur s> d und mit Proximityeffekt fir s=d im Gleicht-
akt bzw. s=1,5d im Gegentakt exakt mit Bessel-Funktionen
und mit der Naherung nach Gleichung (1.143)

eines Kabelbtndels ist also mit deutlich erh6hten Widerstandsbelagen im Hoch-
frequenzbereich zu rechnen (Faktoren siehe Abbildung 1.11). Hierbei beginnt der
Hochfrequenzbereich je nach Leiterdurchmesser bereits bei recht niedrigen Fre-
guenzen, bei typischen Leiterdurchmessern von d =0,9 mm bis d =0,6 mm be-
reits bei einer Grenzfrequenz von fo =86 kHz bis fo =194 kHz.

1.8.2 Frequenzabhangiger Admittanzbelag

Bei der Betrachtung des frequenzabhéngigen Admittanzbelags Y'(®w) = G'(®) +
joC'(w) ist auch die Frequenzabhéangigkeit des Leitwertsbelags und des Kapazi-
tatsbelags zu beachten, welche voneinander abhangig sind.

Im homogenen unpolaren Medium kann der Leitwertsbelag G' mit der Leitfahig-
keit des Dielektrikums o direkt aus dem Kapazitatsbelag C' oder dem externen
Induktivitatsbelag L; berechnet werden [7]:

G(w) = 2 C(0)=poly? (1.151)
Eo&r

Der Zusammenhang zwischen Leitwerts- und Kapazitatsbelag wird hier auch oft
mit dem dielektrischen Verlustfaktor beschrieben, welcher im homogenen unpo-
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laren Medium nur die Leitfahigkeitsverluste berticksichtigen muss:

tan(8. (o)) = w;& (1.152)

Im inhomogenen und/oder polaren Dielektrikum treten aber immer zwei Verlust-
mechanismen auf: die Leitfahigkeit aufgrund von freien Ladungstragern im Di-
elektrikum o und die Polarisationsverluste [7]. Fur die Polarisationsverluste kann
ein weiterer dielektrischer Verlustfaktor definiert werden, welcher eine zusatzli-
che frequenzabhéangige relative Permittivitat fiir die Polarisationsverluste & pg(®)

enthalt [26]: (@)
Erpoll @

taf‘(5p0|(60)) = Sr((D)

(1.153)

Aufgrund der Polarisationsverluste wird auch die relative Permittivitat & (w) fre-
guenzabhangig [26]. Der gesamte dielektrische Verlustfaktor tand setzt sich dann
aus den beiden Verlustfaktoren fir die einzelnen Verlustmechanismen zusammen
[26]:

0 + 0&HErpol( )
weoE ()

tan(8()) = tan(3L () +tan(Spo(®)) = (1.154)

Im inhomogenen Medium unter Berticksichtigung der Polarisationsverluste lautet
damit der Zusammenhang zwischen Leitwerts- und Kapazitatsbelag [7]:

G (o) = tan§(w))oC' (o) = 2 Z‘Z‘:'(gz)‘"(“’)c%w) (1.155)

Mit Gleichung (1.155) kann der Admittanzbelag auch ohne G’ ausgedriickt wer-
den:
Y'(w)= (tan(6(w)) +j)oC () (1.156)

Im Folgenden wird aus Griinden der Ubersichtlichkeit die selbstverstandlich wei-
terhin bestehende Frequenzabhangigkeit der Variablen nicht mehr explizit durch
die Schreibweise mit dem Argument (@) ausgedriickt.

In einer aquivalenten verbreiteten Schreibweise wird der verlustlose Admittanz-
belag Y’ = jcoé’ benutzt und der Leitwertsbelag als komplexe Permittivitat £ bei
der Kapazitatsberechnung verwendet, wobei der Realteil ¢’ und der Imaginarteil
¢” Uber die Kramers-Kronig-Relation miteinander in Beziehung stehen [7][25].

g=¢—j¢" =e(1-jtand) (1.157)

Dabei ist darauf zu achten, dass dieser Zusammenhang in den Leitungsgleichun-
gen zu nicht kausalen Ergebnissen fihren kann, wenn tané und &, beide als kon-
stant angenommen werden [25]. Kausale Ergebnisse sind zu erwarten, wenn
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tand und &, frequenzabhangig sind, oder wenn & als konstant angenommen wird
und gleichzeitig tand = 0 oder tand ~ % gilt [25]. Mit anderen Worten, wenn C’
konstant ist, muss auch G’ konstant sein, damit Kausalitat gewahrleistet ist.

Die Frequenzabhangigkeit, auch Dispersion genannt [26], der Dielektrizitatszahl
& und des dielektrischen Verlustfaktors tand wird durch verschiedene Polari-
sationsmechanismen beeinflusst. Grenzflachenpolarisation an Dielektrika unter-
schiedlicher Leitfahigkeit tritt bereits bei relativ niedrigen Frequenzen im Hz- bis
kHz-Bereich auf [26]. Mit steigender Frequenz horen aufgrund ihrer Tragheit dann
zunachst die polaren Molekule auf, sich im Wechselfeld auszurichten (Orientie-
rungspolarisation), dann kdonnen unterschiedlich geladene Kristallgitterbaustei-
ne nicht mehr folgen (Gitterpolarisation) und schlie3lich verschieben sich auch
einzelne Atome mit unterschiedlichen Ladungen innerhalb eines Molekuls nicht
mehr (Atompolarisation) [26]. Die Grenzfrequenzen der einzelnen Polarisations-
mechanismen sind stark vom jeweiligen Dielektrikum und von der Temperatur ab-
hangig. Fur einen einzigen isoliert betrachteten Polarisationsmechanismus sind
in [26] analytische Ausdriicke zur Beschreibung der Frequenzabhangigkeit der
Dielektrizitatszahlen zu finden:

Estat— €
=€+ —s 1.158
Estat— €
= —< 1.1
&rPol (MH((M)Z (1.159)

Dabei ist 7 die Relaxationszeit der jeweils polarisierenden Elemente. Bei der Fre-
quenz 1/t findet demnach der Ubergang zwischen &g und dem kleineren &,
statt. Letzteres entsprache einem g unter Vernachlassigung der Polarisations-
verluste. Die Uberlagerung von mehreren Polarisationsmechanismen ist durch
diese Gleichungen nicht angedeckt. Fir Ubliche Kabelisolierungen liegen aber
Anderungen der Dielektrizitatszahl & und des dielektrischen Verlustfaktors tand
aufgrund des Aussetzens der Gitter- und der Atompolarisation oberhalb des re-
levanten Frequenzbereiches [26]. Dagegen kann die Orientierungspolarisation
bereits bei einigen MHz ausbleiben und sollte damit zumindest fur FlexRay nicht
vernachlassigt werden. Die Grenzflachenpolarisation liegt dagegen in einem so
niedrigen Frequenzbereich (Hz bis kHz), dass sie praktisch nur fur Gleichanteile
eines Bussignals relevant ist.

Bei Kfz-Buskabeln werden haufig Polyvinylchlorid (PVC), Polypropylen (PP) und
auch Polyethylen (PE) eingesetzt. Diese thermoplastischen Kunststoffe haben
sehr unterschiedliche Polarisationsverhalten. PVC enthélt polare Cl-Atome, wah-
rend PP und PE einen weitgehend unpolaren Charakter aufweisen [26]. Da pures
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PVC sprode ist, werden zusatzlich polare Weichmacher beigefiigt, was die Fre-
guenzabhangigkeit der dielektrischen Kenngrof3en weiter verstarkt.

Fur ein homogenes Dielektrikum aus einem unpolaren Polymer treten keine Po-
larisationsverluste auf, und es gilt & = const tand ~ % und damit sind C' und G’
nicht frequenzabhangig: C' = constund G’ = const



2 Leitungsmodelle zur Beurteilung der
Signalintegritat

Die Modellierung von Leitungen auf Basis der Leitungstheorie ist ein Thema, wel-
ches die Fachwelt bereits seit langem beschéftigt. Dementsprechend wurden im
Laufe der Zeit unterschiedlichste Modellierungsansatze in grol3er Zahl verfolgt,
von der verlustlosen Leitung bis hin zur Berlcksichtigung frequenzabhangiger
Verluste. Im Abschnitt 2.1 sollen kurz nur einige davon erwahnt werden, um den
im Abschnitt 2.3 und Abschnitt 2.4 gewahlten und weiterentwickelten Ansatz ab-
grenzen und einordnen zu kdénnen.

2.1 Modellierungsansatze

Die verschiedenen Modellierungsansatze auf Basis der Leitungstheorie unter-
scheiden sich zum einen bereits in der grundlegenden Modellierung einer Zwei-
drahtleitung und zum anderen in der Umsetzung der frequenzabhangigen Verlu-
ste. Fur diese beiden Kategorien werden im Folgenden einige Modellierungsan-
satze erlautert.

2.1.1 Zweidrahtleitung

In der Regel werden Leitungen Uber ihre Belage R, L/, C' und G’ beschrieben,
so dass der einfachste Modellansatz ist, ein Ersatzschaltbild wie in Abbildung 1.4
fur ein infinitesimales (bzw. elektrisch kurzes) Leitungsstick mit konzentrierten
Elementen der Leitungsbeldage zu verwenden. Diese Anordnung der konzentrier-
ten Elemente wird in einer der Leitungslange und Wellenlange entsprechenden
Anzahl kaskadiert. Daher benétigt ein solches Modell fir lange Leitungen eine
grol3e Anzahl an konzentrierten Elementen, was zu langen Rechenzeiten flhrt.

Ahnlich lange Rechenzeiten weisen Modelle auf, welche die Leitungsdifferen-
tialgleichungen diskretisieren. Ein solcher Ansatz mit der Finite-Differenzen-
Methode im Zeitbereich (englisch: ,Finite-Difference Time-Domain®, FDTD) wird
z.B. in [7] [60] [61] beschrieben.

Zur Rechenzeitverkirzung bei langen Leitungen verwendet Branin bereits 1967
[10] zur Modellierung einer Zweidrahtleitung gesteuerte Spannungsquellen, wel-

39
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che das Signal um die Laufzeit T verzégern (siehe Abbildung 2.1). Etwas spater
behandelt er auch verlustbehaftete Leitungen in [11] bzw. [12].

1(0,t) Z Z. 4I&t)

—

o—if —L_ o
U(0,9) E.(I,t-7) D Q E(0,t-7) u(l,b)

(o) O

Abbildung 2.1: Modell einer Zweidrahtleitung mit gesteuerten Quellen

Die dem Ersatzschaltbild entsprechenden Leitungsgleichungen lauten

U(0,t) = ZI (0,t) + Er(l,t — 7); (2.1)

U(lt) = Zl(I,t) + Es(0,t — 7); (2.2)
mit den Gleichungen fur die gesteuerten Quellen:

Es(0,t) =2U(0,t) —E(I,t —7); (2.3)

El’(lvt) =2U (Iat>_ES<O7t_T>; (24)

In [7] erfolgt eine Erweiterung dieses Ansatzes auf Mehrleitersysteme, der unter
anderem in [14] wieder aufgegriffen wird. Nach der Entkopplung der Leitungsglei-
chungen mit gesteuerten Spannungs- und Stromquellen werden modale Leitun-
gen mit gesteuerten Spannungsquellen verwendet (siehe Abbildung 2.2).

Diese Herangehensweise hat den Hintergrund der weiten Verbreitung und Ver-
wendung von Simulationsumgebungen, die feste vorgefertigte elektrische Kom-
ponenten verwenden, wie beispielsweise SPICE. In modernen Simulationsum-
gebungen bzw. Hardwarebeschreibungssprachen ist vielfach auch eine direkte
Beschreibung durch Leitungsgleichungen moglich. Dieser Ansatz wurde hier ge-
wahlt und ist in Abschnitt 2.3 und Abschnitt 2.4 beschrieben.

2.1.2 Frequenzabhangige Verluste

Ein grof3es Problem, und daher in zahlreichen Verdoffentlichungen behandelt, ist
die Modellierung der frequenzabhangigen Leitungsverluste (siehe Abschnitt 1.8)
fur Simulationen im Zeitbereich.
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Abbildung 2.2: Mehrleitermodell mit modalen Zweidrahtleitungen und mehrfach
gesteuerten Quellen zur Entkopplung

Die Modellierung frequenzabhangiger Verluste im Zeitbereich wurde in der Lite-
ratur bereits ausgiebig untersucht. Bereits 1982 wurden Leiter zur Beschreibung
des Skineffektes in Ringe mit verschiedenen Widerstanden eingeteilt [27].

Ein Leitungsmodell aus [28] mit frequenzabhangigen Parametern im Zeitbereich
basiert auf der Untergliederung der Leitung in elektrisch kurze verlustlose Lei-
tungssegmente, die durch Dampfungsnetzwerke mit konstanten ohmschen Wi-
derstanden und Verzerrungsnetzwerke miteinander verbunden sind. Die Verzer-
rungsnetzwerke bilden die Frequenzabhéangigkeit der Leitungsparameter nach
und werden durch Zustandsgleichungen beschrieben.

In ahnlicher Weise werden auch in [66] verteilte Widerstande zur Modellierung der
Verluste benutzt. Diese Ansatze bendtigen, ebenso wie andere oben beschriebe-
ne Ansatze, eine grol3e Anzahl konzentrierter Elemente fur lange Leitungen und
fuhren daher zu langen Rechenzeiten.

Genauso wie fur die gesamte Leitungsgleichung fuhrt auch fur die Implementie-
rung der frequenzabhangigen Verluste eine Diskretisierung einfach zum Ziel, was
in einigen Vero6ffentlichungen beschrieben wird [29]-[31].

Im Ansatz aus [30] werden zunéchst die Telegraphengleichungen von der ak-
tuellen Position x bis zur Leitungslange | integriert. Dann werden die Integrale
diskretisiert und als Summen formuliert. Die Summen werden fir alle diskreten
Stellen auf der Leitung berechnet und ein Gleichungssystem aller Gleichungen
aufgestellt. Dieses Gleichungssystem wird dann so aufgeldst, dass nur noch die
Spannungen und Strome an den Leitungsenden Ubrig bleiben. Dann erst kommt
die modale Analyse ins Spiel, wobei die Matrizen mit Hilfe der Eigenvektoren
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diagonalisiert werden. AnschlieRend werden die einzelnen Matrixelemente mit
gebrochenrationalen Funktionen im z-Bereich approximiert, was nur fir einen
bestimmten Satz von Leitungsparametern und einer bestimmten Leitungslénge
geschieht. Daher muss fir jede Leitung eine neue Approximation durchgefiihrt
werden.

In [31] wird eine Teildiskretisierung der Telegraphengleichungen benutzt. Zu-
nachst wird nur die Zeit diskretisiert. Verschiedene Ordnungen der Diskreti-
sierung fuhren zu unterschiedlichen Genauigkeiten. In [31] wird die Trapez-
Diskretisierung empfohlen. Nach der zeitlichen Diskretisierung wird Giber den Ort
integriert. Zur Implementierung wird dann allerdings auch das Integral Gber den
Ort diskretisiert.

Alle unterschiedlichen Arten von Diskretisierungen haben wiederum lange Re-
chenzeiten gemeinsam.

Eine andere Gruppe von Verdéffentlichungen wahlt den Weg tber Faltungsintegra-
le zur Implementierung der Frequenzabhé&ngigkeit im Zeitbereich [32]-[37].

In [32] wird zur Implementierung von Leitungsverlusten in VHDL-AMS die Ad-
dition der reflektierten und doppelt reflektierten Wellen aufgrund von Verlusten
verwendet, allerdings werden keine frequenzabhangigen Verluste berticksichtigt.
Dabei wird Bezug genommen auf die Herleitung aus [18]. In [18] wiederum wird
sehr wohl auch der frequenzabhangige Widerstandsbelag hergeleitet und dieser
auch in den Zeitbereich transformiert, also eine Impulsantwort der verlustbehaf-
teten Leitung mit Skineffekt angegeben. Die Faltungsintegrale werden in [18] nu-
merisch gelost.

Auch in [33] wird die numerische Faltung gewahlt und eine Impulsantwort fir die
verlustbehaftete Leitung angegeben, allerdings ohne frequenzabhangige Verlu-
ste wie den Skineffekt.

Die in diesen beiden und anderen Veroffentlichungen beschriebene numerische
Faltung bendtigt sehr viel Arbeitsspeicher, da jeder vergangene Wert gespeichert
werden muss, und extrem lange Rechenzeiten [34]. Daher wurde eine effizientere
Form, die rekursive Faltung, entwickelt.

Fir die rekursive Faltung wird zunéchst die zu faltende Funktion im Frequenz-
bereich z.B. mit der Padé-Approximation als gebrochenrationale Funktion ap-
proximiert. Im Folgenden wird diese gebrochenrationale Funktion mittels Parti-
albruchzerlegung zerlegt. Durch Rucktransformation der einzelnen Partialbriiche
entsteht eine Summe aus Exponentialfunktionen im Zeitbereich. In [35] wird die
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allgemeine rekursive Faltung mit mehrfachen und konjugiert komplexen Polpaa-
ren in der approximierten gebrochenrationalen Funktion beschrieben. Auch in
[36] wird die rekursive Faltung erlautert.

In [37] werden Streuparameter in den Zeitbereich transformiert, was wieder auf
eine rekursive Faltung hinauslauft. Die Faltung wird nur einmal zu Beginn durch-
gefuhrt fur den Signalwechsel von 0 nach 1 und umgekehrt und mit den Ergeb-
nissen bis zum eingeschwungenen Zustand eine Tabelle gefullt, welche fir die
weitere Simulation benutzt wird. Das fuhrt zu einer enormen Rechenzeiterspar-
nis, funktioniert aber nur fir lineare Netzwerke bzw. wenn das Netzwerk in einen
nichtlinearen und einen linearen Teil zerlegt werden kann.

Eine entscheidende Rolle bei der rekursiven Faltung spielt die Approximation der
zu faltenden Funktion als gebrochenrationale Funktion im Frequenzbereich. Ver-
schiedene Ansétze hierzu werden in diesem Zusammenhang in der Literatur dis-
kutiert.

In [38] wird die Ubliche Padé-Approximation als die Approximation mit der gering-
sten Genauigkeit identifiziert. Die Padé-Approximation ist eine lokale Approxima-
tion mit einer hohen Genauigkeit in einem Entwicklungspunkt. Fir eine Uber-
tragung von breitbandigen Signalen, wie Pulsen im Zeitbereich, wird aber eine
globale Approximation mit einer hohen Genauigkeit Gber einen grof3en Frequenz-
bereich bendtigt [34]. Eine hohere Approximationsordnung bewirkt eine bessere
Gute in einem groReren Frequenzbereich um den Entwicklungspunkt, fihrt aber
bei der Padé-Approximation oft zu numerisch instabilen Loésungen [34].

Ein besserer Kompromiss zwischen Genauigkeit und Effizienz soll laut [38] durch
die Interpolation weniger Samples der Originalfunktion in Kombination mit der
,Difference Approximation“ erreicht werden. Dies kann jedoch nur fir eine kon-
krete Funktion, also bekannte Leitungsparameter, und nicht allgemeingdltig ftr
Funktionen mit symbolischen Koeffizienten angewendet werden. Die Methode
wird auch in [39] verwendet, wobei ebenso wie in [38] zuerst der Skineffekt-Teil
und der Verzogerungsteil extrahiert und einzeln berechnet werden. In [39] wird
weiterhin die Dampfungsfunktion normiert.

Auch in [34] wird nach der modalen Zerlegung nicht auf die Padé-Methode fiir die
Approximation der Dampfungsfunktion als gebrochenrationale Funktion gesetzt.
Ebenso wie in [38] und [39] wird hier zunachst die Verzogerung extrahiert. Nach
der Approximation wird die rekursive Faltung angewendet. Es wird aber weiter-
hin eine effizientere Methode als die rekursive Faltung beschrieben, welche ein
ZustandsgréRenmodell der Leitung erstellt [34].
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Fur die rekursive Faltung muss die zu faltende Funktion im Laplace-Bereich in
einer gebrochenrationalen Form vorliegen. Wenn diese vorhanden ist, muss in
vielen Hardwarebeschreibungssprachen allerdings keine Partialbruchzerlegung,
keine Transformation in den Zeitbereich und keine Faltung mehr durchgefihrt
werden, da eine Laplace-Transfer-Funktion implementiert ist, welche diese Schrit-
te direkt in das Losungsverfahren fir das DGL-System integriert. Somit ist eine
effiziente Implementierung gegeben, welche hier verwendet wird.

2.2 Auswahl der Hardwarebeschreibungssprache

Fur Simulationen ganzer Bustopologien missen die eingesetzten Leitungsmodel-
le hohe Anforderungen an die Rechengeschwindigkeit erftillen. Zu diesem Zweck
eignen sich, wie oben beschrieben, besonders Modelle auf Basis der Leitungs-
gleichungen (1.35) und (1.36). Es kommen nur Hardwarebeschreibungssprachen
(englisch: ,Hardware Description Language“, HDL) infrage, welche nicht auf di-
gitale Signale beschréankt sind, sondern in denen auch Verhaltensmodelle mit
analogen Spannungen und Stréomen erstellt werden kdnnen.

Fruher wurde fir solche Problemstellungen meist SPICE (,Simulation Program
with Integrated Circuit Emphasis”) verwendet. SPICE ist im engeren Sinn keine
HDL, da es nur die Beschreibung in Form von Netzlisten erlaubt. Die Modellie-
rung auf Basis der Leitungsgleichungen ist in SPICE Uber die Verwendung von
vordefinierten Elementen wie gesteuerten Quellen méglich, und wurde beispiels-
weise von Paul [7] umgesetzt. Da Gleichungen nicht direkt implementiert werden
konnen, ist die Umsetzung in SPICE umstandlich und fir Verhaltensmodelle von
beispielsweise Transceivern nicht mehr akzeptabel.

Neben der reinen Beschreibung der zeitlichen Ablaufe auf den Leitungen ist zur
Bewertung der Signalintegritat bei derzeitigen Datenraten von einigen Mbit/s und
Leitungslangen ab einigen zehn Metern eine Prézision erforderlich, fur welche die
Frequenzabhangigkeit der charakteristischen Impedanz und der Ausbreitungs-
funktion nicht vernachlassigt werden kann. Diese Eigenschaften lassen sich am
einfachsten im Frequenzbereich beschreiben, was die Auswahl der HDLs wei-
ter einschrankt. Zur Modellierung von Mehrleitersystemen bietet sich zudem eine
Beschreibung mit Matrizen an.

Neben den Leitungsmodellen werden zur Simulation einer Bustopologie viele
weitere Modelle benétigt, unter anderen von Transceivern, Terminierungen und
Entstoérdrosseln (siehe Abbildung 1.2). Daher muss eine HDL die Erstellung ein-
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zelner neuer, auch nichtlinearer Elemente und die einfache Verschaltung selbiger
unterstitzen. Weiterhin ist davon auszugehen, dass Modelle solch verschieden-
artiger Elemente von unterschiedlichen Stellen, zum Beispiel von den Herstel-
lern, zusammengetragen werden. Fir eine reibungslose Gesamtsystemsimulati-
on ist deshalb eine standardisierte HDL und/oder standardisierte Schnittstellen
zwischen den Elementen erforderlich.

Zwei standardisierte flexible Sprachen, welche die Anforderungen fir schnelle
und prézise Simulationen erftllen, sind Verilog-AMS fir analoge, digitale und
gemischte Signale, im IEEE-Standard 1364-2001 Revision C beschrieben, und
VHDL-AMS (,Very High Speed Integrated Circuit Hardware Description Langua-
ge - Analog and Mixed Signal), im IEEE-Standard 1076.1 beschrieben. Beide er-
lauben die Beschreibung frequenzabhangiger Eigenschaften im Zeitbereich tber
Laplace-Funktionen (laplace_nd in Verilog-AMS und LTF in VHDL-AMS) und
sind daher fur die Modellierung von Leitungen geeignet. VHDL-AMS hat aller-
dings eine groRRere Verbreitung in der Automobilindustrie als Verilog-AMS, so
dass aus diesem Bereich bereits viele Modelle existieren und in Bibliotheken
zusammengetragen sind [68]. Daher ist insgesamt VHDL-AMS die Sprache der
Wabhl zur Erstellung der im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Modelle.

2.3 Modellierung des verlustbehafteten
Mehrleitersystems

Durch Entkopplung des Gleichungssystems nach Abschnitt 1.4 kdnnen Leitungs-
modelle fir einen Hin- und einen Ruckleiter, wie sie in Abschnitt 2.4 beschrie-
ben sind, fur je einen Leiter des Mehrleitersystems verwendet werden. Die Ent-
kopplung mit der Transformationsmatrix nach Gleichung (1.57) fur zyklisch sym-
metrische Leiteranordnungen nach Abschnitt 1.5.1 ist nicht direkt mdglich, da
die Transformationsmatrix komplex ist. Die Eigenwerte von reellen symmetri-
schen Matrizen wie den Belagsmatrizen sind zwar immer reell, aber eine Mul-
tiplikation einer komplexen Zahl mit einer elektrischen Grél3e, zum Beispiel der
across quantity , ist in VHDL-AMS nicht vorgesehen.

Fur komplett symmetrische Systeme, welche nur zwei unterschiedliche Matrixein-
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trdge haben

zy z, ... Z,
z, Z :
z=| "2 ™ / (2.5)
: Z,
z, ... Z, Z

gibt es neben der komplexen Transformation nach Gleichung (1.57), welche flr
drei Leiter nach Fortescue benannt ist, auch die reele Clarke-Transformation fur
drei Leiter und die Karrenbauer-Transformation, welche auch fiir n Leiter gultig ist
[45] [46]:

1 1 1 1
1 1-n 1 :
K=|l1 1 1-n "-. (2.6)
1
|1 .1 1-n
1 1 1 1 ]
1 -1 0 0
K‘l—% 1 0 -1 " (2.7)
o 0
1 0 ... 0 -1

Die modale Widerstandsbelagsmatrix R, = K"1R'K = KR’ K1 ist identisch mit der
komplex transformierten Widerstandsbelagsmatrix nach Gleichung (1.60), bei der
immer nur zwei unterschiedliche Eigenwerte auftreten: R| +nR; und R;. Dies hat
den Vortelil, dass die frequenzabhangige Widerstandsbelagsmatrix nicht mit einer
frequenzabhangigen Transformationsmatrix multipliziert werden muss, sondern
die Frequenzabhangigkeit anschlieRend fur jede modale Leitung einzeln imple-
mentiert werden kann. Mit dem VHDL-AMS-Befehl generate werden n modale
Leitungen erzeugt, denen nur noch die frequenzunabhéngigen Anteile R, und
RS nach Gleichung (1.133) und (1.139) der modalen Widerstandsbelage R; +nR;,
und R] als Parameter tibergeben werden missen.

Diese theoretisch fur n Leiter giltige Transformation ist allerdings in der Praxis nur
fir maximal drei Leiter anwendbar, da fur mehr Leiter keine identischen Abstén-
de zwischen allen Leitern existieren kdnnen, so dass die Belagsmatrizen nicht die
Form aus Gleichung (2.5) haben. Als Anwendungsfalle sind denkbar: Drei iden-
tische Leiter und ein mittig gelegener Referenzleiter oder Schirm, drei identische
verdrillte Leiter Uber einer Referenzflache und zwei identische Leiter im gleichen
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Abstand zu einer Referenzflache oder einem Schirm. Letzteres ist zwar fiur die
Modellierung eines differentiellen Bussystems ausreichend, kann aber eventuelle
Uberkopplungen von benachbarten Leitern im Kabelbiindel nicht abbilden.

Fur beliebig viele Leiter wird die Transformationsmatrix T als Eigenvektoren der
Belagsmatrizen mittels QR-Zerlegung mit Givens-Rotationen berechnet. Fir ver-
lustlose Leiter im inhomogenen Medium werden die Eigenvektoren von C' und
L’ bestimmt und fur verlustbehaftete Leiter im homogenen Medium von C' und
R’. Fur ein frequenzabhangiges R’ miissen die Eigenvektoren fir jede Frequenz
neu bestimmt werden, bzw. sind die Eigenvektoren frequenzabhangig. Fir zwei
Sonderfalle existiert auch bei Beriicksichtigung des Skineffektes eine frequenzu-
nabhangige Transformationsmatrix T [7]:

1. nidentische Leiter im homogenen Medium und G' =0

2. nidentische Leiter ohne Verluste im Referenzleiter und G' =0

Im uneingeschréankten Fall kénnen fur bekannte Belagsmatrizen die einzelnen
Elemente der Transformationsmatrix mit VectFit als gebrochenrationale Funktion
approximiert und mit dem LTF-Attribut in VHDL-AMS implementiert werden.

T Y0)(G(0)+joC (0)(R(0)+joLl’'(0)T(0) = ¥m(o) (2.8)

Fur n Leiter kann die Transformation des Spannungs- und Stromvektors mit der
Transformationsmatrix in VHDL-AMS Uber eine Funktion erfolgen, welche den
Multiplikationsoperator fur Matrizen und elektrische Vektoren tberlagert. Das Er-
gebnis einer Funktion kann jedoch keine elektrische Grol3e sein, welche immer
mit zwei elektrischen Punkten (terminal  oder port ) verknipft sein muss. Da-
her ist das Ergebnis der Multiplikation zun&chst real und muss anschliel3end den
elektrischen GrofRen zugewiesen werden. Reale Vektoren kénnen elektrischen
Vektoren nicht zugewiesen werden, wohl aber einzelne Werte. Daher werden die
einzelnen Elemente der realen Vektoren mit Hilfe des generate -Befehls mit den
entsprechenden elektrischen GroRen verknupft.

2.4 Modellierung der verlustbehafteten Leitung

Fur die Erstellung eines effizienten Modells der Leitung mit frequenzabhangigen
Verlusten werden die Gleichungen (1.35) und (1.36) verwendet. Dabei ist zu be-
achten, dass die Richtung des Stroms I(I) in der Leitungstheorie umgekehrt de-
finiert ist als die Richtung des Stroms |, bei einer Zweitorbeschreibung wie in
VHDL-AMS (siehe Abbildung 2.3).
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0)=1, ! 1,

| 108
U(0)=U, ! Z, e L U(D)=U,

—;\ :)—

Abbildung 2.3: Gegenuberstellung der Definition der Stromrichtung in der Lei-
tungstheorie und in der Zweitortheorie

Die identische Definition der Stréme und Spannungen an den beiden Toren T1-T2
und T3-T4 zeigt auch folgender Pseudo-Code:

QUANTITY U1l ACROSS 11 THROUGH T1 TO T2;
QUANTITY U2 ACROSS 12 THROUGH T3 TO T4,

Die charakteristische Impedanz Z.(s) und die Ausbreitungsfunktion W(s) = e~ 7!

sind von der Frequenz abhangig und kénnen nicht direkt als Gleichung im Zeit-
bereich implementiert werden. Daher wird die charakteristische Impedanz Z(s)
als gebrochenrationale Funktion von der Laplace-Variablen s approximiert und
mit Hilfe einer Laplace-Transfer-Funktion (in VHDL-AMS mit dem LTF-Attribut)
implementiert.

Eine direkte Approximation der Ausbreitungsfunktion W(s) = e ! als gebro-

chenrationale Funktion im Laplace-Bereich kann besonders fir lange Leitungen
aufgrund der Periodizitat des Imaginarteils zu Problemen fiihren. Um diese zu
vermeiden, wird die Ausbreitungsfunktion zunéchst in einen Dampfungsteil Wag(S)
und einen Verzogerungsteil Wyelay(S) aufgespalten [59]:

e 79 = e (AOHBEN = \\Ly(s) - Weelay(S) (2.9)

Die Verzogerung Wyelay(s) wird mit der Laufzeit
I I
r:—zﬁ—:\/LgC’I (2.10)
V o
implementiert (in VHDL-AMS mit dem DELAYEDAttribut).

Die statische Dampfung wird aus der Dampfungsfunktion Wa(S) extrahiert und als
Konstante € direkt implementiert. Fir den frequenzabhangigen Teil der Damp-
fungsfunktion Way(s) wird wie fur die charakteristische Impedanz eine Laplace-
Transfer-Funktion (LTF-Attribut) verwendet. Somit ergibt sich folgender Pseudo-
Code:
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Ul == IT'LTF(Zc) + E1’'DELAYED(tau)LTE(W_att)*exp(k1);
U2 == I2LTF(Zc) + E2’DELAYED(tau)LTF(W_att)*exp(k1);

El == U2 + I2LTF(Zc);
E2 == Ul + ITLTF(Zc):

2.4.1 Aufspalten der Ausbreitungsfunktion

Um die Ausbreitungsfunktion nach Gleichung (2.9) aufzuspalten, muss die Aus-
breitungskonstante y in Real- und Imaginarteil, also in die Dampfungskonstante
oder auch Dampfungsbelag o und die Phasenkonstante oder auch Phasenbelag
B, getrennt werden.

Dazu wird Gleichung (1.21) zunachst umgeformt und die Laplace-Variable sdurch

jo ersetzt:
/ /
y(a)):ja)\/L’C’\/l— R G j( R + c ) (2.11)

ol’oC '\ol ' oC

Um die rechte Wurzel exakt I6sen zu kdnnen und damit eine Trennung von Real-
und Imaginarteil zu erméglichen, werden zwei Substitutionen vorgenommen [6].
Mit dem Verlustfaktor der Stromwarmeverluste

R .
P sinhor (2.12)

und dem Verlustfaktor der Spannungsverluste

!

oC = sinhdég (2.13)

wird die Ausbreitungskonstante:

y(®) =jwvL'C'\/1— sinhdgsinhdg — j (sinhdr + sinhdg) (2.14)

Nun kann der Ausdruck unter der zweiten Wurzel zu einem quadratischen Term
umgeformt werden, so dass die Wurzel verschwindet. Mit den Additionstheore-
men gilt [6]

— sinhdrsinhdg = %[COSF(SR — 8g) — coSHor+ 6g)]

B (2.15)
= sink? R—% _ sink? OR+ %6
2 2
und Or+ & Or — O
sinhdg+ sinhdg = 2sinh RZ S cosh R; G (2.16)
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Damit wird der Ausdruck unter der rechten Wurzel:

®R—% _ sink? SRJZF % _ 2jsinh5R+ % coshSR; %
Or— O . Or+ 0 .. . OrR+ 6 Or — O
5 —sink? 5 — 2Jsinh=—— cosh——
SR+ 86\ 2
2

1+ sint?

— cosif

(2.17)

= (cosh@ —jsinh

Die Ausbreitungskonstante kann nun in Real- und Imaginarteil getrennt werden:

Or+ 6c
2

y(0) =jovL'C (cosh@ —jsinh

=0V L’C’SinhSR—; O +j oVL'C! COShSR; ¢ (2.18)

J

(o) B(o)
Der Dampfungsbelag a wird entsprechend Gleichung (2.16) umgeformt und der
Verlustfaktor der Stromwarmeverluste aus Gleichung (2.12) sowie der Verlustfak-
tor der Spannungsverluste aus Gleichung (2.13) werden ricksubstituiert:
1

a(w) = oVL'C/(sinhor+sinhdg) ————~
() ( )Zcosh—‘sRE‘S‘3

_ovie( R © 1
2wl 20C’ COS@ (219)

(R [ & U 1
- 2 L’ 2 C COS@

Der Phasenbelag lautet exakt:

B(w) = ovL'C cosh‘sR;z‘SG (2.20)

Bemerkenswerterweise gilt fur alle vorhandenen Leitungstypen ab etwa 10 kHz
[6]:
Oor— G
coshT ~1 (2.21)
Daher kann dieser Faktor beim Dampfungsbelag sowie beim Phasenbelag néhe-

rungsweise entfallen:
B(w) ~ oVLC, (2.22)

Mit der Naherung fir den frequenzabhangigen internen Impedanzbelag Z aus
Gleichung (1.143) lautet der Dampfungsbelag:

R [C G U
wo~FVr Ve
%R’DCWL\/Z/JERQ S+E /Le
2 L' 2Vc

(2.23)
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Abbildung 2.4 zeigt o und B exakt nach Gleichung (2.19) und (2.20) jeweils mit
dem internen Impedanzbelag mit Bessel-Funktionen nach Gleichung (1.129).
Dem gegenubergestellt werden die Naherungen von o und B aus Glei-
chung (2.23) und (2.22) mit der Naherung fur den internen Impedanzbelag Z/ aus
Gleichung (1.143). Alle sind tber der Frequenz in doppelt logarithmischer Skala
aufgetragen. Ab etwa 10kHz stimmen die exakten und die gendherten Kurven
gut Uberein. Der Fehler von o bei etwa 100 kHz stammt von der Naherung des
internen Impedanzbelags, welcher bereits in Abbildung 1.12 skizziert ist. Der Ge-
samtfehler ist bei 0 Hz maximal.

2

10 ) [ ) ) o ) ) ) [ ) ) o ) ) ) [ ) ) 'l‘\
r— . . ’4
_\% 100 o Naherung SN R EIEREERERT
3 B
[«a _
< 1072
[
>
— _4—
_\é 10
o
Z -6 -’ \ ..
—10°F - e .7 (BN&herung .-
o] K
-7 \Bexakt | |
10‘3’ | | | | |
10°° 10° 10° 10 10° 10°

Frequenz [Hz]

Abbildung 2.4: Frequenzabhéngigkeit des Dampfungsbelags und des Phasen-
belags exakt und mit Naherung

Mit dem frequenzabh&ngigen internen Impedanzbelag Z aus Gleichung (1.143)
wird die Ausbreitungskonstante zu:

+2\/5 cC G /U
y(s)zRDc > \[&1/?+7\/§+s\/uec' (2.24)
e

Mit Gleichung (2.24) ist es mdglich, die Ausbreitungsfunktion in einen Verzdge-
rungsteil und einen Dampfungsteil zu trennen:

_RoctV2vsk o o [l s /e
g YOl _ o= (a(9)+iB9) o 2 ke 2Vd e

_ Rpctv2vshs [¢_G [l (2.25)
—=e 2 Lé‘ 2 c

e

J/

Wat(S) Wdelay( s)

Der Dampfungsteil wird wiederum in die statische und die frequenzabhéngige
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Dampfung aufgespalten:

e g9V eeE
Wai(s) = e e C e AV (2.26)
= Watt pc - Watt HF(S)

So kann die statische Dampfung Watt pc als konstanter Faktor implementiert wer-
den und nur der frequenzabhangige Teil muss als gebrochenrationale Funktion
approximiert werden:

_Roc? Vi S+ aps?
War(s) me 2k | av0 | B0t BuStES .. (2.27)
bg + b1S+ bys2...

Dies setzt ein unpolares homogenes Dielektrikum mit konstantem Leitwerts-
und Kapazitatsbelag voraus (siehe Abschnitt 1.8.2). Sollte fur ein Modell eines
Kabels mit inhomogenem und/oder polarem Dielektrikum eine hohe Genauig-
keit erwiinscht sein, welche die Berilicksichtigung der Frequenzabhangigkeiten
des Leitwerts- und Kapazitatsbelags erfordert, muss der gesamte Dampfungsteil
e 29! approximiert werden. Aufgrund der in Abschnitt 1.8.2 beschriebenen Pro-
bleme bei der analytischen Beschreibung dieser Frequenzabhangigkeiten bzw.
der unzureichenden Datenverfligbarkeit der Relaxationszeiten der einzelnen Ma-
terialien ist in diesem Fall eine Approximation von Messdaten des jeweiligen Ka-
bels die beste Moéglichkeit.

2.4.2 Charakteristische Admittanz

Der Wellenwiderstand aus Gleichung (1.1) lautet mit dem frequenzabhangigen
internen Impedanzbelag Z aus Gleichung (1.143):

Ze(s) = \/ i AL (2.28)

Zur Implementierung der charakteristischen Admittanz mit einer Ubertragungs-
funktion wird diese, wie auch die Dampfung, als gebrochenrationale Funktion von
s approximiert:

1 G +sC _ Co+C15+ G5t

72O | RoorRevaVE TSI, dotdist

(2.29)
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2.5 Approximation frequenzabhangiger
Funktionen

Die Implementierung der Dampfung und der charakteristischen Admittanz erfor-
dert eine Bestimmung der Koeffizienten g, b;, ¢; und d; in den gebrochenrationa-
len Funktionen (2.27) und (2.29).

Fur die Approximation einer nichtlinearen Funktion als gebrochenrationale Funk-
tion gibt es zahlreiche Verfahren. Viele dieser Verfahren eignen sich allerdings
nur fir numerisch gegebene Wertepaare. Es ist aber ungunstig, die rechenzeitin-
tensive Approximation fir jeden Parametersatz erneut zu bestimmen, und insbe-
sondere im Fall der Dampfung (siehe Gleichung (2.27)) nicht nur fur jedes Kabel,
sondern auch fir jede Lange. Um dies zu verhindern, werden die folgenden An-
satze gewahlt:

» Approximation einer normierten Funktion mit einem leistungsfahigen Ver-
fahren und anschlielBende Entnormierung (&hnlich wie in [39]). Dieser An-
satz wird fur die Dampfung verwendet und unten genauer beschrieben.

» Symbolische Ldosungen mit einer Padé-Approximation [44]. Dabei enthal-
ten die Koeffizienten der gebrochenrationalen Funktion die Kabelparameter.
Dieser Ansatz wird fur die charakteristische Admittanz verwendet und unten
genauer beschrieben.

Hierzu verwendete Approximationsverfahren werden im folgenden kurz vorge-
stellt.

2.5.1 Approximationsverfahren

Fur eine normierte und daher immer gleiche Funktion eignet sich ein Algorithmus
auf Basis numerischer Wertepaare, wie ,Vector Fitting®“. Flr eine nicht normierba-
re Funktion, welche sich mit jedem Parametersatz &ndert bietet sich eine symbo-
lische Approximation, wie die ,Padé“- oder die ,Chebyshev-Padé“-Approximation
an.
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2.5.1.1 Vector Fitting

Fur erfolgreiche Simulationen mit den approximierten Funktionen mussen ver-
schiedene numerische Aspekte beachtet werden:

 Stabilitat der homogenen Lésung der zugrundeliegenden Differentialglei-
chung. Dafiir miissen die Pole der Ubertragungsfunktion bzw. die Nullstel-
len des Nennerpolynoms bzw. die Eigenwerte einen negativen Realteil ha-
ben.

* Robustheit der L6sung, damit kleine numerische Abweichungen kein uner-
wartetes Verhalten verursachen.

* Hochgradige numerische Genauigkeit, um eine moglichst exakte Approxi-
mation zu erhalten und dabei mit dem in der verwendeten Software verflig-
baren Zahlenraum auszukommen.

Ein leistungsfahiger Algorithmus, der diese Anforderungen erfullt, ist ,Vector Fit-
ting“. Basierend auf [41] wurde dieser in [42] und [43] entwickelt beziehungsweise
verbessert. In [47] und [48] werden die Ansétze diskutiert und in [49] eine verbes-
serte Methode, das ,Orthonormal Vector Fitting“, vorgestellit.

Eine effiziente Implementierung ist in Matlab moglich (z.B. ,Vectfit* [42]). Eine Im-
plementierung des Algorithmus in VHDL-AMS fuhrt zu sehr langen Rechenzei-
ten, da viele der notwendigen Funktionen in VHDL-AMS nur sehr ineffizient um-
gesetzt werden kénnen. Deshalb ist es sinnvoller, die Approximation mit Matlab
durchzufiihren und nur die approximierten Koeffizienten des gebrochenrationalen
Polynoms nach VHDL-AMS zu importieren.

2.5.1.2 Padé und Chebyshev-Padé

Symbolische Approximationen kénnen vor der Simulation einmalig durchgefuhrt
werden und erzeugen symbolische Koeffizienten, welche beliebige Leitungsbe-
lage enthalten. Die symbolischen Koeffizienten werden dann ebenso wie die nu-
merischen Koeffizienten des ,Vectfit*-Algorithmus nach VHDL-AMS zu importiert.

Eine weit verbreitete symbolische Approximation ist die Padé-Approximation [44],
welche sehr gute Ergebnisse an einem Entwicklungspunkt liefert. Allerdings wer-
den die Approximationsergebnisse mit zunehmender Entfernung vom Entwick-
lungspunkt deutlich schlechter. Bei einer Erweiterung der Padé-Approximation,
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der Chebyshev-Padé-Approximation, wird zunadchst eine Padé-Approximation
durchgefuhrt, deren Entwicklungspunkt in der Mitte des angegebenen Intervalls
liegt. AnschlielRend wird mit Hilfe eines Chebyshev-Polynoms der Gesamtfehler
reduziert. Dadurch verschlechtert sich zwar die Gite im Entwicklungspunkt ge-
ringfligig, aber das Ergebnis an den Intervallgrenzen wird deutlich verbessert.

Die Gute der Padé-Approximation ist bei verschiedenen Frequenzen sehr unter-
schiedlich und stark vom Entwicklungspunkt abhangig. Die Gute der Chebyshev-
Padé-Approximation ist dagegen von den Intervallgrenzen abhéangig. Fur ein In-
tervall, dessen Lange gegen Null geht, entspricht die Chebyshev-Padé-Approxi-
mation der Padé-Approximation.

Die Padé-Approximation ist selbst bei guter Wahl des Entwicklungspunktes nicht
fur einen breiten Frequenzbereich geeignet und kann bei unginstiger Wahl des
Entwicklungspunktes zu grof3en Fehlern fihren.

Die symbolischen Approximationen haben beide den Nachteil, dass die Lange
der symbolischen Ausdriicke schnell eine weitere Berechnung héherer Polynom-
grade limitiert. Daher kdnnen nicht so grof3e Polynomgrade berechnet werden wie
z.B. mit Vectfit, so dass der Fehler im Allgemeinen groR3er ist. Allerdings werden
die symbolischen Ausdriicke bei einer Chebyshev-Padé-Approximation deutlich
langer als bei der Padé-Approximation, so dass nicht so hohe Polynomgrade rea-
lisiert werden kénnen.

2.5.2 Frequenzabhéngige Dampfung

Wird der statische Anteil der Dampfungsfunktion (2.26) als konstanter Faktor ex-
trahiert, ist es mdglich, den frequenzabhéngigen Anteil zu normieren. Die nor-
mierte Funktion wird als gebrochenrationale Funktion approximiert und anschlie-
Rend entnormiert.

Damit die Approximation fir verschiedene Leitungsparameter gultig ist, wird die
frequenzabhéangige Dampfung aus Gleichung (2.26)

R,
War HE(S) = e v2vie (2.30)

normiert. Mit der normierten Laplace-Variable

2~/
sR°C
sn:FE—/Iz (2.31)
e
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wird die frequenzabhéngige Dampfung:
Wag rr(s) = & V2 (2.32)
Diese wird als gebrochenrationale Funktion approximiert:
an0—|‘an13n+anzsg---
W, ~ 2.33
att_HF(S«I) bn0+ bnlS’] + anS% e ( )
Nach der Approximation folgt die Entnormierung:
F%ZC/ 2 R/SZC’ 2 2
an0+an1 A | S+ an? (L_él ) Sz
Wit HF(S) ~ (2.34)

2~ 2c 2
bro-+ bia .7 125+ bia (F212) 2.

In Tabelle 2.1 sind die Koeffizienten fur ein gebrochenrationales Polynom 14. Gra-

des aufgefihrt.

Tabelle 2.1: Approximierte Koeffizienten der normierten Dampfungsfunktion

ano 1,264526510 13 || by 1,264768710 13
an1 4,260973410°8 | by 4,268814810°8
an2 8,968350410 4 || by 9,0268184 104
an3 2,3560818 bn3 2,3973989

ana 1,083741210° bna 1,1280985 10°
ans 1,072643310° bns 1,1668690 10°
ans 2,618179010° bne 3,0892434 10°
an7 1,7224214 10/ bn7 2,3489210 107
ans 3,1923557 107 bns 5,6134646 10’
ang 1,6280079 10’ bng 4,5125840 10’
anio| 1,813377810° bnio | 1,2661749 10’
an11 | —2,023168010% bn11 | 1,2098144 1(0°
an12 | 1,1133085 107 b2 | 3,376727710
an13 | —3,356472710° 1 | bys| 3,1105064 107
an1a | 1,307389110°2 | bya| 1,0

In Abbildung 2.5 sind Real- und Imaginarteil der exakten frequenzabhangigen
Dampfung nach Gleichung (2.30) sowie der approximierten gebrochenrationalen
Funktion 14. Grades nach Gleichung (2.33) mit den Koeffizienten aus Tabelle 2.1

gegenubergestellt.
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Abbildung 2.5: Vergleich der Realteile und der Imaginarteile der exakten und der
approximierten normierten Dampfung

Fur die Approximation mit Vectfit in Matlab mit 100 000 logarithmisch skalierten
Frequenzschritten im normierten Frequenzbereich mit f, von 10-°Hz bis 40 Hz
wurden 50 Iterationsschritte gewéhlt, da bei weiteren Iterationen keine nennens-
werte Verbesserung mehr stattfindet.

Die Genauigkeit der Approximation der normierten Dampfung im gesamten nor-
mierten Frequenzbereich ist in Abbildung 2.6 dargestellt. Fir eine steigende An-

Approximationsgenauigkeit
w

| | | | S

10 1077 10
Normierte Frequenz [Hz]

Abbildung 2.6: Differenz der Betrage der exakten und der approximierten nor-
mierten Dampfung flr eine steigende Anzahl an Iterationsschrit-
ten: 6, 7, 10, 15, 20, 30 und 50
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zahl an Iterationsschritten wird die Genauigkeit im gesamten normierten Fre-
guenzbereich besser. Zwischen 30 und 50 Iterationsschritten ist kaum noch eine
sichtbare Verbesserung vorhanden. Eine weitere Verbesserung ist nur durch ei-
ne Erhdhung des Polynomgrades zu erreichen. Gebrochenrationale Funktionen
hoheren Grades kdnnen allerdings aufgrund ihrer GroR3e bei einigen VHDL-AMS-
Solvern zu Problemen fiihren.

Die Stabilitat der approximierten Funktion muss sichergestellt werden, was leicht
am Pol-Nullstellen-Diagramm in Abbildung 2.7 Uberprift werden kann. Da die
Polstellen (mit Kreuzen gekennzeichnet) alle in der linken Halbebene liegen, ist
die approximierte Funktion fiir die normierte Dampfung stabil.

Q
200 | .
_ 100} ? 5 .
g 0] X @R ]
(@]
£ x z
= -100f : © .
200} ﬁ .
1 1 1 Ci) 1 1 1
~300 -200  -100 0 100 200 300
Realtell

Abbildung 2.7: Pol-Nullstellen-Diagramm der approximierten normierten Damp-
fung

Durch die Normierung ist die Approximationsgenauigkeit unabhangig von der Lei-
tungsléange, so dass bei einem kurzen Leitungssttick der Fehler genauso grof3 ist
wie bei einer langen Leitung. Bei grof3en Topologien mit z.B. 100 Leitungsstticken
in Reihe verhundertfacht sich der Fehler im Vergleich zu einer einzelnen Leitung
mit der hundertfachen Lange. Soll also der Fehler bei z.B. 100 Leitungsstiicken
unter 0,02 liegen, so muss der Fehler der Approximation kleiner als 2- 10~ sein.
Je nach Parametern wird ein anderer Bereich der normierten Frequenz verwen-
det, daher darf der maximale Fehler im gesamten normierten Frequenzbereich
nicht iberschritten werden. Der normierte Frequenzbereich wird durch die asym-
ptotischen Endwerte der normierten Funktion begrenzt, wobei an diesen Gren-
zen die Abweichung der normierten Funktion von den asymptotischen Endwerten
mindestens eine GrolRenordnung kleiner als der maximale Fehler sein sollte.
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Anders verhélt es sich, wenn fir die frequenzabhangige Dampfung eine sym-
bolische Padé-Approximation verwendet wird. Es wird keine normierte Funktion
approximiert, so dass der Fehler abhangig von der Leitungslange ist. Der Fehler
wird linear mit der Lange grof3er bzw. kleiner. Im obigen Beispiel ist demnach der
Fehler von 100 Leitungsstticken in Reihe genauso grof3 wie von einer Leitung mit
der hundertfachen Lange. Mit der Padé-Approximation kénnen jedoch aufgrund
der Lange der symbolischen Ausdriicke nicht so groRe Polynomgrade berechnet
werden wie mit Vectfit, so dass der Fehler ohnehin groR3er ist.

2.5.3 Charakteristische Admittanz

Die charakteristische Admittanz soll auch als gebrochenrationale Funktion von s
approximiert werden. Dabei kann keine Normierung vorgenommen werden, da
die Variable sin Gleichung (2.29) sowohl im Wurzelausdruck /s als auch ohne
Wurzel auftritt. Deshalb ist eine einmalige numerische Approximation fur belie-
bige Leitungen nicht moglich. Hier wird daher eine symbolische Approximation
durchgefubhrt.

Die deutlich langeren Ausdriicke bei der Chebyshev-Padé-Approximation im
Vergleich zur Padé-Approximation fihren dazu, dass Mathematica 8 bei der
Chebyshev-Padé-Approximation der charakteristische Admittanz bereits bei Po-
lynomen zweiten Grades an seine Grenzen stof3t, wahrend mit der Padé-
Approximation der charakteristische Admittanz auch Polynome flinften Grades
berechnet werden kénnen.

In SystemVision 5.5 kann die Padé-Approximation finften Grades der charakte-
ristische Admittanz aufgrund der resultierenden Dateigroé3e von insgesamt Uber
385000 Zeichen nicht kompiliert werden. Daher werden Simulationen nur mit der
Padé-Approximation vierten Grades mit insgesamt etwa 122 000 Zeichen durch-
geflhrt.

Aufgrund der Lange der symbolischen Koeffizienten von tiber 30 Seiten wird dar-
auf verzichtet, diese in dieser Arbeit aufzufiihren. Bereits fur ein Padé-Polynom
zweiten Grades sind die symbolischen Koeffizienten mehrere hundert Zeichen
lang.

Trotz der allgemein schlechteren Gite der Padé-Approximation gegenuber der
Chebyshev-Padé-Approximation in einiger Entfernung vom Entwicklungspunkt
(hier 2rL(P) ist das Ergebnis durch den héheren Polynomgrad der Padé-Approxi-
mation im gesamten Frequenzbereich besser (siehe Abbildung 2.8).
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Abbildung 2.8: Gegeniberstellung der zu approximierenden Funktion Yz mit
der Padé-Approximation 4. Grades und der Chebyshev-Padé-
Approximation 2. Grades

Alle diese Approximationen vernachlassigen den Leitwertsbelag G', was bei den
guten Isolationseigenschaften von Kfz-Buskabeln in vielen Fallen gerechtfertigt
ist. Wird dieser als zusatzlicher symbolischer Parameter hinzugeftigt, kann Ma-
thematica 8 nur noch eine Padé-Approximation dritten Grades berechnen. Diese
ist fur zwei verschiedene Werte von G’ in Abbildung 2.9 der exakten Funktion
nach Gleichung (2.28) gegenibergestellt.

o 0.01
N
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£ 0.008 .
£
Z
< 0.006 .
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(&)
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T 0.002 !
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5 - = = Padé
0
10 8
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Abbildung 2.9: Gegenuberstellung der zu approximierenden Funktion Y; mit der
Padé-Approximation 3. Grades unter Beriicksichtigung von G’
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Eine Anderung der Funktion Y¢(f) auf Grund des Leitwertsbelags G’ findet im
Wesentlichen unterhalb von f = 10* Hz statt. In diesem Bereich bewirkt ein Leit-
wertsbelag G’ # 0 eine Erhdhung der Funktion Y;(f), so dass der Unterschied
zur Approximation geringer wird. Ein niedrigerer Polynomgrad auf Grund der Be-
ricksichtigung von G’ fihrt hingegen, wie Abbildung 2.9 und Abbildung 2.10
zeigen, zu schlechteren Ergebnissen bei niedrigen Frequenzen und stellt daher
keine sinnvolle Alternative dar. Im Folgenden wird deshalb der Leitwertsbelag mit
G’ = 0 angenahert.

60 ! . . .
Padé 4. Grades ohne G’

= = = Chebyshev-Padé 2. Grades ohne G’
""""" = Padé 3. Grades mit G’

a1
o
T

N
o

Abweichung [%0]
w
o

20 -

10 -
0 : et
10° 10 10* 10° 10°

Frequenz [Hz]

Abbildung 2.10: Abweichung verschiedener Approximationen mit und ohne Be-
riicksichtigung von G’ = 10713S von der zu approximierenden
Funktion Y; in % des maximalen Wertes von Y,

Die Gute der Approximation kann bei diesen symbolischen Polynomen nur
fur bestimmte Leitungsbelage Uberprift werden. In den Abbildungen 2.8, 2.9
und 2.10 wurden typische Werte fur differentielle Signale verwendet: Hochfre-
quenzwellenwiderstand Zyr = 100 Q, Geschwindigkeit v =200-10° m/s, Leiterra-
dius r = 0,35 mm und Leiterleitfahigkeit c =58-10° Q" 1m—1.

Weiterhin ist die Genauigkeit der Padé-Approximation wie oben beschrieben vom
Entwicklungspunkt abhéngig. Daher ist in Abbildung 2.11 die Genauigkeit der
Padé-Approximation vierten Grades beispielhaft fir einen Parametersatz mit ver-
schiedenen Entwicklungspunkten fg dargestellt.

Wie Abbildung 2.11 zeigt, ist die Genauigkeit der Padé-Approximation bei einem
Entwicklungspunkt von fg = 10° Hz fiir die meisten Félle geeignet, da sehr gute
Ergebnisse fir typische differenzielle Wellenwiderstande von 100 Q in dem in der
Regel relevanten Frequenzbereich von 100 kHz bis 1 GHz erreicht werden. Ande-
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Abbildung 2.11: Abweichung zwischen charakteristischer Admittanz nach Glei-
chung (2.28) und approximierter charakteristischer Admittanz
mit der Padé-Approximation vierten Grades flr verschiedene
Entwicklungspunkte

rerseits wird in Abbildung 2.11 wiederum deutlich, dass die Padé-Approximation
nur gut fur kleine Frequenzbereiche geeignet ist, also z.B. fur kurze Leitungen
ohne relevanten Skineffekt oder fur lange Leitungen, aber kurze Pulse, beispiels-
weise FlexRay-Daten mit einer Pulsbreite von etwa 100 ns (entspricht 10 Mbit/s
Datenrate). In diesen Fallen kann tber den Entwicklungspunkt eine gute Genau-
igkeit eingestellt werden.

Fur lange Pulse, welche niedrige Frequenzen beinhalten, auf langen Leitun-
gen mit relevantem Skineffekt, also relevanten hohen Frequenzen, reicht diese
symbolische Approximation allerdings nicht. Hier muss eine bessere Approxi-
mation hoheren Grades fur den konkreten Parametersatz erstellt werden, z.B.
mit ,Vectfit®. Dies gilt auch, wenn die gewiinschte Genauigkeit die Berucksichti-
gung der Frequenzabhangigkeit des Leitwerts- und Kapazitatsbelags (wie in Ab-
schnitt 1.8.2 beschrieben) erfordert. In diesem Fall sollten direkt Messdaten des
jeweiligen Kabels approximiert werden.

2.6 Vergleich mit HSpice-Modell und Literatur

Ein Vergleich der Simulationsergebnisse des hier entwickelten Modells mit einem
leistungsfahigen Leitungsmodell von HSpice (W-Modell) ist in Abbildung 2.12 dar-
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gestellt. Als Testfall wurden 96 m verdrilltes Leiterpaar Uber Masse mit jeweils

T JE—— T T T T T T T

.| =——HSpice !
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\
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Abbildung 2.12: Vergleich des hier entwickelten Modells inklusive Skineffekt mit
dem W-Modell von HSpice

50 Q abgeschlossen (siehe Abbildung 2.13). Abbildung 2.12 zeigt eine sehr gute

Abbildung 2.13: Skizze des Modellaufbaus fiir den Vergleich des neu entwickel-
ten Modells und des W-Modells in Abbildung 2.12

Ubereinstimmung der beiden Modelle.

Weiterhin wird das hier entwickelte Modell mit anderen Modellen und Literatur-
daten verglichen. Ein Vergleich mit [29] und [39], welche den gleichen Testfall
zeigen, ist in Abbildung 2.14 dargestellt. Dieser Testfall besteht aus einer Lei-
tung der Lange | =0,635m, welche am Anfang mit 50 Q und am Ende mit 1 kQ
abgeschlossen ist. Die Leitung wird mit einem Puls mit einer Anstiegszeit von
1 ns und einer Breite von 20 ns gespeist. Abbildung 2.14 zeigt einen kleinen Un-
terschied bei niedrigen Frequenzen. Dies lasst sich mit der in [39] verwende-
ten Approximation der frequenzabhangigen Dampfung erklaren, deren Verlauf
im niedrigen Frequenzbereich unrealistisch ist, vermutlich aufgrund von linearen
Frequenzschritten. Dadurch wird in [39] unterhalb von etwa f =107 Hz linear in-
terpoliert. Eine Approximation mit logarithmischen Frequenzschritten wirde eine
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Abbildung 2.14: Vergleich mit Daten aus der Literatur

deutliche Abweichung unterhalb von etwa f =107 Hz aufweisen, was den Fehler
in Abbildung 2.14 erklaren konnte.

2.7 Vergleich verschiedener Approximationen mit
Messungen

Zur Validierung des Leitungsmodells werden Simulationsergebnisse auch mit
Messungen verglichen. Die Abbildungen 2.15 und 2.16 zeigen gemessene und
simulierte Ergebnisse am Anfang und am Ende eines 42,56 m langen verdrill-
ten und gemantelten Kabels (Gebauer&Griller FLRO9YHYW 2x0,35mm?), das
im Abstand von 1cm Uber einer Masseflache liegt und an allen vier Enden mit
50 Q zur Masse abgeschlossen ist.

Abbildung 2.15 zeigt kirzere 100ns-Pulse und Abbildung 2.16 zeigt l&angere
10 us-Pulse. Beide zeigen eine hinreichend genaue Ubereinstimmung zwischen
gemessenen und simulierten Kurven. Dabei wird auch der Unterschied zwischen
verschiedenen Approximationen bei grol3en Leitungslangen deutlich. Werden
beide frequenzabhangigen Variablen Wy;; und Yz mit einer Vectfit-Approximation
aus Messdaten modelliert, stimmen die Simulationsergebnisse am besten mit der
Messung Uberein (siehe Abbildung 2.15). Wird nur Wy analytisch beschrieben
und als normierte Funktion approximiert, zeigt sich nahezu dasselbe Ergebnis in
Abbildung 2.15 wie fur den Fall, dass auch Y; analytisch beschrieben und sym-
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Abbildung 2.15: Vergleich einer Messung mit Simulationen mit verschiedenen
Approximationen fir ein schnelles Datensignal
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Abbildung 2.16: Vergleich einer Messung mit Simulationen mit verschiedenen

Approximationen fir ein langsameres Datensignal

bolisch approximiert wird. Daher wird auf den Fall ,\Wxy;: normiert und Y, Vectfit*
in Abbildung 2.16 verzichtet. In beiden Abbildungen ist mit der analytischen Be-
schreibung eine fir viele Anwendungsféalle vernachlassigbare Abweichung von

der Messung zu erkennen.

Die geringe Abweichung der analytischen Beschreibung von der Messu
den langeren konstanten Amplituden in Abbildung 2.16 kann auf den Feh

ng bei
ler der

Approximation der charakteristischen Admittanz Y bei niedrigen Frequenzen zu-
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rickzufihren sein, welche in Abbildung 2.11 dargestellt ist. Fir den hier verwen-
deten Entwicklungspunkt von fg = 10° Hz zeigt Abbildung 2.11 einen vernachlés-
sigbaren Fehler oberhalb von f =100kHz. Knapp darunter liegen die 10 us lan-
gen Pulse mit einer minimal enthaltenen Grundfrequenz von 1/(2-:10 pus) =50 kHz,
bei der die charakteristische Admittanz bereits einen Fehler von knapp 3% ihres
Hochfrequenzwertes hat. Aul3erdem besteht beim hier verwendeten Kabel (Ge-
bauer&Griller FLRO9YHYW 2x0,35mm2) der Mantel aus polarem PVC, so dass
nicht modellierte Polarisationsverluste zu Abweichungen flihren kdnnen.

Neben den exemplarischen Datensignalen ist im Mehrleitersystem auch die
Uberkopplung von Signalen auf benachbarte parallele Leiter interessant. Abbil-
dung 2.17 zeigt die Ubergekoppelten Signalanteile am fernen Ende des Leiters.
Die Leiter sind an allen Enden mit 50 Q abgeschlossen.
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Abbildung 2.17: Vergleich einer Messung mit einer Simulation der Uberkopplung
zwischen zwei parallelen Leitern



3 Bestimmung der Leitungsparameter in
differentiellen Bussystemen

Fur die Simulation einer konkreten Leitungskonfiguration muss das Mehrleiter-
modell mit entsprechenden Parametern gespeist werden. Zur Bestimmung der
Leitungsparameter gibt es verschiedene Méglichkeiten wie beispielsweise analy-
tische Berechnungen oder Messungen, welche in diesem Kapitel néher erlautert
werden. Weiterhin kénnen die Leitungsparameter auch mit Hilfe von Feldberech-
nungen ermittelt werden. Hierauf wird in dieser Arbeit jedoch nicht weiter einge-
gangen. Ein wichtiger Sonderfall eines Mehrleitersystems sind die differentiellen
Bussysteme. Die Bestimmung der modalen Leitungsparameter fur diesen Son-
derfall wird in den folgenden Abschnitten erlautert.

3.1 Berechnung der differentiellen
Leitungsparameter

Eine analytische Berechnung der Leitungsparameter wird in der Regel nur fir ein
effektiv homogenes Medium durchgefiihrt. Im inhomogenen Medium werden die
Berechnungen schnell beliebig komplex (siehe Abschnitt 1.8.2).

Nach [15] kdnnen fir ein homogenes Medium die Induktivitatsbelagsmatrix
L' = uF (3.1)
und die Kapazitatsbelagsmatrix
C =¢eF? (3.2)

mit der Matrix F beschrieben werden:

fi1 f12 ... fin
1 for fon
F— _— 3.3
2| U (3:3)
L fn]_ e e fnn |

Wie in Kapitel 1.1 beschrieben, werden fur differentielle Bussysteme entweder
ungeschirmte Kabel eingesetzt und die Karosserie des Kfz als Referenzleiter ver-
wendet oder ein drahtférmiger Referenzleiter mitgefiihrt oder geschirmte Kabel

67
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eingesetzt. Somit ergeben sich drei verschiedene Geometriefélle zur Berechnung
der differentiellen Leitungsparameter.

Fur n Leiter tUber einer Referenzflache (siehe Abbildung 3.1a) ergeben sich die
Elemente der Hauptdiagonalen dabei aus dem Radius r; und der Hohe h; des
i-ten Leiters Uber der Referenzflache [15]:

fi = In (z—h') (3.4)

Fi
Die Ubrigen Elemente hangen vom Abstand d;; zweier Leiter und vom Abstand
di’j des i-ten Leiters zum an der Referenzflache gespiegelten j-ten Leiter ab [15]:

diy)
fij =1In (—’) (i # 1) (3.5)
dij

Fir n Leiter und einen drahtférmigen Referenzleiter ergeben sich die Elemente
der Hauptdiagonalen aus dem Radius r; und dem Abstand d; des i-ten Leiters
vom Referenzleiter sowie dem Radius rg des Referenzleiters [15]:

fi=1In (d—'z) (3.6)

riro

Die ubrigen Elemente hangen von den Abstanden d; und d; der einzelnen Leiter
zum Referenzleiter mit dem Radius ro und vom Abstand d;; der beiden Leiter ab
[15]:

ddj\ . .

fj =In (—’) (i+]) 3.7)

d|J I’o
Fir n geschirmte Leiter mit dem im Schnitt kreisférmigen Schirm als Referenzlei-
ter (siehe Abbildung 3.1b) ergeben sich die Elemente der Hauptdiagonalen aus
dem Radius r; und dem Abstand d; des i-ten Leiters vom Schirmmittelpunkt sowie

dem Radius rg des kreisférmigen Schirms [15]:

fi =In (M) (3.8)

liro

Die Ubrigen Elemente hangen aulserdem vom Winkel ®jj zwischen zwei Leitern
ab:

fi = ln\/(didj/ro)2+r5—2didj COSBjj (i) (3.9)

di2+dj2—2didj COSB)jj
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(@) (b)

Abbildung 3.1: Parameter fur (a) n Leiter Uber einer Referenzflache und (b) n ge-
schirmte Leiter

3.1.1 Effektive relative Permittivitat

Zur Berechnung der Kapazitatsbelagsmatrix in Gleichung (3.2) wird die relative
Permittivitdt der Umgebung bendtigt. Fur verdrillte Kabel kann die effektive relati-
ve Permittivitat nach [50] berechnet werden, mit der relativen Permittivitat der Luft
&1~ 1und der relativen Permittivitat der Aderisolation & »:

Ereff = &1+ 0(& 2 — &.1) (3.10)
Der Fillfaktor qist bei dem verdrillten Kabel [50]:
q= 0,25+ 0,00049? (3.11)
Dabei gilt fir den Winkel ® der Verdrillung [50]:
O = arcta{TTD) (3.12)

Dabei ist D [m] der Durchmesser der Helix, welcher der Abstand s der beiden
Drahtmittelpunkte ist, bzw. bei dichter Verdrillung dem Durchmesser von Draht
und Isolation entspricht. T ist die Schlaganzahl pro Inch.

3.1.2 Bestimmung des frequenzabhangigen Impedanzbelags

Die Frequenzabhangigkeit des internen Impedanzbelags, welche den Skineffekt
und den Proximityeffekt beinhaltet, kann fir einfache Falle (Rundleiter) wie in
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Abschnitt 1.8 analytisch berechnet werden. Dazu werden Material- und Geome-
triekonstanten wie die Leiterleitfahigkeit o, die Permeabilitdt 4 und die Radien
r bendtigt, welche meist aus den Datenbléattern der Kabel entnommen werden
kénnen oder fur gangige Materialien bekannt sind.

Fur Simulationen langer Kabel von einigen zehn Metern ist auf eine hohe Ge-
nauigkeit der Radienangabe zu achten. Beispielsweise fuhrt eine geringe Tole-
ranz von £0,05mm bei einem Radius von r =0,45mm bereits zu einer Abwei-
chung von 34,3 mQ/m-22 mQ/m=12,3mQ/m. Bei Litzenleitern muss hier fur die
Berechnung des statischen Widerstandsbelags Ry der tatséchliche Leiterquer-
schnitt angesetzt werden, also beispielsweise als Parallelschaltung der n_ einzel-

nen Litzendréahte:
1 1

R,DC - EGWE
Dagegen wird fir die Berechnung des Skineffekt-Faktors R, des Impedanzbelags
Z/ der gesamte durch die Litzen ausgefiillte Querschnitt inklusive Zwischenraume

fur den effektiven Radius rg verwendet, wie Abbildung 3.2 zeigt.

(3.13)

Abbildung 3.2: Berechnung des statischen Widerstandsbelags aus einer Paral-
lelschaltung der n Litzen mit dem Radius ri und des Hochfre-
guenzwiderstandsbelags mit dem effektiven Radius rg

Alternativ lasst sich der statische Widerstandsbelag Ry auch leicht durch die
Messung des statischen Widerstandes eines Leiters mit einem prazisen Milliohm-
meter bestimmen. Dazu ist eine genaue Langenangabe des Kabels erforderlich,
die nach EN 50289-1-1 besser als 1% sein sollte.

Eine andere Mdglichkeit, um die Prazision der Widerstandsbelagsberechnung zu
erh6hen und nur einen Radius rs zu verwenden, ist die Einfihrung eines ef-
fektiven Leitwertes. Der effektive Leitwert berlcksichtigt die unvollstandige Fil-
lung des Leiterquerschnittes mit leitendem Material durch den Litzenaufbau. Da
die Litzendréahte wiederum einen etwa kreisférmigen Querschnitt haben, bleiben
selbst bei groRRer Dichte zwischen den Litzen Luftzwischenraume (siehe Abbil-
dung 3.2). Mit einem Fullfaktor U kann aus dem Leitwert des leitenden Materials
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o ein effektiver Leitwert oef berechnet werden:
oef =Uo (3.14)

Mit diesem effektiven Leitwert konnen alle Gleichungen fir Rundleiter inklusive
der Verwendung von Besselfunktionen, beispielsweise in Gleichung (1.129) oder
Gleichung (1.146), benutzt werden.

Der Fullfaktor U kann mit der Anzahl der Litzendrahte n, und den Radien aus
Abbildung 3.2 als Quotient der Kreisflachen bestimmt werden:

2 2
U=—L_-"~=1L 3.15
w3 r (3.15)

Fur eine minimale, aber fur Busleiter sehr gebrauchliche Anzahl von sieben Lit-
zendrahten ist der Wert fur den Fillfaktor:

w7
1= p == 07778 (3.16)

Fir unendlich viele Litzendrahte geht der Fullfaktor gegen den Grenzwert:

. TT
Uw = —= ~ 0,9069 3.17
>3 (3.17)
Hierbei ist zu beachten, dass der Fiillfaktor nur fir den statischen Fall exakt ist. Mit
zunehmendem Skineffekt wird der Fillfaktor geringer, da im auf3eren Bereich der
Querschnittsflache nrg ein geringerer Flachenanteil von Litzendrahten abgedeckt
ist (siehe Abbildung 3.2).

Fur Kabel mit unbekannten Materialkonstanten oder Geometrien, fur die keine
analytische Ansétze verfugbar sind, kann die Frequenzabhangigkeit aus einer
Messung im Frequenzbereich ermittelt werden.

3.1.3 Berechnung fur verdrillte Leiter

Bei allen beschriebenen analytischen Ansdtzen werden gerade Leiter ange-
nommen. Fur verdrillte Leiter mit der Verseilschlaglange Is = 2nb und dem
Verseilungs- oder Helixradius ry (siehe Abbildung 3.1.3) muss die LaAngenande-
rung durch einen Korrekturfaktor berticksichtigt werden:

b

IKabel = ILeiter—
\/ T3+ b2

Zum Beispiel kann der Widerstandsbelag eines verdrillten Kabels unter Bertck-

(3.18)
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XKD

Abbildung 3.3: Parameter fir die Berechnung der Verkirzung durch Verdrillung

der Leiter

sichtigung der Langendnderung berechnet werden mit:

\/ TG+ b?
RlTP = RLeiterT (3.19)
3.1.4 Ergebnisse der Berechnung
Die oben beschriebenen Berechnungen wurden fir vier Kabel exemplarisch

durchgefuhrt, die Ergebnisse fur die Hochfrequenzwerte der Leitungsparameter
sind in Tabelle 3.1 aufgelistet.

Tabelle 3.1: Ergebnisse der Berechnungen fur vier verdrillte Kabel

1. unge- 2. unge- Ungeschirm- | Geschirmtes
schirmtes schirmtes tes Kabel mit | Kabel
Kabel ohne | Kabel ohne | Mantel
Mantel Mantel
D [mm] 0,91 1,3 1,3 1,45
Schlagweite [mm] 20 14 14 45
T [1/inch] 1,27 1,81 1,81 0,56
&1 1 1 3und1 lund?2,4
&2 3,3 2,1 2,1 2,4
& eff 1,6 1,3 2,25 2,4
Hb6he h [mm] 5 10 10 -
L}, = L5, [HH] 0,73 0,80 0,80 0,23
L}, = L5 [UH] 0,50 0,58 0,58 0,04
Ci; =C5, [pF] 47,28 40,44 71,42 123,3
Clo=C5, [pF] -32,73 -29,33 -51,71 -24,3
Zur dit [Q] 106 112 85 70
ZHF comm [Q] 145 177 132 26
ViE giff [108m/s] 236 255 192 193
VHF.comm [10°m/s] 236 255 192 193
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Fur das in der dritten Spalte aufgeflihrte ungeschirmte verdrillte Kabel mit Man-
tel wird eine mittlere relative Permittivitat & 1 gewahlt. Der Mantel hat etwa eine
relative Permittivitét von & 1 ~ 3 und aul3erhalb des Mantels wird die relative Per-
mittivitat fur Luft angenommen mit & 1 ~ 1. Da die Feldstarke mit dem Abstand
zum Quadrat abnimmt, hat der Mantel einen groReren Einfluss als die Luft, so
dass nicht der Mittelwert, sondern & 1 ~ 2,3 verwendet wird.

Bei dem geschirmten Kabel in der vierten Spalte wird zusatzlich ein PE-Beilauf
mitgefihrt, so dass das aul3ere Dielektrikum wiederum inhomogen ist.

3.2 Messung der differentiellen Leitungsparameter
im Zeitbereich

Durch Messungen im Zeitbereich mit einem Oszilloskop kbnnen die Hochfrequen-
zwerte der modalen charakteristischen Impedanzen und der modalen Ausbrei-
tungskonstanten direkt bestimmt werden. Es wird ein modales, beispielsweise ein
differentielles Signal an das Kabel angelegt und mit zwei Tastképfen das modale
Signal am Leitungsanfang gemessen. Im ersten Moment des Auftreffens des Si-
gnals auf das Kabel ,sieht” das Signal nur den modalen Wellenwiderstand Zyr m
der Leitung und noch nicht das Ende des Kabels mit eventuellen Abschlusswi-
derstdnden. Daher kann das einfache Ersatzschaltbild aus Abbildung 3.4 fiir den
ersten Moment verwendet werden.

UQuellem ZHF,m

Abbildung 3.4: Ersatzschaltbild fur den ersten Moment des Auftreffens eines
modalen Signals auf eine Leitung

Aus Abbildung 3.4 kann mit der Spannungsteilerregel

ZiFm _ Rin,m + ZHF,m (3.20)

Um UQuellem

der Hochfrequenzwert des modalen Wellenwiderstandes bestimmt werden:

Rin,m

UQuell(—::m o 1

m

Ziem = (3.21)
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Dabei betragt der Innenwiderstand der Quelle R, , bei einem typischen Quellin-
nenwiderstand von 50 Q fir die differentielle Mode 100 Q und fur die ,common*“-
Mode 25 Q.

Zur Bestimmung des Hochfrequenzwertes der modalen Signalgeschwindigkeit
wird der zeitliche Abstand zwischen zwei Reflexionen t,» —t;1 als die Laufzeit Gber
die doppelte Leitungslange 2| ausgewertet.

2|
VHEm = — (3.22)

T to—tn
Grundsatzlich werden fur eine solche Zeitbereichsmessung (,Time Domain Re-
flectometry”, TDR) Pulse mit sehr steilen Flanken bendtigt. Bei langen Leitungen
fuhrt der Skineffekt dazu, dass die Amplitude der Spannung Uy, nach der Flan-
ke weiter ansteigt (siehe beispielsweise Ugif anfang iN Abbildung 2.12), so dass
der erste Amplitudenwert je nach Flankensteilheit unterschiedlich ist. Je steiler
die Pulsflanke, desto genauer der Wert. Bei Verwendung kirzerer Kabel sind die
Verluste vernachlassigbar und der Skineffekt nicht sichtbar, so dass dieses Pro-
blem entféllt. Die Kabel dirfen aber auch nicht zu kurz sein, da die Amplitude
sonst sofort von der nachsten Reflektion Giberlagert wird und nicht mehr ablesbar
ist.

AulRerdem ist eine hohe Auflésung der Amplitude notig, da kleine Fehler bereits
zu betrachtlichen Wellenwiderstandsunterschieden fuhren.

Die Zeitbereichsreflektometrie TDR bietet den Vorteil, dass Wellenwiderstands-
sprunge ortlich aufgelost werden. Somit ist es moglich, den Einfluss der Stecker
beim Ubergang vom unsymmetrischen auf das symmetrische Kabel zu sehen
und herauszurechnen. Fur einen 1,5cm langen Stecker ist allerdings eine zeit-
liche Aufldsung von etwa t = s/v =50 ps nétig. Ein weiterer Nachteil der Zeit-
bereichsmessung ist, dass die Frequenzabhangigkeit der Parameter nicht direkt
ablesbar ist. Daher sind Messungen im Frequenzbereich vorzuziehen, welche im
folgenden beschrieben werden.

3.3 Messung der differentiellen Leitungsparameter
im Frequenzbereich

Die Messung der Leitungsparameter im Frequenzbereich hat den Vorteil, dass
Frequenzabhangigkeiten direkt sichtbar sind und bertcksichtigt werden. Zur Mes-
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sung und Bestimmung der Leitungsparameter im Frequenzbereich gibt es ver-
schiedene Moglichkeiten.

Die in Deutschland guiltige Norm DIN VDE 0472-516 zur Messung des Wellenwi-
derstandes wurde 2005 zurtickgezogen und stattdessen die Anwendung von DIN
EN 50289-1-11 empfohlen. In DIN EN 50289-1-11 wird Uber die Messung der
Streuparameter nach der Leerlauf-/Kurzschlussmethode der Eingangswellenwi-
derstand bestimmt. Dabei wird bei symmetrischen Kabeln ein Symmetrieilibertra-
ger (,balun*) verwendet.

Da Symmetrietbertrager nur fur einen begrenzten Frequenzbereich einsetzbar
sind, konnen die Leitungsparameter mit handelsiblichen Symmetrielbertragern
nicht tber 1 GHz nach DIN EN 50289-1-11 bestimmt werden. Nach [53] und [54]
kbnnen die S-Parameter symmetrischer Elemente aber auch ohne Symmetrie-
Ubertrager mit einem Netzwerkanalysator (NWA) gemessen werden. Das hat den
Vorteil, dass die Parameter Uber einen breiten Frequenzbereich gemessen wer-
den kénnen.

Dazu sollte die symmetrische Leitung an den Enden moglichst nicht entdrillt wer-
den, da durch eine Veranderung des Abstandes der Leiter falsche S-Parameter
gemessen werden. Daher sind méglichst kleine Anschlisse, wie SMA (,SubMi-
niature version A®), fir die Messung der Leitung zu verwenden. Als Ubergang
zwischen koaxialen Messkabeln und symmetrischen Busleitungen werden Alu-
platten verwendet, welche eine niederimpedante Verbindung zwischen den Au-
Benleitern der Messkabel und der Referenzflache fir die Leitungsmessung dar-
stellen. Um den Abstand der Busleiter noch weniger zu verfalschen, kdnnen die
Aluplatten wie in Abbildung 3.5 gebogen werden.

Abbildung 3.5: Messadaption zur minimalen Entdrillung der Leiter

Einige operative Schritte zur Messung der Streuparameter im Frequenzbereich
werden im Anhang A.1 erlautert. Die darauf folgende Messdatenverarbeitung zur
Bestimmung der modalen Leitungsparameter Zit /comm UNd Vit /comm Wird in den
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folgenden Abschnitten beschrieben. Zuerst werden die nodalen Streuparameter
in modale Streuparameter umgerechnet. Die modalen Ausbreitungsfunktionen
konnen dann Uber die modalen Ketten-Streuparameter bestimmt werden und die
modalen Wellenwiderstande werden Utber die modalen Kettenparameter oder die
Leerlauf-/Kurzschlussmethode bestimmit.

3.3.1 Transformation in modale Streuparameter

Die gemessenen und bereinigten (siehe Anhang A.1) nodalen Streuparame-
ter werden mit der unabh&ngig vom Leitungswellenwiderstand gultigen 4-Tor-
Transformationsmatrix [51]

1 -1 0 O
0 1 -1
M—i (3.23)
v2l 1 1 0 0
0 0 1 1

in modale Streuparameter umgerechnet [51]:

Sdd11 Sdd21 Sdc11 Sde21
Sogal— MSnogaM L = Sdd21 Sad11 Sde21 Sde11 | Sud  Sde (3.24)
Scd11 Scd21 Scc1l Scei Sed See

Scd21 Scd11l Scc2i Scc1l

Die Matrix Syq beschreibt die Eigenschaften der symmetrischen Leitung bei rein
differentieller Anregung und die Matrix S bei einer reinen Gleichtaktanregung.
Fur symmetrische Messobjekte sind die Matrizen der Nebendiagonale Syc und
Scq Nullmatrizen [51]. Scq beschreibt die Umwandlung differentieller Eingangssi-
gnale in Gleichtaktanteile, welche durch Unsymmetrien hervorgerufen wird und
Syc die durch Unsymmetrien entstehenden differentiellen Signale bei Gleichtakt-
anregung. Die Matrizen der Hauptdiagonale Syg und Scc kbnnen fiir alle weiteren
Berechnungen als 2-Tor-Matrizen einer einfachen Leitung verwendet werden, so
dass alle bekannten analytischen Herleitungen fur Parameter einer einfachen Lei-
tung angewendet werden kdnnen.

3.3.2 Bestimmung der modalen Ausbreitungsfunktion Ym

Der modale komplexe Streuparameter sy21 entspricht bei einem reflexionsfrei
angeschlossenen Kabel der Ausbreitungsfunktion e~ "l . Dies kann durch einen
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Vergleich der Definition der Streuparameter mit der Leitungsgleichung (1.36) ge-
zeigt werden, wobei die jeweilige Definition der Stromrichtung zu beachten ist.
Fur die ein- und auslaufenden Wellen a und b wird die Stromrichtung positiv in
das Messobjekt gezahlt, wahrend bei den Leitungsgleichungen (1.35) und (1.36)
der Strom I(1,s) aus der Leitung heraus flief3t (siehe Abbildung 2.3). Aus der De-
finition der Streuparameter ist bekannt:

o (552097
. %(M\/Zz_jjﬁm(o,s)\/m)

Dabei ist Zom die modale Bezugsimpedanz des Messystems. Die Leitungsglei-
chung (1.36) kann umgeformt werden zu:

Sm21 (3.25)

Zem(s)

1 (M —(=Im(l,9)) ZCJ“(S)) (9)
— @ (S (3.26)

1 ( Um(0s)
5 (—Zc’m(s) +1m(0,s) ZQm(s))

Bei Anpassung Zo m = Zcm kdnnen die beiden Gleichungen gleichgesetzt werden,
so dass gilt:
Sma1 =€ () (3.27)

Bei Messung uber einen grol3en Frequenzbereich ist aufgrund der Frequenzab-
héangigkeit der charakteristischen Impedanz Z; m(s) eine Anpassung tber den ge-
samten Frequenzbereich nicht méglich. Daher missen Reflexionen, welche auf-
grund einer Fehlanpassung entstehen, herausgerechnet werden. Hierzu ist es
hilfreich, gemessene Streuparameter S der Leitung in Ketten-Streuparameter T
umzuwandeln. Bei Verwendung der Ketten-Streuparameter T einer Leitung kon-
nen die Reflexionen am Wellenwiderstandssprung

Zem—Zom
F: t i
Zem+Zom

von der Ubertragungsfunktion der Leitung e ™! getrennt werden [55]:

-1
1 T gm0 1T
T, = 3.29
- (r 1)( 0 e7m<5>'>(r 1) (3-29)

Mit den vier Elementen der Matrizen stehen vier Gleichungen mit zwei Unbe-
kannten zur Verfiigung, um die Ubertragungsfunktion der Leitung zu bestimmen.
Durch eliminieren von I" folgt:

(3.28)

2
e ()l _ Waittoe n \/ (tLan +1i22)

> A —traatioo +tiaotion (3.30)
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Zur Bestimmung des Wurzelvorzeichens wird fUr jede Frequenz das Vorzeichen
gewahlt, bei dem die Bedingung |e" ™| < 1 erfiillt ist.

Mit der Definition der Ketten-Streuparameter

HECI
ag b2

werden diese folgendermalen aus den Streuparametern berechnet:

S12921—S1182  S11
S L . 21 S21 (3.32)
tr1 122 —% %

Da die Ketten-Streuparameter nicht eindeutig definiert sind, ist auch eine andere

Definition maglich:
( A ) :T< b2 ) (3.33)
b]_ a

Die beiden Definitionen kdnnen durch Vertauschen von t;1 mit too und t12 mit toq in-
einander Uberfuhrt werden. Fur Gleichung (3.30) ist es daher gleichgultig, welche
der beiden Definitionen verwendet wird.

3.3.2.1 Bestimmung der modalen Dampfung und der modalen
Phasenverschiebung

Mit der Ausbreitungskonstante nach Gleichung (2.24) lautet der modale komplexe
Streuparameter bei Anpassung:

RlDC.m-’»\/E\/é%sm C{'n % L/e,m 7 7
sp—e 2 Viem 2V ch PVERS o (orm(@)tionn(@)+iBn@) (3 34)

Aus dem Betrag des modalen Streuparameters |sy21| kann bei Anpassung die
modale Dampfung ar m bestimmt werden:

| +vVo C/ G, [L¢
o = 52 Foem* VORem [Ch Gy [Lem (g5
m

| 2 Lom

Die Phase des modalen Streuparameters sy21 ist bei Anpassung nicht nur pro-
portional zu w, sondern beinhaltet auch die (bei Rundleitern von /@ abhangige)
Phasenverschiebung oy aufgrund des inneren Induktivitatsbelags L{:

/(Sm21) VORs [ C}
Bm+oim= —— =0, /L mCin+ > Lé:n (3.36)
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Fir den allgemeinen nicht angepassten Fall wird die modale Dampfung ar m und
die Phasenverschiebung fBn + oy nicht direkt mit dem modalen komplexen Streu-
parameter sy21, sondern stattdessen mit der nach Gleichung (3.30) bestimmten
Ausbreitungsfunktion e (! berechnet.

Fur alle weiteren Berechnungsschritte mit B+ oy m ist zu beachten, dass Phasen
oft zwischen —180° und 180° bzw. —ttund Ttangegeben werden, was zu Berech-
nungsfehlern fuhrt, wenn By + o4 m nicht mehr als Phase einer komplexen Zahl
e ™) sondern als Imaginarteil einer komplexen Zahl

Ym=0rm~+](Bm+ tm) (3.37)

verwendet wird. Daher mussen eventuell vorhandene Phasenspriinge zuvor eli-
miniert werden und die Phase in eine monotone Form gebracht werden.

3.3.2.2 Berechnung der Geschwindigkeit aus der Phase

Die komplexen modalen Streuparameter kdnnen in Betrag |s| und Phase © ge-
trennt werden:

Sm21 = |Sma1/e 1Om2 (3.38)

Bei Anpassung konnen aus der Phase der modalen Vorwérts-Transmissions-
faktoren ®n21 in Radiant und der Lange der Leitung | die modalen Geschwin-

digkeiten berechnet werden:

21tfl
V= —— 3.39
"= o (3.39)

Auch hier muss die Phase zuvor in eine monoton fallende Form gebracht werden.

Fur den allgemeinen nicht angepassten Fall kann die Geschwindigkeit vy, nicht
direkt aus der gemessenen Phase ®n»1 berechnet werden, sondern muss ent-
sprechend aus der nach Gleichung (3.30) bestimmten bereinigten Ausbreitungs-
funktion e (! berechnet werden.

Mit Gleichung (2.20) kann die modale Geschwindigkeit auch Uber die modalen
Leitungsbelage ausgedriickt werden:
0] 1

 Bm/LLChcosh®zde

Da fur Frequenzen oberhalb von etwa 10 kHz cosh@ ~ 1 gilt [6], lautet die
Hochfrequenzgeschwindigkeit:

Vim (3.40)

1

VHEM = —=——=~
- VEiemCm

(3.41)
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3.3.2.3 Genauigkeit der Leitungslangenangabe

Bei dieser Methode zur Bestimmung der modalen Dampfung ar m und der moda-
len Phasenverschiebung Bm+ o4 m, sowie der daraus folgenden modalen Ausbrei-
tungsfunktion ¥, und der modalen Geschwindigkeit v, ist eine genaue Angabe
der Leitungslange erforderlich. Die Genauigkeit sollte nach EN 50289-1-1 besser
1% sein.

Bei einer Kalibrierung auf N-Kalibrationsstandards und Verwendung der SMA-
Stecker muss daher sogar die Adapterlange von 2cm beziehungsweise bei be-
kannter relativer Permitivitat & aqapterd€s Adapters besser seine elektrische Lan-
ge bericksichtigt werden, sofern diese nicht zuvor bereits durch ,De-embedding”
(siehe Anhang A.1.3) herausgerechnet wurde. Auch bei Verwendung von SMA-
Kalibrationsstandards ist die Ldnge des SMA-Steckers zu beachten, die in die-
sem Fall (siehe Abbildung 3.6) 1,4 cm betragt.

Kalibrationsebene

Kalibrationsebee J

(a) (b)
Abbildung 3.6: Zusatzliche Langen bei (a) SMA- oder (b) N-Kalibrierung

3.3.3 Bestimmung des Hochfrequenzwellenwiderstandes

Mit den Hochfrequenzwerten der modalen Geschwindigkeiten vy m und den mo-
dalen Kapazitatsbelagen C/, kénnen die Hochfrequenzwerte der modalen cha-
rakteristischen Impedanzen berechnet werden:

1
VHEmChy
Diese charakteristische Impedanz wird in der Norm EN 50289-1-11 als mittlerer
Wellenwiderstand (Zm) bezeichnet, welcher ab einer Frequenz von 1 MHz und
nur fir unpolare Isolierstoffe gilt, da der Kapazitatsbelag fur polare Isolierstoffe
frequenzabhangig ist, wie in Abschnitt 1.8.2 beschrieben.

ZHEm = (3.42)

Die modalen Kapazitatsbelage mit unpolarem Dielektrikum kénnen durch Mes-
sung der Kapazitat mit einer Kapazitatsmessbricke nach EN50289-1-5 genau
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bestimmt werden. Wie auch bei der Bestimmung der Geschwindigkeit ist zur Be-
stimmung des Kapazitatsbelags aus der gemessenen Kapazitat eine genaue Lei-
tungslangenangabe erforderlich. Die Genauigkeit sollte nach EN 50289-1-1 bes-
ser als 1% sein. Bei der Messung der Kapazitat ist auf die Definition der Moden
nach Abschnitt 1.7.1 zu achten. Bei Messung an Leiter 1 und Leiter 2 wird die
differentielle Kapazitat gemessen, also die doppelte ,odd“-Mode-Kapazitat:

Ciift = 2Coqd (3.43)

Im Gegensatz dazu wird bei der Messung der Kapazitat zwischen Leiter 1 (oder
Leiter 2) und dem Referenzleiter die ,even“-Mode-Kapazitat, also die doppelte
,common“-Mode-Kapazitat gemessen:

C:cleven = 2c:clzomm (3-44)

Um bei der Messung direkt die ,common“-Mode-Kapazitat zu ermitteln, muss
eine galvanische Verbindung zwischen Leiter 1 und Leiter 2 erstellt und dann die
Kapazitat zum Referenzleiter gemessen werden.

Alternativ kann der Hochfrequenzwellenwiderstand mit Hilfe der inversen Fourier-
transformation berechnet werden. Die frequenzabh&ngigen modalen Leitungspa-
rameter werden mit der inversen Fouriertransformation in den Zeitbereich trans-
formiert. Dazu wird die modale Impedanz mit einem Einheitssprung gefaltet. Noch
vorhandene Einfliisse der ortlich diskreten Ubergangsstellen werden im Zeitbe-
reich ebenfalls diskret sichtbar (siehe Abbildung 3.7) und kénnen so leicht fur die
Bestimmung der Leitungseigenschaften ausgeblendet werden (,Gating").

3.3.4 Messung und Bestimmung der frequenzabh&ngigen
charakteristischen Impedanz

Die frequenzabhangige charakteristische Impedanz kann nach EN50289-1-11
als Eingangswellenwiderstand nach der Leerlauf-/Kurzschlussmethode gemes-
sen werden. Diese Methode kann unter Verwendung des oben beschriebenen
Messaufbaus und nach der Transformation in modale Groéf3en auch ohne Sym-
metrierglied und somit breitbandig angewendet werden. Die Eingangsimpedanz
Zopen bei Leerlauf am fernen Kabelende entspricht dem Kehrwert der Admittanz
Y'l = (G +jwC)I und die Eingangsimpedanz Zgnortbei Kurzschluss am fernen Ka-
belende stellt bis zur ersten Resonanz die Impedanz Z'l = (R +jwL’)l des Kabels
dar. Die charakteristische Impedanz lautet:
Z/

Ze=\/Gi (3.45)
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180 T T T T T T
j Ubergangsstellen : :

160F | .......... / ............ ........... ............

o 140p |- o S Differentieller =
£ : Wellenwiderstand

N : ; der Leitung

120 ........... ............ ........... e R SRR

100k U S A

-2 0 2 4 6 8 10 12
Zeit [ns]

Abbildung 3.7: Hochfrequenzwert des differentiellen Wellenwiderstandes Zyr gif
nach der inversen Fouriertransformation im Zeitbereich mit abge-
grenzten Ubergangsstellen

Also gilt:
Zo= vV Zopenzshort (3-46)

Die Eingangsimpedanzen Zgpen Und Zsport Sind in Abbildung 3.8 oben dargestellt
und werden mit den Eingangsreflexionsfaktoren s;1 gpen bzZW. S11short Nach Glei-
chung (3.47) berechnet.

1+ S11,oper}/short
1
1 — 511 operyshort

Zin,operyshort: (3.47)

Fur ein 50 Q-Messsystem ist die Bezugsimpedanz Zy1 in der differenziellen Mode
100 Q und in der ,common“-Mode 25 Q. Bei der Bestimmung der Streuparameter
S11.0pen DZW. S11short €I Leerlauf bzw. Kurzschluss am fernen Kabelende ist eine
identische Position des Leerlaufes und des Kurzschlusses notwendig, damit die
Resonanzstellen bei Leerlauf und bei Kurzschluss exakt bei der selben Frequenz
auftreten und sich gegenseitig kompensieren. Dies ist in einem Messaufbau im-
mer mit kleinen Fehlern behaftet, da bei Realisierung des Kurzschlusses entwe-
der kleine zusatzliche Langen eingebracht werden oder durch Zusammenléten
der parallelen Leiterenden eine kleine Verkirzung der Lange stattfindet. Diese
kleinen Fehler fihren zu kleinen Verschiebungen der Resonanzstellen, was einen
erheblichen Fehler im Bereich der Resonanzen verursacht. Ein deutlich besseres
Ergebnis wird erzielt, wenn Leerlauf- und Kurzschlussfall aus ein und derselben
Messung unter Verwendung von 50 Q-Abschlissen analytisch bestimmt werden.

In Abbildung 3.8 ist der differentielle Reflexionsfaktor am Eingang der Leitung
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S11 aus einer Messung an einem 48,14 m langen Sternvierer-Kabel tber der Fre-
quenz dargestellt. Weiterhin sind die differentiellen Eingangsimpedanzen Zgpen
bei analytisch berechnetem Leerlauf am fernen Kabelende und Zghort bei analy-
tisch berechnetem Kurzschluss am fernen Kabelende sowie die daraus berech-
nete differentielle charakteristische Impedanz tber der Frequenz dargestellt.

Eingangsimpedanz

Frequenz [Hz]

10— T T T T T —y 70

=
w
o

Charakteristische
Impedanz [Q]

=
=
o

Frequenz [Hz]

Abbildung 3.8: Differenzielle Eingangsimpedanzen Zgpen bei Leerlauf am fer-
nen Kabelende und Zghort bei Kurzschluss am fernen Kabelende
Uber der Frequenz aus einer Messung an einem 48,14 m langen
Sternvierer-Kabel

Problematisch sind trotz der analytischen Berechnung des Leerlauf- und des
Kurzschlussfalls bei dieser Methode, wie auch bei anderen Methoden, die Re-
sonanzstellen. Im Bereich der Resonanzstellen treten gro3e Amplitudenande-
rungen innerhalb weniger Frequenzschritte auf. Bei zu grofRer Messbandbreite
und/oder zu wenigen Frequenzpunkten werden die exakten Amplituden nicht rich-
tig erfasst. Dies fuhrt zu Fehlern in diesen Bereichen, die sich im Verlauf der
charakteristischen Impedanz deutlich zeigen (siehe Abbildung 3.8 unten).

Eine geringere Storanfalligkeit auf Resonanzstellen zeigt die resultierende Kur-
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ve fur die charakteristische Impedanz bei langeren Kabeln mit gréRRerer Damp-
fung. Eine groRere Storanfalligkeit auf Resonanzstellen zeigt sich bei kur-
zeren Kabeln mit vernachlassigbarer Dampfung. Dies gilt sowohl fiir obige
Leerlauf-/Kurzschlussmethode als auch fur die Berechnung tber die Kettenpa-
rameter.

3.3.5 Berechnung der priméren Leitungsparameter aus den
Kettenparametern

Aus den modalen Matrizen Syg und S aus Gleichung (3.24) kdnnen uber die
Kettenparameter direkt die modalen Wellenwiderstande Zit/comm Und die Aus-
breitungskonstanten ygit /comm DErechnet werden (z.B. in [56]).

Zunachst werden die modalen Streuparameter S, in modale Kettenparameter

Am, Bm, Cn und D, umgewandelt:

(Zo1m+ Sm11Z01m) (1 — Sm22) + Sm125m21201m
— 3.48
Am 2Sm21v/Ro1mRo2m ( )

B, — (Z54m+ Sm11Zo1m) (Zoom+ Zo2mSm22) — Sm125m21Z01mZ02m (3.49)

2Sm21v/ RoimRo2m

(1—sm11)(1—Sm22) — Sm125m21
= 3.50
Cm 2Sm21v/Ro1mRo2m ( )

Dy — (1 — sm11) (Zyom~+ Zo2mSm22) + Sm125m21Z02m (3.51)

2Sm21v/Ro1mRo2m

Dabei ist Zg1m die komplexe Abschlussimpedanz, Zy,,,, die konjugiert komplexe
und Roim ihr Realteil [57] am Anfang der modalen Leitung, Zoom, Zj,,, und Ro2m
dementsprechend am Ende. Die Leitung ist an allen Enden mit 50 Q abgeschlos-
sen. Fur die differentielle Mode entspricht dies Zoidd = Zj;4q9= Ro1dd = Zo2dd =
Z4o4q= Ro2dd =100 Q und fir die ,common“-Mode Zpicc = Zp; = Rotcc= Zo2cc =
Z(/JZCC: Ro2cc=25Q.

Die ABCD-Matrix fuir eine Leitung ist gegeben durch:
Um(0) _ Am Bm Um(l)
|m(0) C:m I:)m |m(|)
o cosh{yml)  Zcmsinh(yml) Um(l)
z%mSinh(YmU cosh{yml) Im(1)
Dabei ist zu beachten, dass in der 2-Tor-Theorie der Strom |, in das Zweitor
hineinfliel3t, wahrend in der Leitungstheorie der Strom I(l) gewodhnlich aus der

(3.52)
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Leitung heraus positiv definiert ist (siehe Abbildung 2.3). Durch uneinheitliche
Definitionen der Kettenparameter ist in der Literatur (z.B. in [7]) haufig auch die
inverse ABCD-Matrix als Kettenparametermatrix @ fir Leitungen zu finden:

< Um(') ) - ( ¢m11 ¢m12> ( Um(o) )

Im() /] \ ®m21 Pmaz Im(0)
. cosh{yml) —ZemSinh(yml ) Um(0)
B ( —Z%mSinh(YmU cosh{yml) ) < Im(0) )

(3.53)

Beide Definitionen konnen mit der Inversen ineinander Gberfihrt werden:
-1
B (0] ()]
Am Bm _ mi1 Pmi2 (3.54)
Cm Dnm DPm21 Pm22
Der modale Wellenwiderstand kann in beiden Fallen direkt aus den Kettenpara-

metern berechnet werden:
B
Zem = /C—m (3.55)
m

Bei bekannter Leitungslange | ist die modale Ausbreitungskonstante:

|
Ym:smh (\I/BmCm) (3.56)

Diese theoretisch korrekte Berechnung kann in der Praxis manchmal nicht ver-
wendet werden, weil sie zu sensibel auf kleinste Messfehler reagiert. Bei typi-
schen Leitungsanordnungen hat C,, Werte nahe Null, wahrend By, gro3e Werte
hat. Dadurch fuhren selbst Streuparameter, welche mit einer hohen Genauigkeit
gemessen wurden (Abbildung 3.9) besonders fur den Gleichtaktwellenwiderstand
Zcomm ZU unbrauchbaren Ergebnissen (Abbildung 3.10).

Abbildung 3.9 zeigt den Vergleich von gemessenen und theoretisch bestimmten
Streuparametern, welche eine sehr gute Ubereinstimmung zeigen.

Mit den gemessenen und theoretisch bestimmten Streuparametern aus Abbil-
dung 3.9 wurde Uber die Kettenparameter nach Gleichung (3.55) der Wellenwi-
derstand bestimmt, welcher in Abbildung 3.10 gezeigt ist. Trotz der sehr guten
Ubereinstimmung der gemessenen und theoretisch bestimmten Streuparameter
in Abbildung 3.9 zeigt Abbildung 3.10 einen nicht akzeptablen Fehler der gemes-
senen Kurven.

Bei einer langen, stark gedampften Leitung hingegen fuhrt diese Methode zu
guten Ergebnissen (siehe Abbildung 3.11).
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Abbildung 3.9: Vergleich gemessener und theoretisch ermittelter S-Parameter
einer typischen Leitung zur Veranschaulichung der Messgenau-

igkeit
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Abbildung 3.10: Resultierender Wellenwiderstand Z.omm aus den S-Parametern
aus Abbildung 3.9
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3.3.6 Bestimmung der frequenzabhangigen sekundaren
Leitungsparameter

Aus den frequenzabh&ngigen priméren Leitungsparametern kdnnen mit dem Zu-
sammenhang aus Gleichung (1.1) und Gleichung (1.2) leicht die sekundaren Lei-
tungsparameter bestimmt werden. Der Impedanzbelag lautet damit:

Z(0) = Ze(0)y(0) = R (o) +jol' (o) (3.57)
Fur den Admittanzbelag ergibt sich:
Y (w)= % =G (0)+joC (o) (3.58)

Der Widerstandsbelag ist der Realteil des Impedanzbelags
R(0) =Re(Z'()) (3.59)

und der Induktivitdtsbelag (Summe des internen und des externen Induktivitats-
belags) ergibt sich aus dem Imaginéarteil des Impedanzbelags:

L' (w) = @ (3.60)

Der Leitwertsbelag ist der Realteil des Admittanzbelags
G'(0) = Re(Y'(0)) (3.61)

und der Kapazitatsbelag ergibt sich aus dem Imaginarteil des Admittanzbelags:

Im(Y'())

C(w) = o

(3.62)

3.3.7 Vergleich der Messmethoden

In Abbildung 3.11 ist ein Vergleich der drei oben beschriebenen Methoden
zur Bestimmung der charakteristischen Impedanz dargestellt: Bestimmung des
Hochfrequenzwellenwiderstandes, Leerlauf-/Kurzschlussmethode und Berech-
nung Uber die Kettenparameter. Zur Berechnung des differentiellen Wellenwider-
standes in Abbildung 3.11 wurden die Daten nicht ,De-embedded”, so dass es
ab etwa 200 MHz zu falschen Ergebnissen kommit.

Abbildung 3.11 zeigt eine gute Ubereinstimmung der Berechnung tber die Ket-
tenparameter mit der Leerlauf-/Kurzschlussmethode Uber den gesamten Fre-
guenzbereich. Der Hochfrequenzwellenwiderstand zeigt Abweichungen von den
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Abbildung 3.11: Wellenwiderstand Zg# einer 42,56m langen gemantelten
verdrillten Leitung Uber die Kettenparameter und mit der
Leerlauf-/Kurzschlussmethode berechnet

beiden frequenzabh&angigen Berechnungen im niedrigen Frequenzbereich. Be-
reits unterhalb von einigen 10 kHz kann der Hochfrequenzwellenwiderstand nicht
mehr verwendet werden. Es zeigen sich allerdings nicht nur im niedrigen Fre-
guenzbereich Abweichungen, sondern auch oberhalb von einigen 10 kHz fihren
die unterschiedlichen Methoden in diesem Fall zu einer Abweichung des Wellen-
widerstandes von etwa 10 Q. Dies mag daran liegen, dass die Kapazitat C’' bei
niedrigen Frequenzen von 400 Hz, 600 Hz und 1 kHz gemessen wird. Die Kapazi-
tat C’ selbst ist aber im inhomogenen und/oder polaren Medium frequenzabhéan-
gig, verursacht durch Polarisationsverluste, wie in Abschnitt 1.8.2 beschrieben.
Bei der Bestimmung des Hochfrequenzwellenwiderstandes Uber die bei niedrigen
Frequenzen gemessene Kapazitat werden Polarisationsverluste nicht bertcksich-
tigt, was im inhomogenen und/oder polaren Medium zu Fehlern fuhrt. Daher ist
die frequenzabhangige Messung und die Bestimmung tber die Kettenparameter
oder mit der Leerlauf-/Kurzschlussmethode vorzuziehen.

3.4 Vergleich von Theorie und Messergebnissen

Um den Grad der Ubereinstimmung von Theorie und Messung zu zeigen, wer-
den die Werte fur vier verschiedenartige Kabel in Tabelle 3.2 gegentbergestellt.
Es handelt sich um ein dinneres und ein etwas dickeres ungeschirmtes verdrill-
tes Kabel ohne Mantel, ein ungeschirmtes verdrilltes Kabel mit Mantel und ein
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geschirmtes verdrilltes Kabel. Die sekundaren Leitungsparameter werden aufge-
listet, in welchen die primaren Leitungsparameter enthalten sind.

Tabelle 3.2: Vergleich der differentiellen Leitungsparameter

1. unge- 2. unge- Ungeschirm- | Geschirmtes
schirmtes schirmtes tes verdrilltes | verdrilltes
verdrilltes verdrilltes Kabel mit Kabel
Kabel ohne Kabel ohne Mantel
Mantel Mantel
Hoéhe h [mm] 5 10 10 -
ZyF dift [Q]
Theorie 106 112 84 70
Messung 103 107 101 87
ZHF,comm [Q]
Theorie 145 177 132 26
Messung 147 210 196 25
VHF diff [M/S]
Theorie 236-10° 255.10° 192.108 193.108
Messung 223.10° 215.106 205.10° 219106
VHF.comm [M/S]
Theorie 236-10° 255.10° 192-10° 193-10°
Messung 289-10° 286-10° 268-10° 219-10°

Der Vergleich in Tabelle 3.2 zeigt eine bessere Ubereinstimmung bei den Wel-
lenwiderstanden als bei den Geschwindigkeiten, da die Permittivitditen der Um-
gebung besonders stark bei den Geschwindigkeiten eingehen, und gerade die
Bestimmung der Permittivitat ist anhand von Datenblattern nur in grober Nahe-
rung maoglich.

Bei den Wellenwiderstanden zeigt sich bei ungeschirmten Kabeln eine bes-
sere Ubereinstimmung bei den differenziellen Wellenwiderstanden als bei den
Gleichtakt-Wellenwiderstanden, da hier besonders der Raum zwischen den die
Mode bestimmenden Leitern ausschlaggebend ist. Die beiden verdrillten Leiter,
welche das Differenzsignal fuhren, liegen dichter beieinander mit einem defi-
nierteren Zwischenraum als der inhomogenere Raum zum Referenzleiter, wel-
cher besonders den Gleichtakt bestimmt. Anders verhélt es sich bei dem ge-
schirmten Kabel. Hier ist auch der Abstand zum Referenzleiter (Schirm) klein
und ohne einen weiteren Dielektrikumwechsel, so dass auch der Gleichtakt-
Wellenwiderstand genau berechnet werden kann.
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Generell gilt: Je inhomogener die Umgebung der Leiter ist, desto schlechter las-
sen sich die Leitungsparameter berechnen. Dies ist bereits bei dem gemantelten
Kabel ersichtlich, welches eine schlechtere Ubereinstimmung der Werte zeigt, als
die Kabel ohne Mantel, da noch eine weiterer Dielektrikumwechsel hinzukommt.

Fur das in Abbildung 1.3 aul3erdem aufgefihrte Sternviererkabel kann die Be-
rechnung nicht auf die hier gezeigte Weise durchgefiihrt werden, sondern beno-
tigt weitere komplexe Algorithmen, da satt einem zwei Referenzleiter verwendet
werden. Daher wird in Tabelle 3.2 auf Daten des Sternviererkabels verzichtet.

Insgesamt weisen die theoretisch bestimmten Werte eine zu grol3e Abweichung
von den gemessenen Werten auf, als dass sie als Parameter fur préazise Modelle
verwendet werden sollten. Fir erste Abschatzungen kdnnen sie allerdings bereits
gut eingesetzt werden.



4 Feldeinkopplung in verlustbehaftete
Leiter im Zeitbereich

Die Kabel im Kraftfahrzeug haben besondere Anforderungen an die EMV, da sich
Kraftfahrzeuge in den unterschiedlichsten elektromagnetischen Feldern bewe-
gen kdnnen. Somit sind die Leitungen derart verschiedenen Signalen ausgesetzt,
dass eine Simulation der einkoppelnden Felder im Zeitbereich sinnvoll ist. Auch
konnen im Zeitbereich die Auswirkungen auf die Datensignale direkt analysiert
werden.

Um mdogliche Probleme im Vorfeld simulatorisch zu untersuchen, sind leistungs-
fahige Leitungsmodelle notwendig. Diese dirfen unter anderem auch frequenz-
abhangige Verluste nicht vernachlassigen (siehe Abschnitt 1.8), da heutige Bus-
systeme mit entsprechend hohen Datenraten arbeiten.

Fir eine erste Abschatzung der EMV kann von einem Fernfeld ausgegangen
werden, so dass ebene Wellen auf die Leitung treffen.

Im Folgenden werden zunachst verschiedene in der Literatur bereits zu finden-
de Modellierungsanséatze vorgestellt, um die Wahl des hier verwendeten Ansat-
zes zu begriinden und die Notwendigkeit der Weiterentwicklung dieses Ansatzes
aufzuzeigen. Daraufhin wird das entwickelte Modell hergeleitet und schlief3lich
validiert.

4.1 Modellierungsansatze

Zur Modellierung der Einkopplung elektromagnetischer Felder in Leitungen gibt
es verschiedene Ansatze.

Fir ein Zeitbereichsmodell einer 6rtlich ausgedehnten Struktur, wie der Leitung,
eignet sich die Finite-Differenzen-Methode im Zeitbereich (FDTD) [60] [61]. Da-
bei wird die Leitung in viele kurze Segmente aufgeteilt und die Spannungen und
Strome werden zu jedem Simulationszeitschritt fir jedes der Segmente berech-
net.

Ein Nachteil der FDTD-Methode ist eine lange Rechenzeit bei hoher Segmentan-
zahl, die bei hohen Frequenzen notwendig wird. Dem steht der Vorteil der Model-
lierung von inhomogenen Feldern gegenuber.

91
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In [63] wird die Einkopplung elektromagnetischer Felder in verlustlose Zweilei-
teranordnungen durch die Verwendung eines nichterregten Leitungsmodells mit
zwei Quellen Ugt und It modelliert (siehe Abbildung 4.1).

Nicht erregtes Mehrleitersystem mit Ubersprechen Feldeinfluss
Upr ()

_____________________

E 3 ' O
i / ! ) : FBI- EBl, i O 0o
e ? F = Z 717 | +\| ? 1.,.()
| v Ai — Tik * ak ! %
U,(O)_ﬂ_ : k=1 : : ~ _OUI(I)
Lui | : ,
P ilU"“’k | i
. i Referenzleiter . ! v
o— | : Y

Abbildung 4.1: Ersatzschaltbild fur die Feldeinkopplung in ein Mehrleitersystem
mit Storquellen

Werden die Spannungen und Strome am Anfang und am Ende der Leitung Uber
die Kettenmatrix verkntpft, kbnnen die Quellterme Ugt und It im Frequenzbe-
reich addiert werden [7]:

[um]: L) ¢12(L)][U(O)]+[UFT(L>] 1)
(L) Dy1(L) Pop(L) 1(0) ler(L)
Mit der Kettenmatrix:
P1(L) qblz(L)] _ | costn) —zcsinhwu] 4.2)
Do(L) P2a(L) | —Zsinh(yL)  cosh(yL) '
gtre _ZCeJ’L—e*VL
= 1 eysze—yL e7L+e—27L ] (4.3)
L Z 2 2

Dieser Ansatz hat den Vorteil der rechenzeiteffizienten Modellierung Uber die
Leitungsgleichungen. Bei der in [63] vorgestellten Implementierung werden aller-
dings keine frequenzabhangigen Verluste der Leiter berlcksichtigt. Da diese aber
fur Simulationen schneller Kfz-Bussysteme relevant sind, werden hier Modelle fur
die Feldeinkopplung im Zeitbereich entwickelt, welche frequenzabhangige Verlu-
ste der Leiter bertcksichtigen.
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4.2 Modellierung der Einkopplung
elektromagnetischer Felder

Zur Bericksichtigung der Feldeinkopplung in verlustbehaftete Leitungen werden
die Leitungsgleichungen (1.15) und (1.16) auf der rechten Seite um die durch das
elektromagnetische Feld induzierte Spannung Ug und den influenzierten Strom I
pro LaAngeneinheit erweitert [7]:

ou J
#+R’|(z,t)+ﬂal(z,t) — Ue(z,t) (4.4)
l(zt) , 0 _

= +GU(zt)+C au(z,t) =Ir(zt) (4.5)

In Vektorschreibweise kénnen die partiellen Differentialgleichungen (4.4) und
(4.5) im Laplace-Bereich auch als eine gewoéhnliche Differentialgleichung erster
Ordnung geschrieben werden:

d | U@® N
| 1(2
Diese Differentialgleichung wird im Folgenden zuné&chst analytisch geldst und in

den Zeitbereich transformiert, so dass sie anschlie3end implementiert werden
kann.

0 R +sl/
G +sC 0

U2
1(2)

| Ur(2)
_[ IF(2) ] @9

4.2.1 Lo6sung der inhomogenen Differentialgleichung

Die gesamte Losung der inhomogenen Differentialgleichung setzt sich aus der
homogenen und der partikularen Lésung zusammen:

U(2) o Unom(2) Upart(Z)
[ 1(2) ] N [ Ihom(2) ]+[ lpart(2) ] (4.7)
Die homogene Ldsung von (4.6)
] e
Ihom(2) 1(0)

mit den Anfangswerten U (0) und | (0) und dem Eigenwert

0 R +sl’
G +sC 0

(4.9)




Feldeinkopplung in verlustbehaftete Leiter im Zeitbereich 94

kann jedoch nicht direkt angegeben werden, da der Matrixexponent zunachst in
Diagonalform gebracht werden muss. Daher wird die Matrix A mit der Ahnlichkeit-
stransformation diagonalisiert. Durch Multiplikation mit der Matrix der Eigenvekto-
ren V und deren Inversen V1 entsteht eine Diagonalmatrix mit den Eigenwerten
von A auf der Hauptdiagonalen:

0 —(R +sL)

—(G' +sC) 0 0 2

V= [ Mo 0 ] (4.10)

Die Eigenwerte 141,, werden mit der Einheitsmatrix E Uber die Determinante
|A— AE| = 0 bestimmt:

Das Ergebnis kann auch mit der Ausbreitungskonstante y aus Gleichung (1.21)
ausgedruckt werden:

0 —(R+sL)
—(G'+sC) 0

0 4

A 0”:12—(R’+SL’)(G’+SC')=O (4.11)

Ajp =%/ (R+5L)(G +sC) =+y (4.12)

Die Matrix der Eigenvektoren V setzt sich aus den einzelnen Eigenvektoren zu-
sammen. Mit (A—yE)u= 0 wird der Eigenvektor u zum Eigenwert A; = +y be-
stimmt:
—y —(R+sl)
—(G'+sC) —y

[ H ] —0 (4.13)

u2

Eine Vektorkomponente kann beliebig gewahlt werden. Fir u; = 1 folgt mit dem
Wellenwiderstand Z; aus Gleichung (1.1) im Laplace-Bereich:

vy _ G+sCc_ J@+sC 1
W2 = R+sl/ y R+sl/ Z (4.14)
Analog wird der Eigenvektor v zum Eigenwert A, = —y aus dem Produkt
(A4 yE)v = 0 bestimmt:
—(R +sl
4 (Rsb) |1 vl g (4.15)
—(G'+sC) Y Vo

Fur vy = 1 folgt:

Y G +sC G+sC 1
_ _ _ _ 2 4.16
V2= R sU ¥ Resl  Z (4.16)
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Die Matrix der Eigenvektoren lautet damit:

uz V1]

V= (4.17)

u Vo

Zur Diagonalisierung der Matrix A wird die Differentialgleichung (4.6) mit V—1 mul-
tipliziert und um den Faktor eins in der Form E =V -V~ ergénzt. Durch Substitu-
tion der Variablen sowie des inhomogenen Anteils mit

[0a>]:V_1[uc>] ind [Ud@]zzv_lluma] (4.18)
i(2) 1(2) iF(2) IF(2) '
entsteht folgende gewdhnliche Differentialgleichung:
J | U2 1 U(z)
2[%e ] J

(2
Die homogene Losung von (4.19) weist eine Diagonalmatrix im Exponenten auf
und kann daher im Gegensatz zu der homogenen Ldsung von (4.6) direkt gelost

werden: ~
l{<0) ] (4.20)

0 R +sl/
G +sC 0

_[Qd@

= ] (4.19)

[ Uhom(2) ] _ VlAvz
I~hom(z>

Durch Einsetzen der substituierten Werte aus Gleichung (4.18) und Multiplikation
mit V kann die homogene Lésung der Differentialgleichung (4.6) mit der Ausbrei-
tungskonstante y und dem Wellenwiderstand Z. in folgender Form geschrieben
werden:

Uhom(2) _y er” 0 v-1 u(0)

lhom(@ | | 0 e 1(0)

1 1][er o ~1 |z [ U
0 e’ 1] 2] 1(0)

Das Ergebnis der Matrizenmultiplikation ist die Kettenmatrix &(z), so dass die
homogene Losung lautet:

(4.21)

N

1 1
Ze L

Uhom(z) _ er+e 1? —Zceﬂae 7z §] (0) 492
Lmd@] e e o ][um] 22

Der Ansatz fur die partikulare Losung der Differentialgleichung (4.6)

[ Upar(2) ] — k(2)eM? (4.23)

lpart(2)
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weist, ebenso wie der Ansatz fur die direkte homogene Losung in Gleichung (4.8),
einen nicht diagonalen Matrixexponenten auf. Daher wird analog zur homogenen
Losung zunéachst die Differentialgleichung (4.19) mit der diagonalisierten Matrix
V1AV geldst. Der Ansatz fiir die partikuldre Lésung von (4.19)

Upar2) | _gyev ave (4.24)
Ipart(2)

mit der unbestimmten Konstanten R(z) wird in die Differentialgleichung (4.19) ein-
gesetzt:

9k(2) g/ Az /- 1AVk( 2)eV” tavz —1AVR(Z)GV*1AVZ: lfF(Z) (4.25)
0z IF(2)

Aus Gleichung (4.25) wird die Konstante I~<(z) bestimmt

k(z) = / g viavg | Ur(E) d¢ (4.26)
0 F ()
und in den Ansatz fur die partikulare Losung (4.24) eingesetzt:

prart(z) _ /ZeVlAV(Z—g) L’{F(C) dc (427)

|part<z) 0 |F<C)

Durch Einsetzen der substituierten Grof3en (4.18) und Multiplikation mit V ergibt
sich die partikulare Losung der ursprunglichen Differentialgleichung (4.6):

[ Upart(2) ] / V. eV IAV(Eg) -1 [ Ur(¢) ] dc
|part(2) Ir ()
_ /OZV 0 Uk (¢) ]dc

e 120 1K)
Mit V nach Gleichung (4.17) entsteht durch die Matrizenmultiplikation die um ¢§
verschobene Kettenmatrix @(z— ¢) und die partikulare Losung lautet:

Upart(z> - z eY(Z_C) 0 1 -1 Zc UF(C)
A S R | e El e G

F 0 e rz) Hz-0) _g(z-0)
. z 2 _ZC 2 UF(C) dc
- 0 1 er(z=¢) _agv(z-¢) eY(Z*C)+e*Y(Z*C) I (C)

L T Z 2 2 F

(4.28)
V—l

(4.29)
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Durch Addition der homogenen und der partikuldren Losung lautet die gesamte
Losung der DGL (4.6):

eVZJrZe*VZ _ZCeVZ—Ze*VZ ] [ u(0) ]

1 YZ_a— Y2 YZ
e e e -1—28 |(0)

+e v(z=¢) _ZCeYZ 9] 2e Y(z=9¢) ] [ UF(C) ] dC

et g eed
£ IF(¢)

(4.30)

bl

Fur die GrolRen am Ende der Leitung z=1 ergibt sich mit der Kettenmatrix & nach
Gleichung (4.3):
u(o
=¢m[ (0)

u(l)
1) 1(0)

! Ur(E)
+ | di(I—C)[ e ]dc (4.31)

Im Modell aus [7] wird das Integral aus Gleichung (4.31), wie in Abschnitt 4.1 be-
schrieben, als Quelle implementiert und als gesamte oder totale Feldeinkopplung
Urt und It bezeichnet. Diese Quellterme aus Gleichung (4.1) kénnen in mo-
dernen Hardwarebeschreibungssprachen wie VHDL-AMS aber auch direkt in die
Leitungsgleichungen integriert werden. Durch die Verwendung dieser Notation ftr
die Quellterme und eine zeilenweise Schreibweise von (4.31) ensteht folgendes
Gleichungssystem:

e +e*?"U 5 e —e

Ull)=—3 —Ze—

1(0) +Uer(1) (4.32)
1el e A a7
lel-e?’ g gte”
Zc 2 2

Durch Addieren und Subtrahieren ergeben sich die Gleichungen (1.35) und (1.36)

fur das nicht erregte Leitungsmodell, welche um die Einkopplung des elektroma-
gnetischen Feldes erweitert sind:

(1) =— [1(0) +1e7(l) (4.33)

U(0) — Zel (0) = e MU (1) — Zel ()] — & " [Upr(1) — Zeler(1)] (4.34)

U(1)+Zel (1) = e " U(0) +Zcl (0)] + [Upr(1) + Zeler(1)] (4.35)

Ein Pseudo-Code fiir diese Gleichungen lautet:

U1-IL’LTF(Zc)==(U2+I2’LTF(Zc)) LTF(Watt) delayed(T)
+(UFT-IFT'LTF(Zc)) LTF(Watt)'delayed(T)

U2-12’LTF(Zc)==(U1+I1’LTF(Zc)) LTF(Watt) delayed(T)
+(UFT+IFT'LTF(ZC))
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Aus den in Abschnitt 2.4 beschriebenen Griinden ist darin das Vorzeichen von 12
umgekehrt definiert als das Vorzeichen von I (1).

Zur vollstandigen Implementierung mussen weiterhin die Quellterme Ugr und It
bestimmt, beziehungsweise die Integrale in Gleichung (4.31) gel6st und in den
Zeitbereich transformiert werden. Die hierzu notwendigen Schritte werden im fol-
genden erlautert.

4.2.2 Analytische Integration des Feldeinflusses

Die Verwendung von Ersatzquellen, welche die Einkopplung des elektromagne-
tischen Feldes nachbilden, ist in der Literatur verbreitet. Allerdings wird in vie-
len Veroffentlichungen auf eine Beschreibung der analytischen oder numerischen
Berechnung der Quellen verzichtet.

Zur Bestimmung von Ugr und It kann das Integral tber die Leitungslange aus
Gleichung (4.31) im Laplace-Bereich analytisch geldst werden. Mit den einzelnen
Komponenten der Kettenmatrix & lautet es:

[U.:T(I) ] :/I [ ®11(1—2) @12(I—z)] [uF(z) ] i
ler(l) 0| P2 Dao(l - 2) Ir(2) |

(-2
:/ [ D11(1 — 2Up(2) + P12l - D) IE(2) dz
| P21(l —2)Ur(2) + D22(l — 2)Ir(2) |

(4.36)

Die Feldanregung im Frequenzbereich kann Uber die Integration des magneti-
schen und elektrischen Feldes Uber den Abstand d des Leiters vom Referenzlei-
ter ausgedruckt werden [7]:

d
Ur(z,s) = S/o B-d,dp (4.37)

Iz(z,S) :—(G’+SC)/Od Eyy-dp (4.38)

Dabei fuhrt es zu keiner Einschrankung, wenn das Koordinatensystem nach Ab-
bildung 4.2 an die Leiter angepasst wird, so dass der Referenzleiter im Ursprung
beginnt, beide Leiter in z-Richtung verlaufen und der Vektor p in der xy-Ebene
liegt. Der Vektor &, steht senkrecht auf der Flache zwischen Leiter und Referenz-
leiter (siehe Abbildung 4.2).

Nach der zweiten Maxwellschen Gleichung in Integralform entspricht die negative
zeitliche Ableitung des magnetischen Flusses durch die Flache F dem Weginte-
gral des elektrischen Feldes E um die durchflossene Flache. Bei der Definition
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X

xy(p Z) p z+A2)
E (0 z)

z(p Z)

o
m

—>

Ny -

z+ Az
y %

Abbildung 4.2: Definition der Richtung des Wegintegrals und des Normalenvek-
tors auf der Flache zwischen zwei Leitern bei Einkopplung eines
elektromagnetischen Feldes [7]

der Richtung des Wegintegrals und der Orientierung des Normalenvektors &,
nach Abbildung 4.2 ist das Vorzeichen im Vergleich zur zweiten Maxwellschen
Gleichung umgekehrt, so dass hier gilt [7]:

) - -
S| [BadF = fE-d
d_ [ 0._ 0
= [ Ey(p.0)-dp+ [ Exd.2)dz+ [ Eglp)-dp+ [ E0.2)02
(4.39)

Um auf die induzierte Spannung pro Langeneinheit dz zu kommen, wird Glei-
chung (4.39) durch Az geteilt und der Grenzwert Az — 0 gebildet [7]:

Ue(2) / B-a.dp= E,(d,2) — E5(0,2) / Eq(P.2) (4.40)

Dabei ergibt sich die Ableitung aus dem Grenzwert des Differenzenquotienten:

lim EXY(p7Z+AZ) - Exy(paz) _ aExy(p»Z)
AZz—0 Az dz

(4.41)

Damit folgt fur die gesamte eingekoppelte Spannung Urt ein Integral, welches
analytisch geldst werden kann [7]:

Uer(l) = /O ' Bua(l - 2[EA(d.2) — Ex(0,2)]dz

_/ol {0511(' _Z)aiz/od Exy(p,z)-dﬁ] dz (4.42)

—/ol [@120 —z)Y’/OOI Exy(p,z)-dﬁ] dz
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Mit der Kettenregel £ [A(2)B(2)] = A(z)[%B(2)] + [5A(2)|B(z) kann der zweite Term
aus Gleichung (4.42) so umgestellt werden, dass sich das Integral Uber die Lei-
tungslange | und die Ableitung nach z gegenseitig aufheben und der letzte Term
zu Null wird [7]:

Uer(l) = /0 ' Bua(l - 2)[Ex(d.2) - E(0.2)|dz

—/Ol 822 {@11(' —z)/od Exy(p,2) -dﬁ} dz

+/ ( ®11(1 —2) — D1o(l — 2)Y )/Exypa )-dp|dz (4 43)

:O

_ /0 ' Bua(l - 2)[E(d.2) - E(0.2)|dz

d_, d
—4511£0)/0 Exy<p,l>-drs+qsn<l>/o Eq(p.0)-dp

Mit der Kettenmatrix aus Gleichung (4.3) wird Gleichung (4.43) zu:

2
d_ e +e‘7’| d_
- [ Eotp.)-ap+ = ["Eq(p.0)-dp

Durch Einsetzen von (4.37) und (4.38) in (4.36) folgt fur I mit Hilfe der Ketten-
regel analog zu Gleichung (4.43) [7]:

Uerlh) = [ E e 0.2~ E,(0.2)d2
0 (4.44)

ler(l) = /0 ' Boa(l — 2[ES(d.2) — Ex(0,2)|dz

d_, d_, (4.45)
- @21(0) [ Ex(p.)-dp+ @21) | Eql(p.0)-dp
Y 0 0
Mit der Kettenmatrix aus Gleichung (4.3) wird Gleichung (4.45) zu:
I 1 -2 _gv(1-2
ler(l) =— 0 7. 5 [Ez(d,z) — E;(0,2)]dz
(4.46)
1 eyl e " d q
~7——% ), Bo(p.0)dp

Berechnung fir ebene Wellen

Fur die Berechnung der elektrischen Feldkomponenten aus den Gleichungen
(4.44) und (4.46) wird in der Literatur in der Regel [7] [63] [64] [65] eine ebe-
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ne Welle angenommen, was fur Abschatzungen der EMV im Kfz sinnvoll sein
kann.

Fur eine ebene Welle ist es moglich, eine einzige Einfallsrichtung des elektroma-
gnetischen Feldes anzugeben. Es hat sich als einfacher erwiesen, die Einfalls-
richtung in Kugelkoordinaten anzugeben, als in kartesischen Koordinaten. Da die
Leiter wie in Abbildung 4.2 aber leichter durch kartesische Koordinaten zu be-
schreiben sind, werden in Abbildung 4.3a die Winkel ®p und @, des Ausbreitungs-
vektors k des elektromagnetischen Feldes ausgehend vom kartesischen Koordi-
natensystem wie in [7] definiert. Dabei liegen die Leiter parallel zur zAchse. In
Abbildung 4.3b wird zusatzlich die Polarisation des elektromagnetischen Feldes
im Verhaltnis zu den Einheitsvektoren des Kugelkoordinatensystems dg und dg
definiert [7]. Dabei liegt @ in der Ebene, welche vom Winkel ®, aufgespannt
wird, und a4 in der yzEbene. Die beiden Einheitsvektoren dg und a5 ergeben mit
dem Ausbreitungsvektor k ein Koordinatensystem, von dessen dg-Achse aus mit
einem dritten Winkel @g die Richtung des elektrischen Feldvektors angegeben
wird (siehe Abbildung 4.3b).

A

X

a) b)

Abbildung 4.3: a) Definition der Einfallswinkel des elektromagnetischen Feldes
im Verhaltnis zum kartesischen Koordinatensystem b) Definition
der Polarisation des elektromagnetischen Feldes

Der elektrische Feldvektor in kartesischen Koordinaten lautet:
E(X,Y,2,5) = Eo(S) (A + Ay + Agd,) e Sktkytkez) (4.47)
Fur die Koordinate p nach Abbildung 4.2 wird der elektrische Feldvektor:
E(p,z5) = Eo(S)(Apdp + Asd,)e SkePthe?) (4.48)

Dabei sind A, und kp die Komponenten in Richtung des Vektors p nach Abbil-
dung 4.2 und setzen sich jeweils aus den x- und y-Komponenten zusammen. &y,
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dy und &; sind die Einheitsvektoren des kartesischen Koordinatensystems und &,
der Einheitsvektor in Richtung p. Die Faktoren Ay, A, und A; ergeben sich aus
Abbildung 4.3 durch die Umrechnung von Kugel- in kartesische Koordinaten.

Ax = sSIiNGesin®p (4.49)
Ay = —SiN@gCcosOpCcosPp — COSOESINDy (4.50)
A; = —SiNnO@eC0SO,COSPp + COSOE COSPp (4.51)

Der Ausbreitungsvektor k ist in einem verlustbehafteten homogenen Medium

durch
ok =Ky =/ 02Uue —jouc (4.52)

gegeben [62]. Dabei ist darauf zu achten, dass der Ausbreitungsvektor in der
Literatur nicht einheitlich definiert ist. Zum Beispiel in [62] beinhaltet der Ausbrei-
tungsvektor die Kreisfrequenz o, so dass gilt y = a +j = jke, beziehungsweise
Ko = B —jo, wahrend zum Beispiel in [7], [64] und [65] der Ausbreitungsvektor k
exklusive der Kreisfrequenz o definiert ist.

Die elektrische Leitfahigkeit o des die Leiter umgebenden Mediums kann mit
Null angenadhert werden, was flir die gute Isolierung von Kfz-Busleitungen ge-
rechtfertigt ist. Hierbei wird ebensowenig wie in [18] eine eventuelle Dampfung
o des einfallenden Feldes bertcksichtigt. Ebenso wird in [67] vorgegangen, es
werden aber zuséatzlich sogenannte Fresnel-Reflexionskoeffizienten eingefihrt,
welche die Reflexion der Welle an einer verlustbehafteten Flache beschreiben.
Nur in [62] wird ein verlustbehaftetes homogenes Medium um die Leiter fur die
Einkopplung des elektromagnetischen Feldes berlcksichtigt.

Fur ein verlustloses Medium ist der Ausbreitungsvektor:
- 1
k=u :\/L’C’:gz\—/ (4.53)
Die einzelnen Komponenten des Ausbreitungsvektors k lassen sich durch die Ein-
fallswinkel ®, und @, des Feldes nach Abbildung 4.3 und die Geschwindigkeit der
Wellenfront v beschreiben [64]:
1 cosBp

ke = —= 454

X v v (4.54)
1 in® D

K = - = NTpcO%p (4.55)
Vy \'

Kk — 1 sSinGpsindy (4.56)
Vy \Y;

Die Geschwindigkeit der Wellenfront im Augenblick der Einkopplung auf die Lei-
tung ist gleich der Geschwindigkeit der Signale auf der Leitung ohne den Einfluss
der Kupfereigenschaften.
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Mit Gleichung (4.48) sind die fur Ugt und It bendtigten Terme des einfallenden
elektrischen Feldes:

E,(d,2) = Eg(s)Ae Skedtkd (4.57)
E,(0,2) = Ep(s)Ae Sk? (4.58)
Ex(p,1) = Eo(s)Ape StkePtid) (4.59)
Exy(p,0) = Ep(s)Ape SHP (4.60)

Durch Einsetzen von (4.57) bis (4.60) in Gleichung (4.44) folgt fur Ugr:

| @12 | 112
Uer(l) = /0 € +ze [Eo(8)Are 0604k _ Eq()Ae~S%7dz

d AL egn /d
_/ EO(S)Ape*S(kperkZ')d p+ %/ EO(S)Ape*Skppd P
L 0 | 0 (4.61)
_= y(l—2) —Y(1-2)171a—S(kpd+ks2) _ ~—Skz
2Eo(s)Az/o @02 4 e 10-2)e e 7 d7
d A g (d
— Ep(s)Ape ¢ / e~SkoPdp 4 Eo(S)Ap¥ / e~ShPdp
0 0
Nach der Integration wird die gesamte eingekoppelte Spannung:
1 1 1
Uer(1) ==En(SA, | —— gr1-2—slkpd+kz) =  y(l-2)—skz
erll) =3 Ea(oe | — T —
1 1 !
+ e—y(l—z)—s(kpd+kzz) N e—y(l—z)—skzz} 4.62
Y —sk y—sk 0 (4.62)
d o — d
— Eg(s)ApeS¢! {ie—%p} + Eo(S)Ape +e { ! e—skpp}
- 0 2 —skp 0
Durch Einsetzen der Grenzen ergibt sich:
U (|) :}E (S)A (e”' _ g Skl _ gnl—skd +efs(kpd+kzl)>
FT 2 0 74 —y—sk
+ ! (e"" _ g Skl _ g=71—skd +e—S(kpd+kz|)>:|
v=sk . (4.63)
_ —Skil —Skod _
Eo(s)Ape sk [e 1}
ete” 1 s
—Skpd _
+Eo(8)Ap— s [e 1]
Fur Ie7 folgt durch Einsetzen von (4.57) bis (4.60) in Gleichung (4.46):
l g¥(1=2) _ g=¥(1-2)
ler(l) = — 1re Ze [Eo(s)Ae Skedtke2) _ E((s)A e~k dz
Ze Jo (4.64)

1 e?" _e—Vl d
— == = [ Ep(s)Ape S%Pd
z. 2 /o o(S)Ap p
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Durch Ausmultiplizieren wird Igt:

r(l) = - o Bol9A, | @112 Stk @il -2-ke _gor(-2)-sodk
+e MI-2-skzgz_ %EEO(S)AIO /Od e SkPdp
= iEo(S)Az {—yi SI&eY(l—Z)—s(kderkZZ) — ﬁeﬂl—@—sl@z (4.65)
_ y_ls&eyaz)s(kpdwzz) N y__lskzeya z>skzz1 L
o a COIE )
Nach Einsetzen der Integrationsgrenzen ergibt sich:
ler(l) :%CEO(S)AZ {_ - <_eyl + e Skl | grl—skd _ e—s(kpd+kzl)>
v—sk
R (e"" —e skl _grmsled 4 e—s“‘pd*kz'))] (4.66)
- %@Eo(smp?lkp [e*skpd - 1}
Damit wird die fur Gleichung (4.34) bendtigte Differenz:
Urr(l) — Zeler(l) =Eo(9)A; [_y ! o (¢ e ke e—s<kpd+kz'>)}
+ Eo(9)Ape” & [e‘s"f’d - 1]
— Eo(s)Ape K ﬁ [e—S"pd . 1] (4.67)

:Eo(S)AZ

e oo

+ Eo(s)Ap% [1 - e—Skpd] [e”' _ e—skzl}

Beziehungsweise inklusive der Ausbreitungsfunktion:

e (Upr(l) - Zeler(1)) =Eo(9A— [1-e54] [1— ki)

+ Eo(s)Ap% (196 [1- skl (4.68)
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Die fur Gleichung (4.35) bendétigte Summe lautet:

1
Urr(l) + Zclrr(l) =Eo(s)A; {Y—Skz (e—yl _g skl _g-skd | o= kpd+kz|)>}

1
N~ |gSkd _
+Eog(s)Ape sk [e 1]
1
_ —sSkl = |a—skd _
Eo(9Ave ! — - [e 1} (4.69)
1 sk [an skl
o (17 [ -]
1 skod] oyl skl
Aoge |1 e | - gkl
Fur den Fall, dass sich das einfallende Feld nur in z-Richtung ausbreitet, ist
sk, = +7 und jeweils der erste Term in den Gleichungen (4.68) und (4.69) un-

definiert. Daher wird der Quotient mit der darauffolgenden Klammer umgeformt
zu:

:Eo<S) z

+Eo(s)

! [1 - e‘Skpd}

[eskpd/Z o—Skpd/2| o—skpd/2
+y—sk

:I:y sk,

o 1 . . —Skpd/2
“Ir_sk [2jsin(wkpd/2)]e

_2jokpd/2 sin(okpd/2) _ga/2
+y—sk wkpd/2
Skpd sm(wkpd/Z) —skpd/2
T ty—sk  okyd/2

(4.70)

Fur den Fall sk, = £y gilt gleichzeitig @, = 90° und @, = +90°, so dass mit Glei-
chung (4.54) und (4.55) kpd = kyxp +kyyp = O ist und der Term Null wird.

Mit (4.70) wird Gleichung (4.68) zu:
oy B B skyd  sin(wkpd/2) slod/2 skl o
e 7 (Upr() = Zeer(1) =Bo(— T = LT [1- sk
skod sin(wkpd/2) a2 skl
sky  wkpd/2 © i-e

_ (9% 542 [ Aol [1- &34 ]

A o]

Gleichung (4.69) wird mit (4.70) zu:
A, skod sin(wkpd/2) —skpd/Z[ sk
y—sk wkpd/2

o I ) s

+Eo(s)Ap

(4.71)

Urr(l) +Zeler(l) =Eo(s)
(4.72)
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Ausklammern ergibt schlie3lich:
sin(wkyd/2
Urr(l) + Zeler(1) =Eofs) oo/ -soa2 [ g [e — gk
pd/2

},Skp:kz [ e—skzl] }

(4.73)

4.2.3 Transformation in den Zeitbereich

Vor der Transformation in den Zeitbereich wird e wie in Abschnitt 2.4 in den
Verzégerungsterm e 18! und den Dampfungsterm e~ getrennt:

& (Urr(l) - Zeler(1)) =Eo(9) oo 2) o2 [p g [1 - -cle-ski-Ip

wkod/2
(4.74)
skod 10 al —ski—ipl
Ay+skz [1 e Ye ! H
U (1) + Zelgr(1) =Eof >S"”(‘;’—kdpj’§2) e 9592 [and e e TP o ok
sk dp (4.75)
o giBl _ skl
y skz[ e © H

Bei der Transformation in den Zeitbereich wird die si-Funktion zum Rechteck:

—s'né)“l‘(’:g% 2 o s Mey /2 (4.76)
Die Laufzeit tp = kpd der Welle in der Querschnittsflache der Leitung ist in der
Regel klein, da der Leiterabstand d elektrisch kurz sein muss, damit die Leitungs-
gleichungen giiltig sind. Das Rechteck der Breite 7, wird fir 7, — 0 zum Dirac-
Impuls. Da die Faltung einer Funktion mit einem Dirac die Funktion selbst ergibt,
kann die si-Funktion in den Gleichungen (4.74) und (4.75) weggelassen werden.
Mit kpd = keXp + Kyyp und Apd = Axxp + Ayy, folgt:

e M (Uer(1) = Zelpr(l)) =Eo(s)e5%/2 |:(Axxp +AYp) [1 _ o oS0t 7)
(4.77)

—Az(kexp + kyYp) 1-e e_S(TZH)} ]

y+sk |

Urr(1) +Zeler(1) =Eo(s)e /2 [(Axxp +Ayyp) |6 Me - e_STZ]
] (4.78)
[efocl e ST _ eerH

S
Az (k: Kyyp) ———
+ z( xXp + yyp) y— Skz
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Die Verzégerungsterme kénnen in modernen Hardwarebeschreibungssprachen
wie VHDL-AMS mit der Laufzeit T = jBI des Signals auf der Leitung und den Lauf-
zeiten 7, = kzl der elektromagnetischen Welle entlang der Leitung und 7, = kpd
in der Querschnittsflache der Leitung wie in Abschnitt 2.4 mit Hilfe des Attributs
delayed implementiert werden. Dabei ist die Verzégerung durch die Laufzeit
der elektromagnetischen Welle quer zur Leiterrichtung 7, klein gegentber 7, und
7 und kann vernachlassigt werden.

Anders als in anderen Verdffentlichungen, beispielsweise in [7] oder [63], wer-
den hier frequenzabhéngige Verluste der Leitung auch im Modell fur die Feld-
einkopplung im Zeitbereich mitberiicksichtigt. Der Dampfungterm Wy = e~ wird
wie in Abschnitt 2.5.2 behandelt, wo der statische Anteil als konstanter Faktor
und der frequenzabhangige Anteil nach Normierung und Approximation mit der
Laplace-Transfer-Funktion (LTF in VHDL-AMS) implementiert wird. Auch die Fak-
toren Gp(s) = 515 Und Gm(s) = 53— Werden zunachst als gebrochenrationale
Funktion von sapproximiert und mit der Laplace-Transfer-Funktion implementiert.
Mit den Bezeichnungen Vo = e " (Upt — Zclpr) und Vi = UpT + Zclpr wie in [7] kann
aus den Gleichungen (4.77) und (4.78) folgender Pseudo-Code geschrieben wer-
den:

VO==(Ax*xp+Ay*yp)*(EO-EO'LTF(Watt)'delayed(Tz+T)
-Az*(kx*xp+ky*yp)*(EO'LTF(Gp)
-EOLTF(Gp)'LTF(Watt)'delayed(Tz+T))

VL==(Ax*xp+Ay*yp)*(EO’'LTF(Watt)'delayed(T)-EQ'delayed(Tz))
-Az*(kx*xp+ky*yp)*(EO’LTF(Gm)'delayed(Tz)
-EO'LTF(Gm)'LTF(Watt)'delayed(T))

4.2.4 Approximation

In dem hier entwickelten Modell sind die Leitungsverluste in den Quelltermen
Urr und Ier als approximierte gebrochenrationale Funktionen mit der Laplace-
Transfer-Funktion implementiert. Durch die geschickte Aufteilung der Terme in
den Gleichungen (4.77) und (4.78) kann die Approximation der frequenzabhéngi-
gen Dampfung Wy = e in den Quelltermen dem nichterregten Leitungmodell
aus Abschnitt 2.5.2 enthommen werden.

Die zusatzlichen Terme Gp(s) und G (s) werden analog zu der Approximation der
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charakteristischen Admittanz Y; in Abschnitt 2.5.3 symbolisch als gebrochenra-
tionale Funktionen approximiert, so dass auch diese mit der Laplace-Transfer-
Funktion (LTF-Attribut in VHDL-AMS) implementiert werden kénnen.

Mit der Ausbreitungskonstante y(s) aus Gleichung (2.24) folgt die zu approximie-
rende Funktion:

S S

vEsk s /00 LR e+ G sk

Gp/m(S) = (4.79)

In Abbildung 4.4 ist die exakte frequenzabhangige Funktion aus Gleichung (4.79)
dargestellt, sowie drei Padée-Approximationen dieser Funktion. Es sind die Padé-
Approximationen 4., 5. und 6. Grades fir den Entwicklungspunkt fg = 3-10° Hz
eingezeichnet.

7

x 10
121 Realteil T
10l = = ~ Imaginarteil| =/ exakt 7 |
: 4 6. Grades
8 e i
= 5. Grades 5. Grades
o 6f 6. Grades | 4. Grades [ .~ /4. Grades ]
4 (exakt ‘ | | )
2r I ,‘ |
0 — __.u#. - sj:‘F:—E,—: ey [ —
10° 10° 10* 10° 10°

Frequenz [Hz]

Abbildung 4.4: Vergleich der exakten Funktion mit Padé-Approximationen ver-
schiedener Grade

Wahrend die Padé-Approximation 4. Grades noch eine sehr schlechte Uberein-
stimmung mit der exakten Funktion hat, zeigt die Padé-Approximation 6. Grades
schon ein sehr gutes Ergebnis, so dass letztere flr die hier entwickelten Modelle
verwendet wird.

Abbildung 4.5 zeigt die Abhangigkeit der Padé-Approximation 6. Grades vom
Entwicklungspunkt fg. Der glnstigste Entwicklungspunkt muss jeweils fur den
konkreten Parametersatz gefunden werden. Bei den hier exemplarisch gewahl-
ten typischen Werten von Zyr = 100Q, v = 200-10°m/s, 6 =58-10°Q'm~1 und
r = 0,35mm zeigt die Funktion mit dem Entwicklungspunkt fg = 10*Hz die be-
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7
2

Realteil
= = = Imaginarteil |

10
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Abbildung 4.5: Auswirkung verschiedener Entwicklungspunkte fg der Padé-
Approximation 6. Grades der Funktion aus Gleichung (4.79)

ste Ubereinstimmung. Im Modell wird der Entwicklungspunkt als Kreisfrequenz
angegeben, also in diesem Fall wg = 2-11- 10* Hz.

4.3 Feldeinkopplung ins Mehrleitersystem

Zur Modellierung der Feldeinkopplung ins Mehrleitersystem erfolgt eine Entkopp-
lung des Gleichungssystems in gleicher Weise wie in Abschnitt 1.4. Durch Mul-
tiplikation der Gleichungen (4.4) und (4.5) mit den Transformationsmatrizen Tgl
und T, werden die Gleichungen mit den Matrizen R, L/, G’ und C’ entkoppelt:

Tal% TG R +SL)TIT () = TG Ur(2) (4.80)
719 '(gzzﬂt) TG + 8O TuT (@) = Ty Ue(2) (4.81)

Die inhomogenen Differentialgleichungen (4.80) und (4.81) mit den modalen
Spannungen Um(2) = T;U(2) und den modalen Stémen Im(2) = T, }1 (2) werden
wie in Abschnitt 4.2 gel6st. Dabei entsteht die modale Ausbreitungskonstante:

Yo =To (RAL)TITHG +C)Ty = TR +L)(G+C) Ty =Ty'r°Ty
(4.82)

Wahrend die homogene Lésung aus Gleichung (4.22) gleich bleibt, wird die par-
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tikulare Losung aus Gleichung (4.29) zu:

Upar(2) B z[ 1 1 er(z=¢) 0 Zgl -1 | Zc | UR(&) dc
| part(2) _/o 7zt 7zt 0 e?=0 ||zt 1| 2] 10

(z-0) 4 e=m(z=8) (z-¢) _g=m(z-¢) _
-5 I ”TuluF@)]dc
0

1 e}'m(Z—C)fe—}’m(Z—C) e?’m(Z_C)+e_7m(Z_C) Trll F(C)

L Z 2 2

(4.83)

Es werden also im Vergleich zum Zweileitermodell alle Gré3en inklusive der Vek-
toren der Quellterme Ut und |1 entkoppelt:

Um(1) = T3 11Ty TGHU(0) + T 11T T (0) + TG UEr(1) (4.84)
N—_—— N——
Um(0) Im(0)
Im(1) = T; @21 Tu TGHU(0) + T, 22T T, 1 (0) + T, Her() (4.85)
(0) Im(0)
Um m

Durch Addieren und Subtrahieren ergibt sich mit der Kettenmatrix aus Glei-
chung (4.3):

Um(o) - ZcmI m(o> = eiyml [Um(l) - ZcmI m(|>] - e—yml [UFTm(I) - ZcmI FTm(I)] (4-86)

Um(1) + Zemlm(1) = € [Un(0) + Zeml m(0)] + [Uerm(1) + Zeml Frm(1)] (4.87)
So ist es mdglich, fur jeden modalen Leiter ein Zweileitermodell zu verwenden
und die Schnittstellen zu transformieren.

Fur n verlustlose Leiter werden die entkoppelten Quellterme fir die i-te Mode zu

[7]

e ™ (Ut m — Zemlerm) = (0] {Eo(t) _(Eof;z)f‘ - TZ)} (4.88)
und zu o) Ent
Urtm +Zemlrrm = [ai]i [ ot~ le‘)u : Tz(;( — TZ)} (4.89)
mit den Faktoren fiir die i-te Mode [7]
(ool = ([erty! — (804 +8yic) (7 + 7)1 [Ty i) (4.90)

k=1

und

5

[o]i=S ([etxykl + (8 + &y¥k) (Ti — )] [T ik) (4.91)
&1
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Mit dem Abstand

di = /X2 +y2 (4.92)

jedes einzelnen Leiters k von dem Referenzleiter ist die Querschnitts-Laufzeit fur

den k-ten Leiter [7]:

Xk Yk

Txyk = — + — = XxKy + Yiky (4.93)
Ve Wy

Fur n verlustbehaftete Leiter werden die entkoppelten modalen Quellterme mit
den verlustbehafteten Quelltermen aus Gleichung (4.77) und (4.78) fur die i-te
Mode zu:

e " (Upr,m — ZemlFr,m) =Eo(s)e /2 [(Axx”r AW [T [1 —e eis(rzm}

(4.94)
- S _ a0l o=S(t+7)
AZ(kXXﬂkaV)['ﬁ]uerskz [l e dg st H
Uetm+ Zomlerm =Eo(8)e™%/2 | (AL+ A)[T]i |~ e~ — 5]
N N (4.95)
Ak + k9T — e e e H

Dabei enthalten die Vektoren X und y die Koordinaten jedes einzelnen Leiters und
der Vektor [T!]i die i-te Zeile der Transformationsmatrix. In der Summenschreib-
weise wie oben fir verlustlose Leiter lauten diese Gleichungen fur verlustbehaf-
tete Leiter:

e " (Upr.m— Zemlrrm) = [00liEo(s)e /2 [1 —e @ e_S(TZH)] (4.96)
Urr.m + ZemlFr.m = [04]iEo(s)e™S7/2 [e_al e — e_sﬂ (4.97)
Dabei lauten die Faktoren fir die i-te Mode im verlustbehafteten Fall:
- B}
[ao)i = kzl ( _(AxXk + Ayyk) — Ak + kyYic) v+ sk [Tlt]ik> (4.98)
n r S T ¢
[on]i = k; _(Axxk + AyYk) + Az(kaxic + kyYi) —y [T ik (4.99)

4.3.1 Verdrillte Leitungen

Unter Annahme einer idealen Verdrillung kompensiert sich die Einkopplung des
elektrischen und magnetischen Feldes von zwei gleich groR3en Leiterschleifen ge-
nau (siehe Abbildung 4.6). Somit wirken die Felder, welche die Flache zwischen
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den verdrillten Leitern durchdringen, nicht stérend, und das Differenzsignal zwi-
schen den beiden Leitern bleibt unverandert. Lediglich die Flache zwischen dem
verdrillten Paar und dem Referenzleiter tragt zur Feldeinkopplung bei, so dass
nur eine Gleichtakteinkopplung sattfindet.

I

Influenziert

Ulnduziert

Abbildung 4.6: Kompensation des durch das Magnetfeld influenzierten Stroms
und der durch das elektrische Feld induzierten Spannung in zwei
Leiterschleifen

Zur Simulation der Feldeinkopplung in verdrillten Leitern kénnen daher beide Lei-
ter auf die gleichen mittleren Koordinaten (x; = X2 und y; = y») positioniert wer-
den. Dadurch wird die durchschnittliche richtige Koordinate angegeben und die
Flache zwischen den verdrillten Leitern verschwindet fur die Feldeinkopplung.
Fur die Berechnung der Leitungsparameter, wie z.B. des Kapazitatsbelags, wird
allerdings nach wie vor der Abstand s zwischen den Leitern verwendet.

Fur den Sonderfall eines symmetrischen Aufbaus mit zwei identischen Leitern mit
gleichem Abstand vom Referenzleiter gilt die Transformationsmatrix:

1 1
Tu=T|:T:<? @) (4.100)
V2 V2
Fur n= 2 wird Gleichung (4.98) fur die erste Mode zu
S
(o)1 = [(Axxl +Ayy1) — Az(kexs + kle)—} [TY11
T+ Sk (4.101)
S
A Ayo) — Ay(k kyyo) —— | [T
+ [( X2 + Ayy2) — Az (kKXo + yy2)7m1‘|’3k2:| [Ti]12
und fur die zweite Mode zu
S
= | (Axg + A1) — Ag(kexy + kyyr) ———— | [T
[ao]2 [( X1+ Ayy1) — Az(kuXe + kyy1) ym2+skj [T']21 4.102
S
Ao + Ao — Ag(KXo + kyyo) ———— | [T
‘f’{( xX2 + yYZ) 2(kxXo + yyz),ymz_'_skj[ 22
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Gleichung (4.99) wird fur die erste Mode zu

ol = |-+ ) + Aaloa + o) = | [T

5 (4.103)
+ {(Axxz +AyY2) + Az (kexo + kyy2) ] [TY12
Ym1— Sk
und fur die zweite Mode zu
s
[oa]2 = {(Axxl +AyY1) + Az(kexa + kyy1) —— skz] T2
¥m2 (4.104)

S
+ {(AXX2 +AyY2) + Az(keXa + Kyy2) ] T22
Ym2 — Sk

Fir verlustbehaftete Leiter ergibt sich mit den Gleichungen (4.96) und (4.97) und
n = 2 folgender Pseudo-Code fiur die entkoppelten Quellterme der i-ten Mode:

VO_i==((Ax*X1+Ay*y1)*T_tran_il+(Ax*x2+Ay*y2)*T_tran_i2)*
(EO-EQ’LTF(Watt)'delayed(Tz+T))
-AZ*((kx*x1+ky*y1)*T_tran_il+(kx*x2+ky*y2)*T tran_i2)*
(EOLTF(Gp)-EO’LTF(Gp)'LTF(Watt)'delayed(Tz+T))

VL_i==((Ax*x1+Ay*y1)*T_tran_il+(Ax*x2+Ay*y2)*T_tran_i2)*
(EO’LTF(Watt)'delayed(T)-EQ'delayed(Tz))
+AZ*((KxX*x1+ky*y1)*T_tran_il+(kx*x2+ky*y2)*T_tran_i2)*
(EO’LTF(Watt)'delayed(T)-EO’'delayed(Tz))’'LTF(Gm)

4.4 Vergleich mit Literatur

Zur Validierung des entwickelten Modells wird dies mit der Literatur verglichen.
Dazu wird ein Testfall aus [66] gewé&hlt, der in Abbildung 4.7 dargestellt ist.

Abbildung 4.7: Leiteranordnung aus [66] zur Verifikation des Modells
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Die Daten aus [66] werden in Abbildung 4.8 mit den Simulationen der hier ent-
wickelten Modelle verglichen und zeigen eine sehr gute Ubereinstimmung.

0.05 - - . . . . :
— Simulationsergebnisse des VHDL-AMS—-Modells
0.04} \ | Literatur i
=d ‘ | | | | | |
2 0.03} i\ AR R SRR R
=)
a
S ‘ - ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
2 0.02¢ o * B R S
=
w \-\
0.01r T N— EERRRREREERE AR R
—_ : : :
-—_\—-x-:-\-:F:-__:-:‘
O | | | | |
0 50 100 150 200 250 300 350 400
Zeit [ns]

Abbildung 4.8: Vergleich des VHDL-AMS-Modells mit der Literatur [66]

4.5 Vergleich mit FDTD-Modell und
MoM-Simulation

Fur den Vergleich mit einem FDTD-Modell und mit MoM-Simulationen wurde die
in Abbildung 4.9 rechts dargestellte Anordnung verwendet. Der Leiterradius der
beiden identischen Leiter betragt 0,282 mm. Die Parameter des einfallenden elek-
tromagnetischen Feldes sind in Abbildung 4.9 links dargestellt.

10ns: 10ns i10ns

120 V/m---

0V/m

Abbildung 4.9: Verlauf des einkoppelnden elektrischen Feldes und Ersatzschalt-
bild fir den Vergleich des Modells mit FDTD und MoM
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In Abbildung 4.10 ist der Vergleich des hier entwickelten Modells unter Verwen-
dung der Laplace-Transfer-Funktion (LTF) mit einem FDTD-Modell in VHDL-AMS
und mit MoM-Simulationen dargestellt.

150 -
: ,f\\ : : :
mvEb L !.( ...... N L L i
: { N : :
50F- ""\\ ..... ............................... .
9 L : e —
E Oi .............. i ............................. R E e e
= \ D f
o \ D
E _50.i ............ ’ .............................. ................ ............... -
< \ :’f : . .
_100"""\ """""" ' """ — U1(0) in MoM
s\ /|7~ ~UL0)FDTD in VHDL-AMS
\ ‘,’/ : : U1(0) LTF in VHDL-AMS
-200 o~ j j 1 1
20 40 60 ns 100

Zeit
Abbildung 4.10: Vergleich des entwickelten Modells mit FDTD und MoM

Die Ergebnisse aus der MoM-Simulation wurden im Frequenzbereich berechnet
und anschlieend in den Zeitbereich transformiert. Abbildung 4.10 zeigt eine sehr
gute Ubereinstimmung der drei Modellierungsverfahren.



5 Simulationen zur Zuverlassigkeit von
Kfz-Busleitungen

Die in Kapitel 1 beschriebenen theoretischen Grundlagen und die darauf basie-
renden Leitungsmodelle, welche in Kapitel 2 und Kapitel 4 entwickelt werden,
sowie die messtechnische Modellparameterbestimmung (siehe Kapitel 3) sind
in ihrer Gesamtheit notwendig, um Simulationen zur Zuverlassigkeit von Kfz-
Busleitungen durchzufuhren.

Die Zuverlassigkeit der fehlerfreien Ubertragung eines Nutzsignals tiber eine Lei-
tung ist nicht zu verwechseln mit der Zuverlassigkeit des Gesamtsystems, son-
dern vielmehr als notwendige Grundlage hierflir zu verstehen. Es soll demnach in
diesem Kapitel keine Aussage Uber die Funktionsfahigkeit einer bestimmten An-
wendung getroffen werden, welche aufRerdem stark von Fehlerkorrekturverfahren
abhangt. Auch wird keine Aussage zur Bitfehlerrate gemacht, welche auch vom
genauen Abtastzeitpunkt und den Eigenschaften der Transceiver abhangt, wel-
che in dieser Arbeit nicht behandelt werden. Stattdessen wird die fehlerfreie Uber-
tragung eines Nutzsignals Uber eine Leitung an der Signalintegritat gemessen.
Augendiagramme sind hierbei ein verbreitetes Kriterium. Das Augendiagramm
bietet die Mdglichkeit, anhand der Augendffnung die Signalqualitat abzuschat-
zen. Durch die Definition einer minimal erlaubten Augendffnung kénnen zwei Zu-
stande unterschieden werden, das Augendiagramm ist verletzt oder nicht. Wird
das Augendiagramm nicht verletzt, ist sichergestellt, dass keine durch das Signal
verursachten Bitfehler auftreten kénnen und die Funktionsfahigkeit und Zuverlas-
sigkeit der Anwendung gewabhrleistet ist.

Die Grundvoraussetzung flur solche Untersuchungen sind naturlich verlassliche
Modelle. Wahrend die Verifikation der Modelle durch Messungen, Literatur und
andere Simulationsverfahren bereits in den vorangegangenen Kapiteln vorge-
nommen wird, ist es nun noch wichtig zu analysieren, welche Leitungsmodell-
genauigkeit bei verschiedenen Betrachtungen notwendig ist.

In diesem Kapitel wird daher zuné&chst ein Blick auf den Einfluss verschiede-
ner Modelleigenschaften geworfen. Anschlie3end werden Augendiagramme be-
stimmter Bussysteme vorgestellt, um schliel3lich einige exemplarische Anwen-
dungen zur Storfestigkeit gegentber Storpulsen auf benachbarten Leitungen und
zur Storfestigkeit gegen elektromagnetische Felder zu zeigen.

116
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5.1 Analyse des Einflusses verschiedener
Modelleigenschaften

Ein Modell kann nur so genau sein wie seine Parameter. Aus diesem Grund wer-
den in Kapitel 3 verschiedene Moglichkeiten zur Bestimmung der Parameter be-
schrieben und miteinander verglichen. Zusétzlich werden nun die Auswirkungen
verschieden komplexer Parameter auf ein Simulationsergebnis aufgezeigt. Abbil-
dung 5.1 zeigt am Beispiel eines 100 ns breiten Bits, welches tber ein 42,56 m
langes verdrilltes Kabel Gibertragen wurde, den Einfluss verschiedener Modellei-
genschaften auf das Signal. Dabei ist die Leitung an beiden Enden mit ihrem
Wellenwiderstand abgeschlossen, um Reflexionen auszuschliel3en.

‘ verlustlos\

nur Skineffekt

‘Messung

Amplitude [V]
o

_1 o
== [ mit Proximityeffekt verdrillt
_2 ] . .
-3 | | | |
0 50 100 150 200 250

Zeit [ns]

Abbildung 5.1: Messung im Vergleich mit Simulationen mit verschiedenen Para-
metern

Die Referenz in Abbildung 5.1 bilden Messdaten. Bei Verwendung des Modells
mit verlustlosen Leitungsparametern weist das Signal in Abbildung 5.1 bei dieser
Leitungslange grof3e Unterschiede auf. Auch unter Bertcksichtigung der Verluste
mit theoretisch bestimmtem Skineffekt wird die Amplitude zwar deutlich genauer,
aber zeigt noch nicht genug Dampfung bei hohen Frequenzen.

Aufgrund der Verdrillung liegen die Leiter in der Regel so nah beisammen, dass
fur Frequenzanteile, bei denen der Skineffekt relevant ist, auch der Proximityef-
fekt berticksichtigt werden muss. Dies zeigt auch Abbildung 5.1, denn unter Hin-
zunahme des theoretisch bestimmten Proximityeffektes (siehe Abschnitt 1.8.1.2)
werden die hohen Frequenzen besser modelliert. Trotzdem bestehen weiterhin
geringe Unterschiede zu der gemessenen Kurve.
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Polarisationsverluste, wie in Abschnitt 1.8.2 beschrieben, lassen sich mit Anga-
ben aus Datenblattern kaum theoretisch bestimmen. Daher bleibt fur ein exaktes
Modell nur die Implementierung mit Messdaten, welche aus einer genauen Fre-
guenzbereichsmessung (siehe Abschnitt 3.3) gewonnen wurden. Dazu wird aus
den Messdaten die modale Ausbreitungsfunktion nach Abschnitt 3.3.2 bestimmt
und nach Subtraktion einer moglichst genauen Phasenkonstante die gemessene
komplexe Dampfungsfunktion mit Vectfit analog zur theoretischen Dampfungs-
funktion in Abschnitt 2.5.2 als gebrochenrationale Funktion approximiert und im-
plementiert. Wie Abbildung 5.1 zeigt, liegt die mit einem solchen Modell simulierte
Kurve nahezu exakt auf der gemessenen Kurve.

Sollen kurze Pulse, sprich hohe Datenraten wie zum Beispiel ein FlexRay-
Datenstrom, auf langen Kabeln exakt simuliert werden, ist demnach direkt das
aus der Messung parametrierte Modell zu bevorzugen. Der Nachteil besteht dar-
in, dass ein Messmuster des entsprechenden Kabels vorliegen und mit geeigne-
tem Messequipment vermessen werden muss (siehe Abschnitt 3.3).

Andererseits zeigt Abbildung 5.1 auch, wie klein die Abweichung der Messung
zu den Simulationsergebnissen mit dem Modell mit den theoretisch bestimmten
Parametern unter Berucksichtigung des Skin- und Proximityeffektes selbst bei
langeren Kabeln und hoheren Datenraten ist. Somit soll mit Abbildung 5.1 ei-
ne Entscheidungsgrundlage fur die Modellkomplexitat fur die jeweils gewiinschte
Genauigkeit der Simulationsergebnisse gegeben sein.

5.2 Auswertung mit Augendiagrammen

Zur Auswertung von Datensignalen ist das Augendiagramm ein geeignetes Hilfs-
mittel. In jeder Spezifikation von Bussystemen finden sich Angaben zur minima-
len Signalanforderung zur Erkennung eines Bits durch den Transceiver. Diese
Angaben kdnnen entweder zur Erstellung eines Augendiagramms herangezogen
werden oder sind bereits in Form eines Augendiagramms in der Spezifikation zu
finden.

Hier werden die Augendiagramme von zwei Bussystemen herausgegriffen: LIN
und FlexRay. Diese Bussysteme haben nicht nur sehr unterschiedliche ,Physical
Layer”, sondern auch sehr unterschiedliche Augendiagramme.

In der LIN-Spezifikation [71] wird fiir eine korrekte Datenerkennung im schlechte-
sten Fall fir das dominante Bit eine Spannung bis zu 42,2% der Versorgungs-
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spannung und fur das rezessive Bit eine Spannung oberhalb von 58,1% der
Versorgungsspannung gefordert. Die Versorgungsspannung ist zwischen 7V und
18V spezifiziert und liegt typisch bei 12 V. Somit ergeben sich mit dem typischen
Wert als Schwellenwerte 5,064V und 6,972 V. Bei einer tblichen Datenrate von
20 kBit/s ist die Lange eines Bits 50 ps. Eine maximale Anstiegszeit von 5 s so-
wie eine minimale Bitlange von 39,6 us sind in der LIN-Spezifikation angegeben.
Aus diesen Angaben ergibt sich das in Abbildung 5.2a dargestellte Augendia-
gramm.

In der FlexRay-Spezifikation [3] sind fur verschiedene Punkte bereits Minimalau-
gendiagramme gegeben. Das Minimalaugendiagramm direkt vor dem Receiver
bei einer Punkt-zu-Punkt-Verbindung ist in Abbildung 5.2b dargestelit.
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Abbildung 5.2: Minimale Augendffnung der Augendiagramme vom (a) LIN- und
(b) FlexRay-Bussystem am Empfanger zur fehlerfreien Erken-
nung der Bits

5.3 Storfestigkeit gegeniber Storpulsen auf
benachbarten Leitungen

Aufgrund des begrenzten Raumes im Kraftfahrzeug werden viele Leitungen in
teilweise dicken Kabelblindeln verlegt. Fuhrt eine dieser Leitungen Signale mit
hohen Frequenzanteilen, wie zum Beispiel steilflankige Pulse, so koppelt eine
Storung auf die benachbarten Leiter Uber. Die GroRRe dieser Stérung héngt so-
wohl von der Frequenz und der Amplitude des stérenden Signals ab, als auch von
der Koppelstrecke inklusive Abstand der Leiter, LAnge des benachbarten Weges
und Isolationsmaterialien.
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Mit den in Kapitel 2 entwickelten Mehrleitermodellen ist es mdglich, potentielle
Stérungen durch Simulationen zu erkennen.

Insbesondere Stoérungen durch steilflankige Pulse mit groRen Amplituden in
Hybrid- oder Elektrofahrzeugen stellen ein aktuelles Problem dar. Daher werden
im folgenden Abschnitt spezifische Fragestellungen zu diesem Thema erortert.

5.3.1 Sonderfall Hybridfahrzeug / Elektrofahrzeug

Elektro- und Hybridfahrzeuge werden in Zukunft eine grof3e Rolle in unserem
StraRenverkehr spielen. Durch viele zusatzliche elektrische Komponenten, wie
den Elektromotor und dessen Ansteuerung, mussen weitere mogliche elektro-
magnetische Stérungen berlcksichtigt und untersucht werden [74]. Aus Kosten-
und Gewichtsgriinden werden auch fir die Ansteuerleitungen des Elektromotors
ungeschirmte Kabel in Betracht gezogen. Ein Spannungssprung, welcher bei-
spielsweise beim Ausschalten des Motors auftritt, kdnnte Datensignale auf be-
nachbarten Busleitungen stéren. Auch bei geschirmten HV-Kabeln fihren mogli-
che Defekte an den Schirmen zur selben Problematik. Die mdglichen Stérungen
und ihre Auswirkungen werden in diesem Abschnitt in verschiedenen Einsatzsze-
narien genau untersucht, um ein Systemdesign bewerten zu kénnen.

Zur Simulation einer Stérung von Datensignalen auf Busleitungen durch benach-
barte HV-Kabel werden verschiedene Modelle bendtigt. Die Mehrleitermodelle
bilden die Uberkopplung zwischen den Kabeln nach. Zur Simulation der stéren-
den Pulse muss sowohl eine Nachbildung eines DC/AC-Inverters als auch die
eines Elektromotors vorhanden sein. Die Datensignale werden von Transceivern
gesendet und empfangen. Somit ist fur realitatsnahe Simulationen ein Gesamt-
system notig, wie es beispielhaft fir ein differentielles Bussystem in Abbildung 5.3
dargestellt ist.

Fur die HV-Kabel im Kfz werden Querschnitte von 35 mm? und auch Querschnitte
von 50 mm? und mehr verwendet. Fir die hier durchgefiihrten Simulationen wer-
den drei Leiter mit 35 mm? Querschnitt exemplarisch im Dreieck angeordnet, was
aufgrund der Kompaktheit als naheliegende Anordnung erscheint, aber aufgrund
von Bauraumbeschrankung oft nicht realisiert werden kann. Typische Querschnit-
te von 0,35 mm? werden fiir die Buskabel verwendet. Firr differentielle Bussyste-
me sind die beiden Leiter in der Regel verdrillt ausgefuhrt, was sich im Modell als
identische Uberkopplung auf beide Leiter widerspiegelt. Alle Leiter werden par-
allel zur Karosserie des Kfz geftihrt, welche als ebene Referenzflache modelliert
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Abbildung 5.3: Schema der verwendeten Komponenten fur ein differentielles
Bussystem

wird. Die Leiteranordnung fir ein differentielles Bussystem ist schematisch in Ab-
bildung 5.3 zu sehen. Zusatzlich sind der Querschnitt der Leiteranordnung und
die Parameter in Abbildung 5.4 dargestellt.

»l

@ HV-Kabel
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hyy dy
m_ Bus-Kabel

h .
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Abbildung 5.4: Querschnitt der Leiteranordnung fur ein differentielles Bussys-
tem

Wahrend die Abstande dyy zwischen den HV-Kabeln, der Abstand dg zwischen
den Busleitern und die Hohe hg des Buskabels Uber der Referenzflache gleich
bleiben, wird die H6he hyy der HV-Kabel und damit ihr Abstand zu den Buskabeln
variiert. Eine dichte Verlegung der Leiter fihrt bei typischen Isolationswanddicken
ZU dqy =14,85mm und dg =1,4 mm.
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Der Elektromotor wird mittels Pulsweitenmodulation angesteuert. Die Pulse wer-
den vom DC/AC-Inverter erzeugt, welcher mit einer Gleichspannung von bis zu
300V versorgt wird. Es wurden die Modelle des FAT AK-30 fiir einen Elektromotor
und einen typischen DC/AC-Inverter [68] verwendet. Fur die Simulationen wurde
eine Gleichspannung von 75V verwendet, da die Modelle bisher nur bis zu dieser
Spannung messtechnisch verifiziert wurden [69].

Am Anfang der Pulsweitenmodulation (PWM) schalten alle drei Phasen in etwa
gleichzeitig (Abbildung 5.5a). Hier haben die Pulse im Vergleich zu den Pulsen
nach ISO 7637-3 eine deutlich flachere Flanke. Die Steigung der Flanken der An-
steuerpulse betragt etwa 1,5V/ns, wahrend sie in der 1ISO 7637-3 [70] 10V/ns
betragt. Im weiteren Verlauf der PWM kommen jedoch auch deutlich steilere
Flanken mit Steigungen von ca. 15 V/ns vor (siehe Abbildung 5.5b), so dass die
ISO 7637-3 die leitungsgebundenen Stérungen, welche vom DC/AC-Inverter zum
Elektromotor flieRRen, nicht mehr vollstdndig abdecken wirde.

200 200 ‘ :
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— — ~--“-
100 100F----X -1 :
? ? ==sss Phase 1
= 0 = 0,,,,,,: ,,,,, = Phase 2
§ § | - Phase 3
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Zeit [ns]
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Abbildung 5.5: Flankenform und Anstiegszeit der Ansteuerpulse des Elektromo-
tors

Im Folgenden werden Simulationsergebnisse fir zwei Bussysteme, den LIN-Bus
und den FlexRay-Bus, verglichen, da diese sehr unterschiedliche ,Physical Layer*
haben. Der LIN-Transceiver wird mit einer typischen Spannung von 12V versorgt,
wahrend fur FlexRay-Transceiver typische 5V verwendet werden.

Mit Hilfe der Simulation werden langenabhéangig kritische Abstande zwischen Mo-
torkabeln und Datenkabeln gefunden, bei denen es zu Stérungen der Datenkom-
munikation kommt.
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5.3.1.1 LIN

Zur Untersuchung der Signalintegritat des LIN-Busses wird die in Abbildung 5.4
dargestellte Leiterkonfiguration mit nur einem Busleiter gewéhlt. Der Abstand des
LIN-Leiters zur Referenzflache betragt konstant hg =1 cm, wahrend der Abstand
hyy der Versorgungskabel zur Referenzflache sowie die Lange | variiert werden.
Denkbare Langen konnten hierbei bis zu 5m sein, wenn die Batterie und der
Inverter im Heck des PKW untergebracht sind, wahrend sich der Motor vorne
befindet. Obwohl LIN fiir bis zu 40 m spezifiziert ist [71], werden kaum grof3ere
Langen im Pkw eingesetzt. Abbildung 5.6 zeigt beispielhafte Augendiagramme
des LIN-Signals. Hierbei sind Grenzféalle ausgewahlt, bei denen die Augendia-
gramme auf der linken Seite a) verletzt werden und die Augendiagramme auf der
rechten Seite b) gerade noch nicht verletzt werden.

In Abbildung 5.7 sind die Abstande zwischen den HV-Kabeln und dem Bus-Kabel
Uber der Lange aufgetragen, bei denen es zu Verletzungen der Augendiagramme
kommt bzw. gerade noch nicht kommt. Diese Abstédnde entsprechen hyy minus
hg aus Abbildung 5.4. Aul3erdem ist der minimal mdgliche Abstand der Kabel bei
typischer Isolationswanddicke eingetragen.

Aus Abbildung 5.7 geht hervor, dass generell Mindestabstadnde zwischen unge-
schirmten HV-Kabeln und LIN-Bus-Kabeln eingehalten werden miissen. Bei einer
direkten Nachbarschatft ist nicht einmal eine parallele Lange von 0,5m mdglich,
ohne das Augendiagramm zu verletzen. Eine fehlerhafte Biterkennung ist bei die-
sen Grenzfallen allerdings noch nicht zu erwarten, da die Einschnitte in das Au-
gendiagramm aul3erst kurz sind (siehe Abbildung 5.6).

Es wird die fur LIN typische Spannung von 12V verwendet. Wenn die minimal
spezifizierte Spannung von 7V verwendet wird [71], ist eine Verletzung des Au-
gendiagrammes schon bei grél3eren Abstanden und kirzeren parallelen Verlege-
wegen zu erwarten.

Bei der Interpretation von Abbildung 5.7 ist zu beachten, dass der Abstand des
LIN-Leiters zur Referenzflache ideal konstant Uber die gesamte Lange ist. In der
realen Situation sind Abstandsanderungen zu erwarten, was zu einer weiteren
Verschlechterung des LIN-Signals und damit zu gré3eren notwendigen Abstan-
den bei kurzeren Langen fihren kann.
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Abbildung 5.6: Links verletzte und rechts gerade nicht verletzte Augendiagram-
me des LIN-Signals

5.3.1.2 FlexRay

Die Dimensionen der verdrillten Busleiter sind von einem typischen FlexRay-
Kabel tibernommen. Aufgrund der ideal angenommenen Verdrillung ist die Uber-
kopplung auf beide Busleiter gleich, so dass das Differenzsignal nicht gestort
wird. Untersuchungen in [72] zeigen, wie sich Gleichtaktstdrungen durch die Ver-
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Abbildung 5.7: Grenzen fir parallele Langen bei bestimmten Abstédnden von
Versorgungskabeln und Buskabel

wendung von Schutzelementen auch auf die Differenzsignale auswirken kdnnen.
Wahrend interne Schutzelemente erst bei 40V bis 50V greifen, kdbnnen externe
Schutzelemente Gleichtaktsignale zum Teil schon bei Spannungen im Bereich
von 12V bis 20V begrenzen. Bei einer grof3en Storeinkopplung wird die Span-
nung auf einem Leiter, Bus-Plus oder Bus-Minus, begrenzt und somit das Dif-
ferenzsignal gestort. Je nach eingesetztem Schutzelement ergeben sich daher
unterschiedliche Mindestabstande zwischen HV-Kabeln und Bus-Kabeln. Ein ex-
tremes und untypisches Beispiel ist eine TVS-Diode mit einer minimalen Durch-
bruchspannung von 6V bei 1 mA mit einer parasitaren Kapazitat von 1,5 pF [73],
welche als Grenzfall hier exemplarisch verwendet wird.

Zu Beginn der PWM (siehe Abbildung 5.5a) schalten alle drei Phasen nahezu
gleichzeitig mit unterschiedlichen Vorzeichen, so dass es bei sehr dichter Ver-
legung der drei HV-Kabel (dyyv =14,85mm, Mindestabstand bei typischer Iso-
lationswanddicke) zu einer teilweisen Kompensation der Abstrahlung kommt.
Dadurch wird das Differenzsignal des FlexRay-Busses bei einer Speisung des
DC/AC-Inverter mit 75V selbst bei einer theoretischen Leitungslange von 100 m
noch nicht gestort. Bei grof3eren Abstanden zwischen den HV-Kabeln kann das
Differenzsignal auch bei gebrauchlichen Langen gestért werden. Abbildung 5.8
zeigt beispielsweise das FlexRay-Augendiagramm des Differenzsignals bei ei-
nem Abstand von 10 cm zwischen den HV-Kabeln (dyy =14,85mm + 10 cm) und
einer Lange von 1,5m. Die drei HV-Kabel sind, wie in Abbildung 5.4 dargestellt,
dreieckformig angeordnet. Bei einer Anordnung der drei HV-Kabel in einer Ebe-
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Abbildung 5.8: (a) FlexRay Bus-Plus- und Bus-Minus-Signale und (b) Ver-
letztes Augendiagramm des Differenzsignals bei 1=1,5m,
hyyv =0,0188 m, dyy =14,85mm + 10cm

ne nebeneinander ist der Abstand zwischen den aul3eren Kabeln grofl3er als bei
dreieckformiger Anordnung, was zu einer Stoérung des Datensignals schon bei
groReren Abstédnden und kirzeren Langen fuhren wird. Auch ist zu beachten,
dass die Verdrillung méglicherweise in der Realitat nicht wie hier angenommen
ideal ist.

5.4 Storfestigkeit gegen elektromagnetische
Felder

Zur Prufung der Storfestigkeit gegen elektromagnetische Felder eines Fahrzeugs
wird gewdhnlich nach 1ISO 11451-2 verfahren. Hier wird in Absorberkammern als
Freifeldnachbildung das Fahrzeug elektromagnetischen Feldern ausgesetzt, wel-
che mit Antennen erzeugt werden. Mit den in Kapitel 4 vorgestellten Modellen
konnen Auswirkungen von homogenen Feldern auf Signale auf Kabeln simuliert
werden. So konnen viele Schwachstellen schon im Vorfeld durch Simulationen
erkannt und eleminiert werden. Weiterhin kbnnen grundsatzliche Grenzen der
Systeme abgeschatzt werden, da Komponententests analog zur ISO 11452 mit
den hier entwickelten Modellen méglich sind. Im Folgenden werden beispielhaft
Einkopplungen in LIN- und in FlexRay-Bussysteme simuliert und Grenzfélle auf-
gezeigt.
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5.4.1 LIN

Es werden hier beispielhaft drei LIN-Topologien mit einem, zwei und drei Slaves
und jeweils einem Master untersucht, eine solche mit einem Slave ist in Abbil-
dung 5.9 dargestellt.

LIN-Master ____________. - ! — LINSlave ______
11 kQ | |t ] ' 1 E N 30 kQ '
! — =220 pF - , 220 pFi== — !
12 Vl ! P ! 112 v
! | v — k L R A A

Abbildung 5.9: Ersatzschaltbild fur die Simulation der Storfestigkeit des LIN-
Busses

Alle Leiter der Topologien werden Feldern nach ISO 11452-5 (Streifenleitung)
mit dem hochsten Priufscharfegrad IV ausgesetzt, was einer elektrischen Feld-
starke von v/2-200V/m entspricht. Die Feldeinfallsrichtung ist in Abbildung 5.9
dargestellt und entspricht einem Feld in einer Streifenleitung. Fur verschiedene
Buslangen werden Abstande zur idealen Referenzflache gefunden, bei denen es
zu Verletzungen des LIN-Augendiagrammes (siehe Abbildung 5.2a)) kommt. In
Abbildung 5.10 sind die Abstande zur Referenzflache Gber der Gesamtbuslange
dargestellt, bei welchen es zu Verletzungen des LIN-Augendiagrammes kommt
(durchgezogen) und die Augendiagramme gerade noch nicht verletzt werden (ge-
strichelt).

In der LIN-Spezifikation ist eine Gesamtlange des Buskabels von maximal 40 m
angegeben [71]. Zum Bestehen des Prufscharfegrads IV nach 1ISO 11452-5 bei
einer 80% Amplitudenmodulation mit einer Tragerfrequenz von 1 MHz ergibt sich
nach Abbildung 5.10 bei dieser Lange allerdings ein maximaler Abstand von nur
5cm bei nur einem Empfanger und einem konstanten Abstand vom Busleiter zur
Referenzflache. Bei drei Empfangern darf nicht einmal mehr ein Abstand von
2 cm Uberschritten werden, um bei 40 m Gesamtbuslange und Feldern nach Prif-
scharfegrad IV der ISO 11452-5 keine Einschnitte ins Augendiagramm zu bekom-
men.

Die Kurven nach Abbildung 5.10 sind Grenzwerte, welche im besten Fall zu er-
warten sind. In der Realitat wird der Abstand zur Referenzflache variieren, wo-
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Abbildung 5.10: Grenzen fir LIN-Gesamtbuslangen bei bestimmten Abstan-
den zur Referenzflache zum Bestehen des Prifscharfegrads IV
nach ISO 11452-5

durch Wellenwiderstandsspriinge entstehen, welche zu Reflexionen des Signals
und Verschlechterung der Signalintegritat fihren kénnen. Daher missen Simula-
tionen fur den konkreten Einzelfall mit einzelnen Leitungsstiicken mit unterschied-
lichem Abstand zur Referenzflache durchgefiihrt werden. Exemplarisch werden
hier nur zwei Leitungsstiicke simuliert. Das erste Leitungsstick ist 5m lang und
liegt in einem idealen Abstand von 2 cm Uber der Referenzflache. Bei dem zwei-
ten 1 m langen Leitungsstiick macht die Referenzflache einen Knick, so dass sie
50cm entfernt liegt, was fir sich genommen noch weit weg ist vom Grenzwert
von etwa 80 cm bei 1 m Lange. Aber in Kombination fuhren diese beiden Leitungs-
sticke bereits zu einer Verletzung des Augendiagrammes (siehe Abbildung 5.11).
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Zeit [us]

Abbildung 5.11: Verletztes Augendiagramm bei zwei Leitungssticken mit hy =
2cm,l{y =5m, h, =50cm, I, =1m
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5.4.2 FlexRay

Da fur FlexRay verdrillte Kabel verwendet werden, kann bei gleichbleibender
Schlagweite angenommen werden, dass hauptsachlich Gleichtaktstdrungen ein-
koppeln. Die Daten werden aber nur beschadigt, wenn das Differenzsignal ge-
stort ist. Bei groRer Gleichtaktstorung kénnen schlecht dimensionierte ESD-
Schutzelemente die Spannung auf beiden Busleitern begrenzen, so dass das
Differenzsignal zu Null wird. Im FlexRay-Protokoll leitet ein Differenzsignal von
Null den ,idle mode* ein, so dass die Kommunikation beendet wird.

Beispielhaft werden Simulationen anhand des in Abbildung 5.12 dargestellten
FlexRay-Bussystems durchgefiihrt. Felder nach ISO 11452-5 ,Komponentenpruf-
verfahren - Streifenleitung” mit einer 80% Amplitudenmodulation und einer Tra-
gerfrequenz von 1 MHz beeinflussen das verdrillte Datenkabel.

Split- TVS-
Terminierung Diode
FlexRay- X TVS- i FlexRay-
Transceiver S Diode S Transceiver
LS I3 L 5
5 Vl S @S Split-
Terminierun
4,7k 4,7]F d

Abbildung 5.12: Ersatzschaltbild fur die Simulation der Storfestigkeit des
FlexRay-Busses

In Abbildung 5.13 sind Grenzwerte aufgetragen, bei denen das Augendiagramm
verletzt wird. Ob eine Verletzung des Augendiagramms auch zwingend zu Kom-
munikationsfehlern fuhrt, wird hierbei nicht betrachtet. Es sollte aber zumindest
ein ernstzunehmendes Warnzeichen sein.

Durch die ideal angenommene Verdrillung der Leiter wird nur eine Gleichtakt-
stoérung eigekoppelt, welche so stark ist, dass sie durch eine TVS-Diode be-
grenzt wird, die als ESD-Schutzelement gedacht ist. Aufgrund der Begrenzung
wird aber auch das Differenzsignal gestort, und somit moglicherweise die Daten.
Fur die untersuchte TVS-Diode (GBLCSCO05C von Protek Devices) ergeben sich
die Grenzwerte fur den Abstand zur Referenzflache bei verschiedenen Leitungs-
langen nach Abbildung 5.13. Diese Grenzwerte sind fur den einfachsten Fall ei-
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Abbildung 5.13: Grenzen fur FlexRay-Gesamtbuslangen bei Verwendung einer
TVS-Diode fur verschiedene Abstande zur Referenzflache zum
Bestehen des Prifscharfegrads IV nach 1ISO 11452-5

ner Punkt-zu-Punkt-Verbindung und fur den Fall eines weiteren Teilnehmers auf-
getragen. Durch den zusatzlichen hochohmig terminierten Transceiver an einer
10 cm-Stichleitung in der Mitte der Punkt-zu-Punkt-Verbindung verringern sich die
Grenzwerte in Abbildung 5.13 teilweise bereits deutlich.

Die Grenzwerte in Abbildung 5.13 sind als Anhaltspunkt zu verstehen und sollten
idealerweise jeweils fur konkrete Topologien berechnet werden.



Zusammenfassung und Ausblick

Bussysteme werden im Kfz teilweise flr sehr sicherheitskritische Anwendungen
eingesetzt. Daher kommt der funktionalen Sicherheit eine entsprechend grol3e
Bedeutung zu. Gleichzeitig sind die potentiellen Stérungen der Signale im Kfz
besonders hoch. Dies ist zum einen durch den begrenzten Bauraum und zum
anderen durch die Mobilitat des Kfz begriindet. Signale auf dicht benachbarten
Kabeln erzeugen stérende elektromagnetische Felder und in der Umgebung des
Kfz finden sich quasi unbegrenzte Stormdoglichkeiten. Daher besteht die Notwen-
digkeit der Analyse der EMV und der Signalintegritat der Kfz-Bussysteme. Si-
mulationen kénnen hierzu ein geeignetes Hilfsmittel sein, wenn leistungsfahige
Modelle vorhanden sind.

Aufgrund der hohen Datenraten heutiger Kfz-Bussysteme werden frequenzab-
hangige Verluste zunehmend relevant. Die hier entwickelten Modelle beziehen
daher sowohl den Skineffekt als auch den Proximityeffekt mit ein. Durch eine Im-
plementierung mit einer gebrochenrationalen Laplace-Ubertragungsfunktion ist
es hier gelungen, frequenzabhéngige Verluste in einem Modell zu berticksichti-
gen, welches sowohl mit beliebigen, auch nichtlinearen Komponenten beschaltet
werden kann, als auch fur die Simulation komplexer Netzwerke wichtige Anforde-
rungen an die Rechengeschwindigkeit erfillt. Diese effiziente Implementierung
wird sowohl fiir ein reines Signalintegritatsmodell, als auch fur ein Modell, wel-
ches die Einkopplung elektromagnetischer Felder bericksichtigt, angewendet.
Beide sind fur Mehrleitersysteme, wie z.B. ein Kabelblndel, geeignet und mo-
dellieren daher auch Uberkopplungen zwischen den Leitern.

Zur Erzeugung der gebrochenrationalen Ubertragungsfunktion werden ver-
schiedene Approximationen untersucht. Symbolische Losungen mit der Padé-
Approximation erreichen eine hdhere Genauigkeit als mit der Chebyshev-Padé-
Approximation, da mit der Padé-Approximation hdhere Polynomgrade realisiert
werden kénnen. Trotzdem kann mit der symbolischen Padé-Approximation kein
breiter Frequenzbereich mit einer hohen Genauigkeit abgedeckt werden, so dass
diese fur einige Anwendungen nicht ausreichend ist. Fur diese Falle eignet sich
eine numerische Approximation mit konkreten Kabelparametern oder direkt eine
numerische Approximation der aus Messdaten gewonnen Ubertragungsfunktion.
Fur die Implementierung der Ausbreitungsfunktion wird der Verzdogerungsteil von
der Dampfungsfunktion getrennt. Dadurch werden Probleme vermieden, welche
bei der Approximation als gebrochenrationale Funktion durch die Periodizitat des
Imaginarteils entstehen kdnnen. Nach der weiteren Abspaltung der statischen
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Dampfung kann der aufgrund des Skin- und Proximityeffektes frequenzabhéngige
Dampfungsteil normiert werden. Durch die Normierung kann die Dampfungsfunk-
tion mit der breitbandig genauen numerischen Approximation umgesetzt werden,
welche unabhangig von den jeweiligen Leitungsparametern ist.

Die Genauigkeit der Modelle ist allerdings durch die Genauigkeit ihrer Parameter
begrenzt. Daher wird hier die geeignete Bestimmung der Parameter herausgear-
beitet. Prazise Messungen im Frequenzbereich sind Messungen im Zeitbereich
sowie analytischen Berechnungen vorzuziehen. Letztere zeigen selbst bei auf-
wéandigen und detaillierten Formulierungen (z.B. unter Berlcksichtigung der Ver-
drillung) zum Teil erhebliche Abweichungen, nicht zuletzt aufgrund der Naherun-
gen fur eine effektive relative Permittivitat oder bei der Geometrie.

Zusammenfassend sind die hier entwickelten Modelle fir Simulationen der Si-
gnalintegritat und der elektromagnetischen Vertraglichkeit von Mehrleitersyste-
men im Zeit- und Frequenzbereich unter Beriicksichtigung frequenzabhangiger
Verluste und unter Einfluss elektromagnetischer Felder geeignet.

Mit diesen Modellen kénnen zahlreiche Analysen durchgefuhrt werden. Hier wer-
den nur beispielhaft Falle der Storung durch Uberkopplung von benachbarten
parallelen Kabeln und der Storfestigkeit gegen elektromagnetische Felder fur LIN
und FlexRay gezeigt.

Besonders kritisch ist die Storung von parallelen HV-Kabeln fir die Versorgung
eines Elektromotors mit defekter Schirmanbindung fur den LIN-Bus. Hier zeigen
sich erste Einschnitte in das Augendiagramm bei minimal moglichem Abstand der
Kabel bei typischer Isolationswanddicke bereits bei einem halben Meter paralle-
len Verlegeweges.

Bei der Einkopplung elektromagnetischer Felder zeigt die Simulation ein unver-
sehrtes Augendiagramm flr den LIN-Bus bei der maximalen spezifizierten Lange
von 40 m nur bis zu einem Abstand zum Referenzleiter von 5cm. Bei mehr als
einem Empfanger reduziert sich dieser Abstand noch weiter.

Deutlich storunanfalliger ist der FlexRay-Bus bei ideal angenommener Ver-
drillung, der erst in Kombination mit einem schlecht dimensionierten ESD-
Schutzelement Stérungen zeigt.

Die hier ermittelten Storfalle zeigen nur exemplarisch die Einsatzmdoglichkeiten
der Leitungsmodelle, abhangig von der jeweiligen Topologie und ihrer Umgebung
sind weitere sehr aufschlussreiche Analysen denkbar.



A Anhang

A.1 Messung im Frequenzbereich

Far die Messung der modalen Leitungsparameter Zgjst /comm Und Yitt jcomm iM Fre-
guenzbereich werden zunéachst folgende Schritte durchgefihrt:

1. Der Netzwerkanalysator mit SMA-Messkabeln wird mit SMA-Standards ka-
libriert.

2. Mit dem NWA werden alle 16 Streuparameter des 4-Tores aufgenommen.

3. Die Parameter des Messaufbaus werden ohne den Prifling gemessen
und/oder theoretisch bestimmt.

4. Die Einflisse von Anschlussstellen werden Uber die Kettenparameter her-
ausgerechnet (,de-embedding").

A.1.1 Kalibrierung

Der NWA muss auf eine Ebene moglichst dicht am Prifling kalibriert werden. Da
dieser aus oben genannten Grinden an SMA-Stecker gelotet ist, ist eine Kalibrie-
rung mit SMA-Standards sinnvoll. Bei einer Kalibrierung mit N-Standards miissen
neben den SMA-Steckern auch die Adapter auf SMA herausgerechnet werden.

Die Kalibrierung hat Giber den gesamten Frequenzbereich fir die Reflexionen je-
des einzelnen der vier Ports und fur die Transmission zwischen jeweils zwei der
vier Ports zu erfolgen. Es sollte eine ausreichend kleine Messbandbreite gewahlt
werden, um die erforderliche Genauigkeit zu erreichen. Nach der Kalibrierung
durfen am NWA keine Einstellungen mehr verandert werden, welche die Mes-
sung betreffen, wie z.B. die Frequenzgrenzen.

A.1l.2 Messung

Bei der Messung der 16 komplexen S-Parameter des viertorigen Priflings mus-
sen alle anderen Tore jeweils mit koaxialen 50 Q-Abschlusswiderstanden verse-
hen werden. Dies ist zum einen fur das ,,De-embedding“ und zum anderen fur die
Umrechnung in modale Parameter notwendig.
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A.1.3 De-embedding

Der Einfluss der Adapter und Stecker soll aus den Ergebnissen der Gesamt-
messung herausgerechnet werden. Dazu wird eine Kalibrationsmessung durch-
gefuhrt, welche nur die S-Parameter der Adapter und Stecker an den Aluplat-
ten ohne Prifling bestimmt. Da alle vier SMA-Stecker und Adapter identisch
sind, genigt eine Zweitormessung mit jeweils zwei Adaptern und Steckern. Fur
die Messung von s;1 muss das zweite Tor mit 50 Q abgeschlossen sein. Bei
der Messung mit einem 1-Port-NWA wird fur das jeweils andere Tor ein 50 Q-
Abschlusswiderstand benétigt, weil bei der Kalibrierung des NWA nur das Ka-
bel an dem sendenden Port herausgerechnet werden kann. Diese Zweiport-S-
Parameter werden nach den folgenden Gleichungen in Kettenparameter umge-
rechnet [57]:

A~ (Zoat511Z01) (1 — Sp2) + S12%1701 (A1)

2511/ Ro1Ro2

B_ (29, + s11201) (Zgy, + Z02522) — S12521Z01Z02 (A2)

2%1v/Ro1Ro2
1-511)(1—%22) — 12521
251v/Ro1Ro2

(1—s11)(Zpyp + Z02522) + S12521202
2%1v/Ro1Ro2

Dabei ist Zp; die komplexe Abschlussimpedanz, Zj, die konjugiert komplexe und
Ro1 ihr Realteil am ersten Tor des Zweitores, Zo, Z(), und Ry2 dementsprechend
am zweiten Tor. In diesem Fall sind alle sechs Werte mit 50 Q anzunehmen.

c- ! (A.3)

D— (A.4)

Da hier die Adapter und Stecker an beiden Enden der Leitung vermessen wur-
den, muss die Lange halbiert werden. Dazu wird angenommen, dass die Adapter
und Stecker in erster Naherung dieselben Kettenparameter wie eine Leitung der
Lange | haben:

( Acal Bial ) _ ( cosi{al)  ZkaiSINN(Yal ) )

. (A.5)
Ckal Dral Zg Sin(¥al)  cosh{al)

So kodnnen die Leitungslangen halbiert werden und neue Kettenparameter mit
der halben Lange erstellt werden. Diese Moglichkeit ist allerdings fehleranfallig,
da der Ubergang nur als Leitung betrachtet wird und Wellenwiderstand Zy, und
Ausbreitungskonstante ¥4 bekannt sein oder bestimmt werden mussen.
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Besser ist es, die gemessene Kettenparametermatrix Aya) gesamt= Akal - Akal @naly-
tisch in zwei Halften zu teilen:

Axal = A

0,
kal,gesamt

(A.6)

Dieser Ansatz nimmt an, dass die zu ,de-embeddenden” Elemente an beiden
Seiten identisch und reziprok sind.

Fur das ,De-embedding” der Busleitungsmessung wird das 4-Tor in sechs 2-Tore
aufgeteilt, wobei jeweils zwei reziprok sind. Auch diese drei S-Parameter-Matrizen
der gesamten Messung werden nach den Gleichungen (A.1) bis (A.4) in die Ket-
tenparametermatrizen Agesumgerechnet. Daraufhin wird der Einfluss der Adapter
und Stecker aus der Gesamtmessung entfernt, so dass die bereinigten Kettenpa-
rameter Agyt extrahiert werden:

AeuT = Al Ages Axa (A7)

Die drei bereinigten Kettenparametermatrizen Agyt werden wieder in Streupara-
meter zurtickgerechnet und zur 4x4-Matrix zusammengesetzt.
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