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Zusammenfassung

In allen Bereichen der individuellen Mobilität, vom Fahrrad bis zum Lastkraftwa-
gen, kommen zunehmend elektrische Antriebe zum Einsatz. Der Drehstrom für den
Antriebsmotor wird mit einem Inverter aus dem Gleichspannungstraktionsnetz des
Fahrzeuges erzeugt. Die Gleichspannung kann bis zu 1000V, der Motorstrom bis
zu 900A betragen. Zur Erzeugung von möglichst sinusförmigen Strömen für den
Motor wird die dreiphasige Transistorvollbrücke des Inverters mit einer Frequenz
von mehreren Kilohertz getaktet.

Um eine elektromagnetische Beeinflussung anderer Komponenten durch diese
Schaltvorgänge mit ihren hohen Spannungs- und Stromtransienten zu verhindern,
sind geeignete Maßnahmen zur elektromagnetischen Verträglichkeit umzusetzen.
Zur Unterdrückung von Störungen für die Frequenzbereiche der Lang- und Mittel-
welle bis in den UKW Bereich kommt ein Filter zwischen dem Gleichspannungs-
traktionsnetz und der Transistorvollbrücke des Inverters zum Einsatz.

Im Zuge der Masterarbeit soll eine Designmethodik zur Optimierung solcher
Filter erarbeitet werden. Durch ausreichende Gleichtakt- wie auch Gegentakt-
dämpfung sollen die Grenzwerte der Emission sicher eingehalten werden. Neben
mechanischen, elektrischen und thermischen Randbedingungen sind noch weitere
bezüglich Zuverlässigkeit von Bauteilen und Kosten zu berücksichtigen. Entspre-
chend dieser Dämpfungszielgrößen und Bedingungen erfolgt die Filteroptimierung.
Freiheitsgrade liegen in der Wahl der Schaltungstopologie, der Auswahl der elektri-
schen Komponenten, der mechanischen Konstruktion, der Anordnung der Kompo-
nenten, den Schirmungsmaßnahmen sowie der Auslegung der magnetischen Filter-
elemente. In diesem Sinne handelt es sich bei der Optimierung nicht um ein klassi-
sches, rein mathematisch formulierbares, sondern um ein smartes, robustes Design
unter Berücksichtigung vielfältiger Randbedingungen. Für Analyse und Design
kommen dabei neben Messungen vor allem elektromagnetische Simulationen zum
Einsatz. Messungen dienen dabei der Modellierung zum Beispiel von magnetischen
Materialien oder elektronischen Bauteilen wie auch zur Validierung der Filtermo-
delle. Verwendet wird dazu im Zuge der Masterarbeit CST Microwave Studio™, das
sowohl Lösungen der vollständigen Maxwellgleichungen wie auch quasistationäre
Lösungen ermöglicht. Beide Löser haben Vor- und Nachteile. Quasistationäre Ver-
fahren sind zum Beispiel geeignet, um damit Sättigungseffekte abzubilden. Durch
Vergleich dieser Simulationen mit den Messungen soll evaluiert werden, welche
physikalischen Phänomene in welchen Frequenz- und Leistungsbereichen signifi-



kant und somit auch in vereinfachten Designmodellen zu berücksichtigen sind.
Beispiele dafür sind magnetische Sättigung, frequenzabhängige magnetische Per-
meabilität sowie magnetische Verluste oder der Skineffekt. Diese Evaluierung der
quantitativen Einflussfaktoren soll einerseits direkt aus den Daten andererseits
auch über vereinfachte Modelle rasche Designentscheidungen für die Filterausle-
gungen ermöglichen. Der auf Basis dieser Entscheidungen erfolgte Entwurf wird
mittels Simulation optimiert.

Abstract

Electric drives are increasingly being used in all areas of individual mobility, from
bicycles to trucks. Their three-phase current for the drive motor is generated via
an inverter from the DC traction network of the vehicle. The DC voltage can be
up to 1000V and the motor current up to 900A. For the generation of the most
sinusoidal currents possible for the motor the three-phase transistor full bridge of
the inverter is clocked with a frequency of several kilohertz. In order to prevent
other components being influenced by electromagnetic disturbances from these
switching processes, with their high voltage and current transients, suitable mea-
sures for electromagnetic compatibility must be taken. To suppress interference
for the frequency ranges of the long and medium radio waves, up to and including
the VHF range, a filter between the DC traction network and the transistor full
bridge of the inverter is used.

In the course of this master’s thesis, a design methodology for the optimizati-
on of such filters will be developed. The emission limit values should be adhered
to with sufficient common-mode and differential-mode attenuation. In addition to
mechanical, electrical and thermal boundary conditions, there are other factors
to consider with regard to component reliability and costs. The filter optimizati-
on takes place in accordance with these attenuation target values and conditions.
There are degrees of freedom in the choice of the circuit topology, the selecti-
on of the electrical components, the mechanical construction, the arrangement
of the components, the shielding measures and the design of the magnetic filter
elements. In this sense, the optimization is not a standardized, purely mathema-
tically formulable prescription, but a smart, robust design taking into account a
variety of boundary conditions. In addition to measurements, electromagnetic si-
mulations are used for analysis and design. Measurements are used to model, for
example, magnetic materials or electronic components, as well as to validate the
filter models. CST Microwave Studio™ is used for this in the course of the ma-



ster’s thesis, as this tool enables both solutions to the complete Maxwell equations
and quasi-stationary solutions. Both solvers have advantages and disadvantages.
Quasi-stationary methods are suitable, for example, for mapping saturation effects.
By comparing these simulations with the measurements, it is intended to evaluate
which physical phenomena are significant in which frequency and power ranges,
and thus also have to be taken into account in simplified design models. Examp-
les of these are magnetic saturation, frequency-dependent magnetic permeability,
as well as magnetic losses, or skin effect. This evaluation of the quantitative in-
fluencing factors should enable quick design decisions for the filter layout on one
hand directly from the data, on the other hand also via simplified models. The
draft made on the basis of these decisions is optimized by means of simulation.



Inhaltsverzeichnis

1 Einleitung 1

2 Physikalische Grundlagen 3
2.1 EMV von Automotiven HV Systemen . . . . . . . . . . . . . . . . . 3

2.1.1 Normung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 3
2.1.2 Leitungsgebundene und gestrahlte Emission . . . . . . . . . 4

2.2 CM- DM- Erklärung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 6
2.2.1 EMV Maßnahmen – Filterung und Schirmung . . . . . . . . 7

2.3 Kurzer Einblick: Filter Theorie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 8
2.4 Filterkomponenten . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12

2.4.1 Induktive Bauelemente . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 13
2.4.2 Kapazitive Bauelemente/Kondensatoren . . . . . . . . . . . 20
2.4.3 S-Parameter und Netzwerkanalysatormessungen . . . . . . . 22

3 Messung der Eigenschaften der Filterkomponenten für Modellierung 24
3.1 Toroid Modellierung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25
3.2 Messverfahren . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26

3.2.1 Einfache Impedanz-Messung . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26
3.2.2 Impedanz-Messung bei Sättigung durch eingeprägten DC-

Strom . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27
3.2.3 Impedanzmessung mit Netzwerkanalysator . . . . . . . . . . 28
3.2.4 Impedanzmessung mit Netzwerkanalysator bei Sättigung durch

eingeprägten DC-Strom . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31
3.2.5 Sättigungs- Hysteresemessung - B-H-Kurve . . . . . . . . . . 34
3.2.6 Impulssättigungsmessung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36
3.2.7 Messung von Kondensatoren und deren parasitären Eigen-

schaften . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 38
3.3 Messergebnisse und Anmerkung zu den Messungen . . . . . . . . . 41

3.3.1 Toroide . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 42
3.3.2 Impedanz Toroide . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 43
3.3.3 Kondensatoren . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 47

4 Filtermodellierung und Simulation in CST Microwave Studio™ 51
4.1 Simulation - IGBT-Filter . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 51



4.2 Auslegung neuer Filterbaugruppen . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60
4.2.1 Topologie der Filterbaugruppe . . . . . . . . . . . . . . . . . 62
4.2.2 Optimierung der Kondensatoranbindung . . . . . . . . . . . 65
4.2.3 Aufbau 3D-Modell CST Microwave Studio™ . . . . . . . . . 72
4.2.4 „Schematic“ Modellierung CST Microwave Studio™ . . . . . 74
4.2.5 Inverter und BNN-Modell . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 75
4.2.6 Filterwirkung: S-Parameter-Task . . . . . . . . . . . . . . . 80
4.2.7 Transient-Task . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 81
4.2.8 AC-Task . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 85

5 Modellierung: Toroid mit dispersiven und nicht linearen Eigenschaf-
ten 88
5.1 Vorüberlegungen . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 88
5.2 Dispersive Eigenschaft: RL-Modell . . . . . . . . . . . . . . . . . . 89
5.3 Nicht lineare Eigenschaft . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 94

6 Nicht lineare Simulation innerhalb von LTSpice™ 100
6.1 Einbindung der Eigenschaften des CAD-Modells aus CST Microwa-

ve Studio™ innerhalb von LTSpice™ . . . . . . . . . . . . . . . . . 101
6.2 Maschine/Ersatzlast . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 102
6.3 Nachbildung B6-Brücke vs. simple CM-Quelle . . . . . . . . . . . . 102
6.4 Folienkondensator/Glättkondensator . . . . . . . . . . . . . . . . . 104
6.5 Durchführungsfilter . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 105
6.6 HV-Leitungen, Boardnetznachbildung und Versorgung . . . . . . . . 105
6.7 Gesamtmodell . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106

7 Ergebnisse und Diskussion 108
7.1 Lineare Simulationen innerhalb von CST Microwave Studio™ . . . 108
7.2 Nicht lineare Simulationen innerhalb von LTSpice™ . . . . . . . . . 110
7.3 Ausblick . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 116

7.3.1 Beispiel: Kondensatoroptimierung . . . . . . . . . . . . . . . 117

Literatur i



Abkürzungsverzeichnis
AC Alternating Current / Wechselstrom

BNN Board-Netznachbildung

CAD Computer Aided Design

CISPR Comité International Spécial des Perturbations Radioélectriques

CM Common Mode

DC Direct Current / Gleichstrom

DM Differential Mode

EMV Elektromagnetische Verträglichkeit

ESL Äquivalente Serien Induktivität

ESR Äquivalenter Serien Widerstand

FFT Fast Fourier Transform

HF Hoch Frequenz

HV Hoch Volt

IGBT Insulated-Gate Bipolar Transistor

LTSpice™ Linear Technologies Simulation Program with Integrated Circuit Em-
phasis

MOSFet Metal Oxide Semiconductor Field-Effect Transistor

PHREEC™ PHysical Reduced Equivalent Electrical Circuit

UHF Ultra Hoch Frequenz

UKW Ultra Kurzwelle

VNA Vektor Netzwerkanalysator



1 Einleitung

„Ich glaube an das Pferd. Das Automobil ist eine vorübergehende Er-
scheinung.1“

Diese, dem letzten deutschen Kaiser Wilhelm II. zugeschriebene Aussage hat
sich zwar in ihrer Kernaussage, wie wir bis jetzt wissen, nicht erfüllt, dennoch
zeigt sie auf, dass Mobilität einem stetigen Wandel unterworfen ist.

Auch heute findet dieser Wandel in Form der zunehmenden Elektrifizierung
des Antriebsstranges statt. Dieser Wandel stellt allerdings die elektromagnetische
Verträglichkeit vor zunehmende Herausforderungen.

Zur Erzeugung des Drehstromes für den Motor des Antriebes kommen sogenann-
te Inverter zum Einsatz, welche die Gleichspannung, die bis zu 1000V betragen
kann, in einen möglichst sinusförmigen Strom umformen. Das geschieht mit Hil-
fe von Transistorvollbrücken. Diese werden mit mehreren Kilohertz getaktet und
erzeugen durch die schnellen Schaltvorgänge Emissionen. Um eine Beeinflussung
anderer Komponenten im Fahrzeug zu verhindern, bzw. zur Unterdrückung von
Störungen für die Frequenzbereiche der Lang- und Mittelwelle bis in den UKW
Bereich, kommt ein Filter zwischen der Transistorvollbrücke und dem Gleichspan-
nungstraktionsnetz zum Einsatz.

Im Zuge der vorliegenden Arbeit wird auf die Auslegung und Optimierung sol-
cher Filter unter gegebenen Randbedingungen mittels Simulation eingegangen.
Dabei wird im Speziellen vertiefender auf die Filterwirkung für den sogenannten
Common-Mode eingegangen, da dieser sowohl die Common-Mode Emissionen un-
terdrückt als auch die induktiven Komponenten, welche auf den Differential-Mode
wirken, vor Sättigung schützt. Diese würde sonst eine Verschlechterung der Filter-

1Wilhelm II.(1859 - 1941), mit vollem Namen Friedrich Wilhelm Viktor Albert von Preußen,
letzter deutscher Kaiser und preußischer König von 1888 bis 1918
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wirkung für den Differential-Mode bewirken. Im Weiteren wurde besonders inten-
siv auf das Sättigungsverhalten der verwendeten, magnetischen Materialien unter
transienten Stromimpulsbelastungen eingegangen. Ziel war es hierbei, anhand von
möglichst einfach gehaltenen Simulationen, rasche Designentscheidungen bezüglich
der Auslegung treffen zu können. Darüber hinaus wurden im Speziellen Methoden
bzw. Modelle erarbeitet, welche sowohl Aussagen über das Auftreten von Sättigung
erlauben bzw. im Weiteren das Simulieren des Sättigungsverhaltens innerhalb von
transienten Simulationen auf einfache Weise ermöglichen. Dabei wurde stets im
engen Vergleich mit Messungen an realen Bauteilen gearbeitet.

Um eine Übersicht über die verwendeten Grundlagen zu geben, werden diese
im nachfolgenden Kapitel 2 erläutert. Da im weiteren Verlauf der Arbeit ein be-
sonderes Augenmerk auf den induktiven Komponenten der Filterbaugruppe liegt,
werden in Kapitel 3 die Messmethoden, welche zur Ermittelung der Eigenschaften
eingesetzt wurden, näher erläutert. Anhand der Grundlagen und der gemessenen
Eigenschaften wird dann in Kapitel 4 auf die Modellierung innerhalb von CST
Microwave Studio™ eingegangen sowie auf das Verfahren, welches erarbeitet wur-
de, um Aussagen über das Auftreten von Sättigung treffen zu können. Da CST
Microwave Studio™, wie im Weiteren gezeigt wird, lediglich für lineare Netzwerke
Anwendung fand, wird im darauf folgenden Kapitel 5 ein Modell für die induktiven
Common-Mode Komponenten erarbeitet, welches auch nicht lineare Eigenschaften
abbildet. Hierzu wurde schließlich ein Modell in LTSpice™ erzeugt, welches sowohl
die frequenzdispersiven Eigenschaften als auch das nicht lineare Verhalten abbildet
und somit eine Möglichkeit für transiente Simulationen innerhalb von LTSpice™ für
den Common-Mode erzeugt. Dieses wurde dann abschließend in ein Gesamtmodell
des Messaufbaus samt Filterbaugruppe in Kapitel 6 zusammengefasst.
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2 Physikalische Grundlagen

In diesem Kapitel soll ein kurzer Überblick über die wichtigsten Grundlagen bzw.
Richtlinien, welche für das weitere Verständnis der Arbeit vorteilhaft sind, vermit-
telt werden. Die kurze Darstellung zu den einzelnen Themen ist bei weitem nicht
vollständig. Ebenso sind die hier vorgestellten Themen kurz zusammengefasst und
werden in späteren Kapiteln, in denen sie Anwendung finden, näher erläutert bzw.
von diesen aus erweitert.

2.1 EMV von Automotiven HV Systemen

2.1.1 Normung

Um zuverlässige Testergebnisse zu erhalten, gibt es, wie in vielen anderen Be-
reichen auch, Normungen für EMV-Prüf- und Messverfahren. Diese sollen sicher-
stellen, dass ein Gerät bzw. Produkt unabhängig vom Messlabor gleich gemessen
wird und somit die erhobenen Ergebnisse vergleichbar sind bzw. nur eine gerin-
ge Abweichung voneinander haben. Darüber hinaus sind innerhalb der Normen
auch Grenzwerte definiert. Neben den grundlegenden Normen, welche bei Betrieb
eines akkreditierten Labors beachtet werden müssen, ist die für automotive HV-
Systeme spezifische/relevante Norm die CISPR-25 Edition 4.0 (Okt. 2016) [6].
Darüber hinaus können Hersteller noch eigene Normen zusätzlich definieren bzw.
striktere Grenzwerte sowie zusätzliche Messverfahren vorgeben. Diese Grenzwerte
sollen in der EMV sicherstellen, dass die Abstrahlung eines Gerätes gering genug
ist, um die Störung anderer Geräte zu vermeiden. Ebenso ist definiert, bis zu wel-
chen Einstrahlungen Geräte störsicher funktionieren müssen. Hierzu sind verschie-
dene Testverfahren sowie dementsprechende Aufbauten vorgeschrieben. Daher ist
auch für die Simulation der zu optimierenden Komponenten darauf zu achten, den
Messaufbau möglichst exakt abzubilden. Dies ist machbar, indem man die Kom-
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ponenten genormt vermisst und anschließend die erhobenen Daten innerhalb der
Simulation verwendet. Dies kann zum Beispiel mit Hilfe eines Netzwerkanalysators
geschehen. Sollte eine Messung nicht ziel-führend sein, kann auch eine Nachbildung
mit diskreten Bauteilen innerhalb der Simulation vorgenommen werden. Die mög-
lichst exakte Nachbildung des Messaufbaus ermöglicht eine spätere Validierung der
simulierten Komponenten anhand der realen Messung.

2.1.2 Leitungsgebundene und gestrahlte Emission

Beim Betrieb elektrischer Geräte entstehen unweigerlich Emissionen. Diese meist
ungewollten Emissionen können andere Geräte in der Umgebung stören. Besonders
bei digitalen Schaltungen mit ihren kurzen Schaltzeiten kommt es aufgrund von
Oberschwingungen zu teils sehr ausgeprägten Emissionen. Da die Stärke der Emis-
sionen auch mit der Leistung des Gerätes zusammenhängt, ist auch die Leistungs-
elektronik ein hauptsächlicher Verursacher von ungewollten Störsignalen. Bestes
Beispiel hierfür ist ein Inverter in einem Elektroauto wie er in HV-Systemen ein-
gesetzt wird. Hier kann es im Betrieb zu hohen Strömen bis einige 100A und auch
zu hohen Spannungen bis 1kV kommen. Erschwerend kommt hinzu, dass diese Lei-
stung mit sehr kurzen Schaltzeiten von ca. 10ns Flankensteilheit geschaltet wird.
Dadurch ist ein Inverter eine der Hauptquellen für Störemissionen in HV-Systemen.

Bei Emissionen können zwei Arten unterschieden werden. Es gibt leitungsgebun-
dene und strahlungsgebundene Emissionen. Die leitungsgebundenen Emissionen
breiten sich, wie der Name schon sagt, über Leitungen im Fahrzeug aus und kön-
nen über verschiedene Kopplungsmechanismen Störspannungen und Störströme in
nahe benachbarte Leitungen induzieren.

Es kann zwischen drei Kopplungsmechanismen unterschieden werden:

Galvanisch: Bei der galvanischen Kopplung ist zwischen der Störquelle und der
Leitung, in die die Störung einkoppelt, eine galvanische Verbindung vor-
handen. Ein gutes Beispiel hierfür ist eine gemeinsame Versorgungsleitung.
Wegen des ohm´schen Widerstands der Versorgungsleitung kommt es durch
die Emission zu einem Spannungsabfall entlang der Leitung. Dieser durch
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die Störung verursachte Spannungsabfall wirkt dann auch auf andere Ver-
braucher und stellt für diese eine potentielle Störquelle dar.

Induktiv: Zwischen Hin- und Rückleiter von Signal- wie auch Versorgungsleitun-
gen entsteht eine Leiterschleife. Durch die so entstandene Induktivität kann
durch das Magnetfeld eines benachbarten Leiters eine Störspannung indu-
ziert werden.

Kapazitiv: Zwei parallel geführte Leitungen weisen eine geringe Kapazität zuein-
ander auf. Über diese Kapazität kann ein Störsignal von einer Leitung auf
benachbarte Leitungen koppeln.

Abbildung 2.1: Schematische Darstellung der möglichen Kopplungsmechanismen
zwischen Störquelle und Störsenke, unterteilt in leitungsgebundene
bzw. Nahfeldkopplungen und gestrahlte bzw. Fernfeldkopplungen

Die leitungsgebundenen Emissionen breiten sich aufgrund der Art der möglichen
Kopplungen lediglich über das Nahfeld von Leitern aus und erfordern daher einen
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geringen Abstand zwischen den Leitern, um relevant zu sein.

Ebenso können Störungen, welche sich über elektrische Leiter ausbreiten, auch
über das Fernfeld mit anderen Leitungen wechselwirken. Hierbei wird die Kopp-
lung durch das elektromagnetische Feld vermittelt. Es handelt sich also um Strah-
lungsemissionen. Aufgrund ihrer Fernwirkung können gestrahlte Emissionen auch
entfernte Geräte stören.

2.2 CM- DM- Erklärung

Betrachtet man die Ströme, so können diese entweder in die gleiche oder in die
entgegengesetzte Richtung fließen. Im Fall von entgegengesetzten Strömen spricht
man von einem Differential-Mode (DM) Strom. Bei gleicher Stromrichtung handelt
es sich um einen Common-Mode (CM) Strom. Daher sind CM und DM Strom für
zwei Ströme I1 und I2 gegeben als:

ICM =
|I1 + I2|

2
, IDM =

|I1 − I2|
2

Für eine vergleichbare Betrachtung können so ebenfalls CM- und DM-Spannungen
angegeben werden. Es gilt dann:

UCM =
|U1 + U2|

2
, UDM =

|U1 − U2|
2

Differential-Mode Ströme bzw. Emissionen können entstehen, wenn sich Störun-
gen auf den Hin- und Rückleiter aufprägen. Dies kann von außen durch Induktion
in die eingeschlossene Fläche beider Leitungen geschehen. Ebenso können Emis-
sionen der Quelle wie auch der Versorgungsschaltung direkt galvanisch einkoppeln.

Für das Auftreten eines Common-Mode Stromes muss nun noch eine dritte Ver-
bindung existieren. Meist ist diese eine Rückleitung zur Masse, wenn zum Beispiel
Quelle und Senke über eine Bezugsmasse verbunden sind. Wird nun über die Be-
zugsmasse eine Induktionsschleife gebildet, ist das Störsignal phasengleich auf Hin-
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und Rückleiter und bildet einen Common-Mode Strom aus.

Abbildung 2.2: Schematische Darstellung zur Veranschaulichung des Wirkprinzips
zur Entstehung Störungen
links: für den Differential-Mode Störungen
rechts: für Common-Mode Störungen Für Common-Mode Ströme
ist deutlich erkennbar, dass diese über eine kapazitive Kopplung
über GND zustande kommen

2.2.1 EMV Maßnahmen – Filterung und Schirmung

Zur Reduktion von Emissionen gibt es in der EMV diverse Maßnahmen, welche
zur Verfügung stehen. Um gestrahlte Emissionen zu reduzieren, ist es zum Beispiel
möglich, das Gerät mit Hilfe eines metallischen Gehäuses zu schirmen. Dies wirkt
dann wie ein Faraday’scher Käfig. Da aber dennoch Emissionen über die Leitungen
austreten können, müssen weitere Maßnahmen ergriffen werden.

Eine dieser Maßnahmen ist die Verwendung geschirmter Leitungen. Der Rücklei-
ter ist hier als Schirmung rund um die Zuleitung ausgeführt. Dadurch haben Hin-
und Rückleiter einen geringen Abstand sowie eine Rotationssymmetrie. Somit wer-
den induktive Einkopplungen unterdrückt. Ebenso werden durch die Schirmung
auch kapazitive Einkopplungen vermindert, sofern die Schirmung für benachbar-
te Leiter auf demselben Potential ist. Hierbei ist allerdings darauf zu achten, die
Schirmung sternförmig anzubinden, da ansonsten zwischen mehreren Schirmflä-
chen erneut eine Leiterschleife entsteht. In dieser Leiterschleife kommt es dann
ebenfalls zu induktiven Einkopplungen.
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Bei differentiellen Signalleitungen bietet sich als Alternative zu geschirmten Lei-
tungen an, den Hin- und Rückleiter miteinander zu verdrillen. Diese Verdrillung
minimiert hierbei ebenfalls die eingeschlossene Leiterfläche.

Darüber hinaus können über Leitungen sogenannte Drosseln angebracht werden.
Je nach Konfiguration können Gleichtakt- und Gegentaktdrosseln unterschieden
werden. Gleichtaktdrosseln dienen zur Unterdrückung von Common-Mode Strö-
men während Gegentaktdrosseln auf Differential-Mode Ströme dämpfend wirken.
Ebenfalls gibt es kombinierte Drosselkonfigurationen, welche sowohl für Common-
als auch für Differential-Mode Ströme eine Filterwirkung aufweisen.

Als weitere Maßnahme kann ein Filter verwendet werden.

2.3 Kurzer Einblick: Filter Theorie

Die folgenden Grundlagen sind entnommen von bzw. angelehnt an [23].

Filter sind Netzwerke, welche Signale frequenzabhängig verarbeiten/wei-
terleiten. Das grundlegende Konzept eines Filters kann erklärt werden,
wenn man die frequenzabhängige Eigenschaft von kapazitiven und in-
duktiven Bauteilen heranzieht. Betrachtet man einen Spannungsteiler,
bei dem der Shunt durch eine reaktive Impedanz ersetzt wurde, kann
man beobachten, dass mit einer Änderung der Frequenz sich auch die
reaktive Impedanz und somit das Spannungsteilungsverhältnis ändert.
Dieser Mechanismus ergibt eine frequenzabhängige Änderung zwischen
Eingangs- und Ausgangstransferfunktion, welche als Frequenzantwort
definiert wird. [23]

Filter besitzen ein breites Anwendungsspektrum. Zu diesen Anwendungen zählen
zum Beispiel:

DC-Offset: Ein einfacher, einstufiger Hochpass-Filter kann benutzt werden, um
DC-Komponenten aus Signalen zu filtern.
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Signalverarbeitung: In der Signalverarbeitung kommen Filter zum Einsatz, um
Aliasing-Effekte zu unterdrücken oder auch um Signale zu rekonstruieren.
Ebenso ist es in der Signalverarbeitung notwendig, Signale für bestimm-
te Frequenzen zu verstärken während andere Frequenzkomponenten unter-
drückt werden sollen.

Stabilisierung von Verstärkern: Bei Operationsverstärkern werden Tiefpässe ver-
wendet, um höhere Frequenzen zu unterdrücken. Ohne diese Filterung könn-
ten, wegen zu großer Phasenverschiebungen, Oszillationen auftreten.

EMV: In der EMV werden Filter eingesetzt, um ungewollte Emissionen zu unter-
drücken. Ebenso gibt es sogenannte Durchführungsfilter. Diese ermöglichen
die Durchführung von Leitungen durch Hallenwände der Messkabinen, ohne
dass die Schirmwirkung dieser beeinträchtigt wird.

Für einen idealen Filter ist die Transferfunktion im Durchlassbereich gleich 1
oder auch, für Filter mit gleichzeitiger Verstärkungswirkung, größer als 1. Für den
Sperrbereich ist sie, bei einem idealen Filter, gleich 0. Anhand der Transferfunktion
können vier Grundtypen unterschieden werden:

Tiefpass: Beim Tiefpass ist die Transferfunktion bis zu einer Grenzfrequenz fc

gleich 1 (Durchlassbereich), darüber ist sie gleich 0 (Sperrbereich).

Hochpass: Der Hochpass ist das Gegenstück zum Tiefpass. Bei diesem sind Durch-
lassbereich und Sperrbereich im Vergleich zum Tiefpass vertauscht.

Bandpass: Ein Bandpass kann aus Kombination von Tiefpass und Hochpass er-
zeugt werden. Hierbei befindet sich der Durchlassbereich zwischen den Fre-
quenzen fl und fh. Für Frequenzen größer fh oder kleiner fl ist der Bandpass
sperrend.

Sperrpass: Der Sperrpass ist das Gegenstück zum Bandpass.

In der Realität ist leider der Bau eines idealen Filters nicht möglich bzw. nur un-
ter hohem technischen Aufwand näherungsweise erreichbar. Daher wird die Trans-
ferfunktion nicht sprungartig bei der Grenzfrequenz vom Durchlassbereich auf den
Sperrbereich übergehen, sondern es wird sich ein Übergangsbereich bilden, in dem
der Wechsel zwischen Passband und Sperrband stattfindet. Dieser Übergang muss

9



zusätzlich nicht notwendigerweise stetig/glatt stattfinden. Es kann auch zu einer
sogenannten Welligkeit im Übergangsbereich kommen, siehe Abbildung 2.3. Es
ist daher für reale Filter notwendig, weitere Parameter zur Charakterisierung zu
realisieren:

Grenzfrequenz fc: Die Grenzfrequenz ist definiert als die Frequenz, bei der die
Transferfunktion den Welligkeitsbereich im Passband verlässt. Für einen But-
terworthfilter (=niedrige bis keine Welligkeit) ist sie definiert als der -3dB
Punkt. Dies ist der Punkt, an dem die Dämpfung im Vergleich zum Durch-
lassbereich um 3dB verringert ist.

Sperrfrequenz fs: Die Sperrfrequenz ist die Frequenz, ab der die Transferfunktion
ihr Minimum erreicht bzw. ab der die Dämpfung des Filters ihr Minimum
erreicht.

Welligkeit Amax: Die Welligkeit ist ein Maß für die Variation der Transferfunktion
bzw. die Dämpfung im Durchlassbereich.

Minimale Dämpfung Amin: Die minimale Dämpfung ist die Differenz zwischen
der mittleren Dämpfung im Durchlassbereich und der minimalen Dämpfung
im Sperrbereich. Für Filter mit 0dB Dämpfung im Durchlassbereich ist die
minimale Dämpfung gleich der minimalen Dämpfung im Sperrbereich.

Ordnung M: Die Ordnung eines Filters ist ein Maß für die Steilheit der Trans-
ferfunktion im Übergangsbereich. Je höher die Ordnung eines Filters ist,
desto steiler ist der Übergang zwischen Durchlass und Sperrbereich. Ebenso
gibt die Ordnung die Anzahl der Pole der Transferfunktion an. Filter belie-
big hoher Ordnung können durch Kaskadierung von Filtern mit niedrigerer
Ordnung erzeugt werden.

Weiters ist anzumerken, dass beim Durchgang durch einen Filter nicht nur die
Amplitude in Abhängigkeit von der Frequenz eine Änderung erfährt, sondern im
Allgemeinen auch eine frequenzabhängige Phasenverschiebung auftritt. Zum Bei-
spiel erzeugen Filter erster Ordnung an der Grenzfrequenz einen Phasenshift von
90° während ein LC Filter, welcher ein Filter zweiter Ordnung ist, einen Shift um
180°, siehe Abbildung 2.4, erzeugt.
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Abbildung 2.3: Vergleich der Tranferfunktionen von idealen RC-Tiefpassfiltern
und idealen LC-Tiefpassfiltern. Für ideale LC-Tiefpassfilter ist ei-
ne deutliche Resonanz bzw. Überhöhung der Transferfunktion bei
der Grenzfrequenz zu erkennen
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Abbildung 2.4: Vergleich des Phasenverlaufs von idealen RC-Tiefpassfiltern und
idealen LC-Tiefpassfiltern. Für ideale LC-Tiefpassfilter ist ein
deutlicher Sprung zu erkennen, welcher bei RC-Filtern kontinu-
ierlicher ist. Ebenso ist zu erkennen, dass RC-Tiefpassfilter 1.Ord-
nung sind, daher 90° Drehung in der Phase und LC-Tiefpassfilter
2.Ordnung sind, daher 180° Drehung in der Phase aufweisen

Filternetzwerke können sowohl aus rein passiven Komponenten aufgebaut wer-
den als auch aktive Bauelemente wie zum Beispiel Transistoren oder auch Ope-
rationsverstärker enthalten. In der weiteren Arbeit werden allerdings nur passive
Filternetzwerke untersucht.

2.4 Filterkomponenten

Als Filterkomponenten werden im weiteren Verlauf nur die Bauteile bezeichnet,
welche zur Filterwirkung beitragen. Ebenso sind für die Arbeit lediglich passive
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Komponenten relevant, da aktive Filter nicht betrachtet werden. Die im Weiteren
behandelten, passiven Filter bestehen aus induktiven und kapazitiven Elementen.

2.4.1 Induktive Bauelemente

Als induktive Elemente kommen in den später betrachteten Filtern sogenann-
te Drosseln zum Einsatz. Je nach Ausführung und Bauart kann man zwischen
Gleich- und Gegentaktdrosseln unterscheiden. Gleichtaktdrosseln dienen zur Un-
terdrückung von Common-Mode Strömen während Gegentaktdrosseln Differential-
Mode Ströme unterdrücken sollen. Allerdings können Gegentaktdrosseln auch auf
den Common-Mode Strom dämpfend wirken. Der Aufbau von Drosseln kann so-
wohl durch spulen-förmige Umwicklung eines ferromagnetischen Materials mit ei-
nem Draht erfolgen als auch durch Umschließen eines Leiters mit ferromagneti-
schem Material.

Für die Variante bei der der Kern umwickelt wird ist der Leiterquerschnitt auf-
grund der mehrfachen Wicklung begrenzt. Daher wird für HV-Filter, wegen der
auftretenden hohen Ströme und Leistungen, die andere Variante für den Aufbau
einer Drossel eingesetzt. Dadurch wird allerdings die maximal mögliche Windungs-
zahl auf ein oder zwei Windungen begrenzt. Daher muss dies durch eine dement-
sprechend hohe Permeabilität des Drosselmaterials kompensiert werden. Dabei ist
allerdings zu beachten, dass das magnetische Material des Kerns bei den zu erwar-
tenden Strömen nicht magnetisch gesättigt werden darf/sollte.

Magnetische Permeabilität und Materialien

Die magnetische Permeabilität oder auch magnetische Leitfähigkeit gibt an, wie
stark ein Material auf ein äußeres Magnetfeld mit einer dementsprechenden Ma-
gnetisierung reagiert und wird mit dem SI-Symbol µ angegeben. Die magnetische
Permeabilität kann auch als das Verhältnis von magnetischer Flussdichte B in Tes-
la zum magnetischen Feld H in A/m angegeben werden.

Für das Vakuum ist die magnetische Permeabilität mit der magnetischen Feld-
konstante µ0 festgelegt. Ihr Wert beträgt 4 ·π · 10−7 V ·s

A·m . Mit Hilfe von µ0 kann die
Permeabilität von Materialien auch als relative Permeabilität µr angegeben wer-
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den. µr ist hierbei gegeben durch µr =
µ
µ0

bzw. µr = 1+χ wobei χ die magnetische
Suszeptibilität des Materials ist. Die magnetische Permeabilität kann angegeben
werden als µ = µ0 · µr.

Anhand von µr können Materialien verschiedenen Gruppen zugewiesen werden.
Diamagnetische Stoffe besitzen ein µr kleiner als 1 während paramagnetische Stof-
fe ein µr größer als 1 besitzen. Ferromagnetische Stoffe besitzen ein µr, welches
um einige Größenordnungen größer als 1 ist. In ferromagnetischen Stoffen richten
sich die magnetischen Momente bei einem äußeren Feld parallel zu diesem aus und
führen daher zu einem verstärkenden Effekt. Daher eigenen sich ferromagnetische
Materialien besonders zur Erzeugung von induktiven Bauelementen.

Für den Aufbau von induktiven Elementen stehen verschiedene Materialien zur
Verfügung. Transformatoren werden beispielsweise aus Eisen- oder Stahllegierun-
gen aufgebaut. Diese weisen zwar eine hohe Sättigungsmagnetisierung auf, sind
allerdings für Hochfrequenzanwendungen nicht geeignet. Obwohl Eisen weichma-
gnetisch ist und somit nur geringe Ummagnetisierungsverluste aufweist, ist es elek-
trisch leitfähig. Durch diese elektrische Leitfähigkeit werden während des Betriebs
Wirbelströme in den Eisenkern induziert. Die induzierten Wirbelströme führen
dann über den ohm´schen Widerstand des Eisens zur Umsetzung der elektrischen
Energie in Wärme und somit zu sogenannten Wirbelstromverlusten. Die Wirbel-
stromverluste werden bei realen Transformatoren minimiert, indem der Kern des
Transformators aus vielen dünnen Einzelblechen, welche durch Lackschichten von-
einander isoliert sind, aufgebaut wird. Während diese Maßnahme für eine Netz-
frequenz von ungefähr 50 Hertz ausreichend ist, ist diese leider ungeeignet, die
Wirbelströme für höhere Frequenzen wie sie in HF-Anwendungen vorkommen, zu
unterdrücken.

Für HF-Anwendungen eignen sich daher weichmagnetische Materialien, welche
einen möglichst niedrigen elektrischen Leitwert aufweisen. Diese haben eine schma-
le Hysteresekurve und damit auch bedeutend geringere Ummagnetisierungsverluste
bzw. auch eine geringe Remanenz sowie auch geringe Wirbestromverluste durch
den hohen ohm´schen Widerstand des Materials.

Die weichmagnetischen Materialien können wieder in zwei Materialgruppen un-
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terteilt werden. Zum einen gibt es keramische Materialien wie Ferrite und zum
anderen gibt es Metalle bzw. ferromagnetische Legierungen. Die Metalle/Legie-
rungen können hier sowohl einfache Bleche oder auch gepresste metallische Pulver
sein. Ebenso ist es möglich, auf amorphe Bänder eine nanokristalline, magnetische
Legierung aufzudampfen und daraus einen magnetischen Kern zu wickeln. Dieses
Verfahren wird zum Beispiel von der Firma Vacuumschmelze GmbH™ angewendet.
Die im Weiteren betrachteten Kerne sind aus diesem Material aufgebaut. Der Vor-
teil solcher sogenannter Bandmaterialien besteht in einer höheren magnetischen
Sättigungsdichte im Vergleich zu Ferritmaterialien.

Toroid - Grundformeln

Zur zunächst einfachen Berechnung der Induktivität bzw. Impedanz eines Kerns
unter der Annahme, dass dieser nur eine Windung besitzt, werden folgende Größen
benötigt:

Aeff : Schenkelquerschnittsfläche des Toroid-Kerns in m2, wobei hier ein Material-
füllfaktor berücksichtigt werden muss. Es gilt Aeff = A·F wobei F ≈ 0.7−0.8

leff : mittlere magnetische Weglänge in m

µ: relative magnetische Permeabilität µr des Kernmaterials

Mit diesen Größen ergibt sich die Induktivität zu:

L = µ0 · µr · Aeff

leff

Somit ergibt sich für die Impedanz des Toroids:

Z = j · ω · L = j · ω · µ0 · µr · Aeff

leff

Für die magnetische Flussdichte gilt in diesem einfachen Fall folgender Zusam-
menhang:

B = µ0 · µr ·H
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wobei H geschrieben werden kann als:

H =
I

leff

Da für weitere Betrachtungen die Kerne aufgrund ihres Materials (Bandmateri-
al) nicht aufgeschnitten werden können, ist eine direkte Messung der magnetischen
Flussdichte per Hall-Effekt-Sensor nicht möglich. Es kann aber bei bekannter Quer-
schnittsfläche mit einer transienten Messung der am Kern induzierten Spannung
mittels Integration diese berechnet werden. Es gilt

B =

�
Uind · dt
Aeff

Komplexe Permeabilität

Während für langsam veränderliche Felder in einem linearen Material die magne-
tische Flussdichte B und das magnetische Feld H proportional sind, kommt es bei
höheren Frequenzen zu einer Phasenverschiebung zueinander. Dies kann man sich
so vorstellen, dass für höhere Frequenzen die magnetische Flussdichte bzw. die
Magnetisierung des Kerns Zeit benötigt, um sich auf das gegebene magnetische
Feld einzustellen. Man kann die Felder B und H nun als Phasoren anschreiben:

H = H0 · ejwt, B = B0 · ejwt−δ

δ ist hierbei die Phasenverschiebung zwischen H und B. Da aber die Permeabilität
das Verhältnis von B zu H ist, erhält man nun für diese eine komplexwertige Größe:

µ =
B

H
=

B0 · ejwt−δ

H0 · ejwt
=

B0

H0

· e−jδ

Mit Hilfe der Euler’schen Formel kann nun µ dargestellt werden als:

µ =
B0

H0

· cos(δ)− j · B0

H0

· sin(δ) = µ
� − j · µ��
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Ebenso ergibt sich aus dem Verhältnis von µ
�� zu µ

� der sogenannte Verlustfaktor.
Dieser gibt das Verhältnis zwischen dissipierter zu gespeicherter Energie an.

tan(δ) =
µ

��

µ�

Diese Herleitung für die komplexe Permeabilität ist zu finden in: [4]

Für Materialien, deren magnetische Permeabilität komplex ist, ergibt sich für
die Impedanz, dass diese neben dem induktiven Widerstand nun auch noch einen
resistiven Anteil hat. Dies ist ersichtlich aus:

Z = j · ω · µ0 · µ� − j · µ�� · Aeff

leff
= j · ω · µ0 · µ� · Aeff

leff
+ ·ω · µ0 · µ�� · Aeff

leff

Hierbei gilt, dass der Anteil, welcher durch µ
� hervorgerufen wird, der gewohnte

induktive Anteil ist. Der resistive Anteil, welcher durch µ
�� bedingt ist, gibt die

Verluste im Kern aufgrund von Ummagnetisierungen und aufgrund von Wirbel-
stromverlusten an. Für das Ersatzschaltbild des Kernes müssen nun sowohl der
resistive als auch der induktive, frequenzabhängige Anteil berücksichtigt werden.
Ebenso ist in der Realität noch eine parasitäre Kapazität vorhanden, welche für
hohe Frequenzen die Impedanz des Toroids überbrückt. Diese muss ebenfalls im
Modell noch berücksichtigt werden. Es ergibt sich zunächst folgendes einfache Er-
satzschaltbild:
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Abbildung 2.5: einfaches Ersatzschaltbild für Toroide bestehend aus einem paral-
lelen C und in Serie geschaltetem frequenzabhängigen Widerstand
sowie frequenzabhängiger Induktivität. Die Frequenzabhängigkeit
der Bauteile bildet die dispersive Eigenschaft des Toroids ab

Sättigungsverhalten/Hysterese

Wie bereits erwähnt ist die magnetische Flussdichte proportional zum magneti-
schen Feld und die Proportionalität ist gegeben durch µ. Dieser Zusammenhang
bleibt auch für ein komplexes µ erhalten, da schließlich auch dieser für dessen Her-
leitung benutzt wurde.

Für größere Ströme bzw. damit einhergehende Magnetfelder weicht allerdings die
magnetische Flussdichte von dieser Proportionalität ab. Es kommt also in Folge
von Sättigung zu einem nicht linearen Verhalten. Von Sättigung spricht man, wenn
die magnetische Flussdichte B bei Steigerung des magnetischen Feldes H sich nur
noch kaum bzw. gar nicht erhöht. Die B-H-Kurve flacht also ab. Der Grund hierfür
liegt darin, dass innerhalb des Materials die Magnetisierung von der Ausrichtung
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der Elementarmagnete bzw. magnetischen Spins abhängt. Sobald allerdings alle
magnetischen Spins in eine Richtung ausgerichtet sind, erreicht die Magnetisierung
ihr Maximum. Daher kann es trotz Steigerung der magnetischen Feldstärke zu
keiner weiteren Erhöhung der Magnetisierung kommen und somit auch zu keiner
Erhöhung des Magnetfelds.

Nun ist allerdings µ als das Verhältnis von B zu H definiert. Daher sinkt auch µ

mit der Sättigung bzw. die Impedanz des Kerns. Ist der Kern vollkommen gesättigt,
hat µ exakt den Wert 1. Da eine weitere Magnetisierung des Materials nicht möglich
ist, wirkt der Kern oberhalb der Sättigungsflussdichte wie Luft. Anhand der B-H-
Kurve kann nun die differentielle Permeabilität definiert werden. Diese ist abhängig
vom magnetischen Feld und gibt die Steigung der B-H-Kurve für ein gegebenes H-
Feld an. Es gilt somit:

µd =
dB

dH

Definition genommen aus: [3]Die differentielle Permeabilität ermöglicht es, den
nicht mehr linearen Zusammenhang zwischen B- und H-Feld in einem Punkt zu
linearisieren.

Obwohl die meisten Hersteller für ihre Materialien Sättigungsflussdichten an-
geben, ist der Sättigungsstrom meist ein handlicheres Maß. Dieser kann bei be-
kannter Kerngeometrie sowie bei bekannter Permeabilität µ analytisch berechnet
werden. Hierbei werden allerdings einige Vereinfachungen getroffen. Zum einen be-
zieht sich der Sättigungsstrom nur auf eine sinusförmige Anregung mit bekannter
Frequenz. Dementsprechend muss der Sättigungsstrom für jede Frequenz separat
angegeben werden. Zum anderen wird das Material als linear angenommen. Die
magnetische Sättigungsflussdichte ist dann meist so gewählt, dass diese am Ende
des anzunehmenden linearen Bereichs liegt. Zum Beispiel gibt die Firma Vacu-
umschmelze GmbH™ für ihr Material mit der Bezeichnung Vitroperm550F™ eine
Sättigungsflussdichte von 1.2 Tesla an. Es kann daher angenommen werden, dass
die magnetische Flussdichte für dieses Material für Felder bis 0.9-1 Tesla in erster
Näherung proportional zum magnetischen Feld H ist.

Für das Impulssättigungsverhalten ist eine analytische Rechnung allerdings na-
hezu unmöglich, da die Permeabilität µ nicht nur von der Frequenz sondern auch
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von der magnetischen Flussdichte abhängig ist.

2.4.2 Kapazitive Bauelemente/Kondensatoren

Kapazitive Bauteile bzw. Kondensatoren besitzen, wie auch induktive Bauteile,
parasitäre Größen. Diese müssen bei der Modellierung beachtet werden, da sie be-
reits bei niedrigen Frequenzen Einfluss auf die Filterperformance haben.

Misst man die Impedanz eines handelsüblichen Kondensators über einen größe-
ren Frequenzbereich, so stellt man fest, dass dieser sich wie ein Serienschwingkreis
verhält. Für niedrige Frequenzen kommt es zu keiner bzw. nur geringer Abwei-
chung von einem idealen Kondensator. Für hohe Frequenzen allerdings ist die
Impedanz von einer parasitären Induktivität geprägt. Diese parasitäre Induktivi-
tät entsteht zum einem durch den internen Aufbau des Kondensators aber auch
durch die Anbindung an die Schaltung. Beobachtet man die Impedanz eines realen
Kondensators bei seiner Resonanzfrequenz, so sieht man weiters, dass ein geringer
Restwiderstand noch vorhanden ist. Dieser erklärt sich durch die ohm´schen Ver-
luste der Leiter, aus denen der Kondensator besteht, wie auch aus den Verlusten
innerhalb des Dielektrikums.

Um den Frequenzgang abzubilden, wird im Weiteren folgende Schaltung/Ersatz-
schaltbild verwendet:
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Abbildung 2.6: einfaches Ersatzschaltbild für Folienkondensatoren bestehend aus
einem idealen Kondensator sowie einer Induktivität zur Nachbil-
dung der Equivalent-Series-Inductance kurz ESL und einem Wi-
derstand zur Nachbildung des Equivalent-Series-Resistance kurz
ESR

Die parasitären Widerstände und Induktivitäten wurden hier zu einem Wider-
stand (Equivalent-Series-Resistance kurz ESR) und einer Induktivität (Equivalent-
Series-Inductance kurz ESL) zusammengefasst.

Die im Weiteren betrachteten Kondensatoren haben einen Kapazitätswert im
nF bis uF Bereich. Typische parasitäre Werte sind für die Streuinduktivität im
nH-Bereich und für den parasitären Widerstand im mΩ Bereich. Auf die konkrete
Messung/Ermittlung der parasitären Werte wird im Kapitel 3.2.7 näher eingegan-
gen.

Der Vollständigkeit halber sei angemerkt, dass, ähnlich wie für die magnetischen
Materialien, die Permitivität des Kondensator-Dielektrikums ebenfalls durch eine
komplexe Größe beschrieben werden kann. Ebenso treten für höhere Frequenzen
innerhalb des Dielektrikums dissipative Effekte durch die Umpolarisierungsverlu-
ste auf. Da allerdings eine Modellierung mit dem gezeigten Ersatzschaltbild für
die Simulationen ausreichend ist und gute Ergebnisse liefert, werden diese beiden
Effekte nicht näher behandelt.
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2.4.3 S-Parameter und Netzwerkanalysatormessungen

Die folgenden Grundlagen sind entnommen aus bzw. angelehnt an [5].
S-Parameter oder auch Streuparameter dienen in der Hochfrequenztechnik zur

Beschreibung von linearen Netzwerken bzw. geben sie somit das Kleinsignalverhal-
ten von Komponenten wieder. Die Beschreibung erfolgt hierbei über Wellengrößen.
Zusätzlich zu den S-Parametern gibt es eine Schar von weiteren Parameterdarstel-
lungen, welche ineinander umrechenbar sind. Zu diesen zählen zum Beispiel die
Z- und Y-Parameter, welche das Verhalten der Impedanz bzw. der Admittanz be-
schreiben.

In der Messtechnik werden bevorzugt S-Parameter ermittelt, da die Messung
der S-Parameter über die Wellenimpedanz erfolgt. Der Vorteil besteht darin, dass
diese auch im realen Betrieb an dem Netzwerk anliegt. Ebenso ist es bei den S-
Parametern dadurch möglich, unerwünschte Faktoren, wie zum Beispiel den Ein-
fluss der Messleitung vor der Messung, durch Kalibrierung zu minimieren.

S-Parameter werden immer in Bezug auf einen Eingang bzw. auch Tor ge-
nannt angegeben, wobei ein Netzwerk durchaus beliebig viele Tore besitzen kann.
Die Anzahl der S-Parameter ist gegeben durch die Zahl der Tore. Für Vieltore
bietet sich eine Darstellung der S-Parameter als Matrix an. Somit gilt für die
Anzahl der NS−Parameter = N2

Tore. Für symmetrische, passive Netzwerke gilt in
erster Näherung, dass Sxy ≈ Syx ist. Somit reduziert sich die S-Parameterzahl
aufNS−Parameter = NTore · (NTore)+1

2

Wie bereits beschrieben, werden bei den S-Parametern die Verhältnisse an je-
dem Tor nicht über die Spannungen bzw. Ströme angegeben sondern über ihre
Wellenimpedanzeigenschaften. Es können bei bekannter Bezugsimpedanz, meist
50Ω, sowohl die Größe der einlaufenden Welle av als auch der auslaufenden Welle
bv angegeben werden. Es gilt folgende Beziehung:

av =
1

2
· ( U
Z0

+ I · Z0), bv =
1

2
· ( U
Z0

− I · Z0)

Es ergeben sich die jeweiligen S-Parameter bei einer am Tor v einlaufenden
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Welle, welche an Tor u gemessenen wird zu:

Suv =
bu
av

bzw. in Matrix-Form
−→
b = S · −→a

Für die Transformation in die Z-Parameter bzw. Y-Parameter Darstellung gilt:

Z = Z0 · I+ S

I− S
, Y =

1

Z0

· I− S

I+ S

Für den Transfer zwischen verschiedenen Geräten hat sich das Dateiformat
Touchstone etabliert. In diesem sind die S-Parameter zu jeder gemessenen Frequenz
abgespeichert. Die S-Parameter sind dabei als Phasoren dargestellt und sind ent-
weder in Dezibel oder komplexer Darstellung angegeben. Da Netzwerkanalysatoren
meist für hunderte Frequenzen die S-Parameter ermitteln, besitzen diese direkt die
Möglichkeit, die Daten in diesem Format abzuspeichern. Ebenso besitzen die mei-
sten Simulationsprogramme, wie zum Beispiel auch CST Microwave Studio™, die
Möglichkeit, Daten aus Touchstone-Dateien einzulesen und diese mittels Blöcken
in die Simulation zu integrieren. Innerhalb von CST Microwave Studio™ ist es
sogar möglich, die Daten direkt in Impedanz- oder auch Admittanz-Parameter
umrechnen zu lassen. Dies ermöglicht einen einfachen Vergleich zwischen Messung
und Simulation einzelner Komponenten.

Innerhalb der Firma Bosch™ steht ein Netzwerkanalysator der Firma Agilent
Technologies™ vom Typ E5071C zur Verfügung. Dieser kann bis zu 4 Tore gleich-
zeitig messen und das für Frequenzen von 9kHz bis 6.5GHz. Zur Minimierung des
Einflusses der Messleitungen steht ein Kalibrierkit zur Verfügung. Um vernünftige
Messergebnisse zu erhalten, muss unbedingt darauf geachtet werden, dass für einen
Messaufbau samt Einstellungen des Netzwerkers eine Kalibrierung erfolgt, bevor
Messungen aufgenommen werden.
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3 Messung der Eigenschaften der
Filterkomponenten für
Modellierung

Um möglichst zuverlässige Simulationsergebnisse zu erhalten, ist es notwendig,
die relevanten Effekte, welche durch die Eigenschaften der Komponenten zustan-
de kommen, möglichst realitätsnah nachzubilden. Für einfache Komponenten ist
dies meist in diskreter Weise möglich und es genügt, die relevanten Parameter
aus dem Datenblatt in ein Modell einzufügen. Für komplexere Komponenten wie
zum Beispiel den in HV-Filtern verwendeten Impedanzen bzw. Drosseln ist für die
möglichst korrekte Modellierung ein breites Vorwissen über das eingesetzte Mate-
rial und dessen Eigenschaften sowie den auftretenden Effekten nötig. Hierbei ist
darauf zu achten, dass Simulationsmodelle immer zu einer gegebenen Fragestel-
lung modelliert werden. Von daher ist bei der Modellierung zu beachten, die für
die Fragestellung relevanten Eigenschaften und Effekte möglichst exakt mit dem
erstellten Modell abzubilden.

In diesem Kapitel werden daher zunächst die Messmöglichkeiten für die einzel-
nen Komponenten erörtert. Bei den beschriebenen Messverfahren handelt es sich
teilweise um aus der Literatur adaptierte aber auch um grundlegende Messverfah-
ren, welche sich aus einfachen Zusammenhängen ergeben.

Im zweiten Teil dieses Kapitels werden dann die Messergebnisse für die beschrie-
benen Messverfahren zusammengefasst. Ebenso werden im zweiten Teil einige An-
merkungen zu den einzelnen Messverfahren gegeben. Diese beziehen sich auf einige
Punkte, welche beachtet werden müssen, um gut verwertbare Ergebnisse zu erhal-
ten.

Die in diesem Kapitel angegebenen Ergebnisse werden dann in den Folgekapiteln
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zur Modellierung der Komponenten verwendet.

3.1 Toroid Modellierung

Sofern es nicht bereits vorhandene Modelle gibt, welche eventuell nur adaptiert
werden müssen, ist zur Modellierung der induktiven Bauelemente bzw. im Weite-
ren kurz Toroide genannt, eine breite Basis an Wissen über die geometrische Form
des Toroids und seines Materials nötig. Sofern bestehende Toroide modelliert wer-
den, sind die geometrischen Größen leicht mittels des Datenblatts des Herstellers
eruierbar. In diesem können sowohl die Impedanz über die Frequenz als auch die
Permeabilität über die Frequenz angegeben sein.

Die wichtigsten Größen für ein Modell, ob dieses nun geometrisch (CAD) oder
aus diskreten Bauteilen bestehend ist, sind:

geometrische Form bzw. geometrische Dimension: Dies ist die geometrische
Bauform des Kerns, ob dieser zum Beispiel ein Ringkern, Toroid, Flachband-
kern usw ist. Von dieser sind sowohl der effektive magnetische Weg leff als
auch die magnetische Querschnittsfläche A abhängig.

Füllfaktor: Der Füllfaktor ist ein Multiplikator für die magnetische Querschnitts-
fläche und wird, wie in Kapitel 2.4.1 gezeigt, benötigt, um die effektive ma-
gnetische Querschnittsfläche zu berechnen.

komplexe Permeabilität µ: gibt die komplexe Permeabilität in Abhängigkeit
der Frequenz für das Material des Kerns an.

Zur Ermittlung der komplexen Permeabilität stehen vielfältige Messvarianten
zur Verfügung, wobei viele davon nicht für Messungen über einen weiten Fre-
quenzbereich geeignet sind oder für spezielle Fragestellungen entwickelt wurden.

Da die komplexe Permeabilität ein Materialparameter ist, kann dieser für belie-
bige geometrische Formen ermittelt werden. So können zum Beispiel, wie in diesen
Papers[15][22] beschrieben, mit Hilfe eines Testzylinders und eines Netzwerkana-
lysators die elektromagnetischen Parameter des Materials über einen weiten Fre-
quenzbereich ermittelt werden.
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Da es sich allerdings bei den im Weiteren betrachteten Toroiden um Bandma-
terialien handelt, ist es nicht einfach möglich, für verschiedene Materialien solche
Testzylinder zu erhalten. Daher muss für diesen Fall die komplexe Permeabilität
über den Impedanzverlauf ermittelt werden. Dafür müssen allerdings die geometri-
schen Größen des gemessenen Toroids gut bekannt sein. Diese Messvariante wird
genauer beschrieben in Kapitel 3.2.3

3.2 Messverfahren

Zur Messung der Toroide wurden im Zuge der Arbeit verschiedene Verfahren an-
gewendet. Die Daten, die mit diesen erhoben wurden, wurden zur Modellierung
der vorhandenen Toroide eingesetzt. Ausgehend von diesen Modellen wurde, wie
in den Kapiteln 4 und 5 gezeigt wird, ein Modell zur Auslegung eines neuen Fil-
terdesigns erstellt. Ohne Anspruch auf Vollständigkeit können folgende Verfahren
zur Bestimmung der Eigenschaften eines Toroids verwendet werden.

3.2.1 Einfache Impedanz-Messung

Die einfache Messung der Impedanz der Toroide kann entweder mittels eines Funk-
tionsgenerators sowie eines Oszilloskops und einer Stromzange erfolgen. Hierbei
wird vom Funktionsgenerator ein Sinussignal mit bestimmter Frequenz erzeugt
und an den Toroiden angelegt. Mit Hilfe des Oszilloskops und der Stromzange
können dann sowohl die an dem Toroiden abfallende Spannung als auch der Strom
durch den Toroiden gemessen werden. Die Impedanz des Toroids ist dann gegeben
durch |Z| = URMS

IRMS
. Es ist darauf zu achten, dass der Funktionsgenerator einen

ausreichend hohen Strom für die Messung ausgeben kann. Ebenfalls kann für die-
sen einfachen Fall eine LCR-Messbrücke, sofern vorhanden, verwendet werden. Es
ist anzumerken, dass bei diesem Messverfahren lediglich die Impedanz für eine
Frequenz gemessen wird.
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3.2.2 Impedanz-Messung bei Sättigung durch eingeprägten
DC-Strom

Dieses Messverfahren ist eine Erweiterung des zuvor beschriebenen und dient da-
zu, den Impedanzverlauf in Abhängigkeit der Sättigung zu messen. Es wird also
indirekt die B-H-Kurve des Toroids gemessen. Um einen Strom durch den To-
roiden einzuprägen, wird eine weitere Leiterschleife durch den Toroiden geführt.
Auf dieser wird mittels einer Stromquelle ein Strom eingespeist. Da eine ideale
Stromquelle einen Innenwiderstand annähernd 0 hat, ist es nötig, in den DC-
Stromkreis eine weitere Induktivität einzubauen, da ansonsten der zu messende
Toroid kurzgeschlossen würde. Für die Induktivität im DC-Stromkreis muss gel-
ten LDC >> LToroid.

Abbildung 3.1: schematische Darstellung des Messaufbaus zur Messung der Impe-
danz des Toroids bei Sättigung durch eingeprägten DC-Strom

Die Impedanz des Toroids für einen eingeprägten Strom kann dann wie bei der
einfachen Impedanz-Messung, siehe 3.2.1, ermittelt werden. Durch mehrmaliges
Messen unter Variation des eingeprägten Stromes kann so die Impedanz unter
DC-Sättigung des Toroids ermittelt werden.
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3.2.3 Impedanzmessung mit Netzwerkanalysator

Die bisherigen Messverfahren haben einen Nachteil. Die ermittelten Impedanz-
werte sind lediglich für die Frequenz, mit der gemessen wurde, gültig. Für eine
ideale Induktivität könnte man nun deren Wert aus der Impedanz der einzelnen
Messungen ermitteln und somit auch die Impedanzen anhand dieser für andere
Frequenzen berechnen. Während dies für die im Weiteren betrachteten Toroide
sicherlich für niedrige Frequenzen möglich wäre, ergibt sich für hohe Frequenzen
aufgrund des frequenzdispersiven Verhaltens der Permeabilität eine nicht unerheb-
liche Abweichung. Daher ist es ratsam, für Toroide mit dispersiver Permeabilität
ein Messverfahren anzuwenden, welches die Impedanz in Abhängigkeit von der
Frequenz misst. Hierzu wurde folgendes Messverfahren wie in Paper[2] eingesetzt.
Hierbei wird zur Ermittlung der Impedanz ein Netzwerkanalysator verwendet. Mit
diesem kann mittels Einport- oder auch Zweiport-Verfahren die Impedanz in Ab-
hängigkeit der Frequenz ermittelt werden. Da der Netzwerkanalysator nur mit
geringen Leistungen misst, werden die Impedanzen im Kleinsignalverhalten ge-
messen. Um eine Reproduzierbarkeit der Ergebnisse zu ermöglichen, wurde ein Jig
aufgebaut, siehe Abbildung 3.2. In diesem kann der Toroid in reproduzierbarer
Weise eingespannt und vermessen werden.
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Abbildung 3.2: Messjig für Toroide und Kondensatoren zur reproduzierbaren Mes-
sung mit einem Netzwerkanalysator
links: leerer Messjig, welcher für die Messung in Shunt-Methode
konfiguriert ist
rechts: Messjig mit Toroid 2 als Shunt eingefügt mit Einspeisung
durch Toroid für DC-Strom

Folgende Messvarianten sind mit dem gezeigten Jig möglich:

1-Port: Hierbei wird der Toroid mittels 1-Port-Methode gemessen. Der Vorteil
besteht darin, dass lediglich eine 1-Port-Kalibrierung durchgeführt werden
muss. Ebenso ist der Bau eines Jigs nicht zwingend notwendig. Als großer
Nachteil ist allerdings anzumerken, dass die 1-Port-Variante lediglich für Im-
pedanzen mit einem Wert von ungefähr 50Ω eine hohe Genauigkeit aufweist.

2-Port-Shunt: Bei dieser Variante wird der Toroid bei der Messung als Shunt zwi-
schen dem Signalweg und der Bezugsmasse des Netzwerkanalysators ange-
schlossen. Bei dieser Variante ergibt sich besonders für niedrige Impedanzen
<50Ω eine hohe Sensitivität.

2-Port-Serie: Hier wird der Toroid in Serie zur Signalleitung der beiden Ports
gemessen. Diese Variante hat eine hohe Sensitivität für Impedanzen >50Ω
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Abbildung 3.3: schematische Darstellung der verschiedenen Varianten zur Impe-
danzmessung mit dem Vektornetzwerkanalysator
links: 1-Port Methode
mitte: 2-Port-Shunt Methode
rechts: 2-Port-Serie Methode

Bei jeder der drei Varianten kann der Einfluss des Messjigs durch eine Leer-
messung minimiert werden. Mit Messung der S-Parameter in dem betrachteten
Frequenzbereich ergeben sich die Impedanzen für die drei Varianten aus folgenden
Formeln:

1-Port:
Z = Z0 · 1 + S11

1− S11

2-Port-Shunt:
Z = Z0 · S21

2 · (1− S21)

2-Port-Serie:
Z = Z0 · 2 · (1− S21)

S21

Die Impedanz ohne die Streuimpedanz des Messjigs wird berechnet mit:

ZToroid = ZJig mit Toroid − ZJig leer

30



Es ist anzumerken, dass der in Abbildung 3.2 gezeigte Messjig lediglich für Mes-
sungen mit der 2-Port-Shunt Variante gut geeignet ist. Die 1-Port-Methode wurde
für weitere Betrachtungen verworfen, da die gemessenen Toroide Impedanzen von
0.1 bis 200Ω aufwiesen und somit weit außerhalb des Sensitivitätsbereichs dieser
Variante lagen.

Die 2-Port-Serien-Variante liefert bei dem in Abbildung 3.2 gezeigten Jig keine
guten Ergebnisse, da es durch den auf Shunt ausgerichteten Aufbau zu Streukapa-
zitäten und im Weiteren zu störenden Resonanzen im sensitiven Bereich kommt.
Da allerdings ohnehin der relevante Bereich für die Modellierung des Kernes der
niederfrequente bis 10MHz war, wurden die Messungen mittels der Variante 2-
Port-Shunt durchgeführt. Diese lieferte sogar für den Bereich bis 100MHz noch
gut verwertbare Ergebnisse.

Mit Hilfe der gezeigten Messmethode ist es möglich, die Impedanz in Abhän-
gigkeit von der Frequenz zu messen. Weiters ist ein Vorteil dieser Messmethode,
dass nicht der Betrag der Impedanz sondern die Impedanz als komplexe Grö-
ße ermittelt wird. Daher ist es möglich, aus den gemessenen Parametern auf die
komplexe Permeabilität rückzuschließen. Hierzu müssen aber die Größen leff und
Aeff = A · F für den Toroiden bekannt sein. Die Permeabilität ist dann mittels
folgendem Zusammenhang berechenbar:

µ
�
(f) =

�(ZToroid(f))

ω · µ0 · Aeff

leff

µ
��
(f) =

�(ZToroid(f))

ω · µ0 · Aeff

leff

3.2.4 Impedanzmessung mit Netzwerkanalysator bei
Sättigung durch eingeprägten DC-Strom

Ähnlich wie in Kapitel 3.2.2 kann auch die Impedanz-Messung mit dem Netzwerk-
analysator erweitert werden. Hierzu wird zusätzlich zur Netzwerkanalysatormes-
sung eine weitere Schleife durch den Toroiden geführt. Über diese kann ein zu-
sätzlicher DC-Strom bzw. ein damit verbundenes Feld in den Toroiden eingeprägt
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werden. Hierbei ist ein weiterer Vorteil, dass, wie schon erwähnt, der Netzwerkana-
lysator nur mit geringen Leistungen misst. Somit ist es auf diese Weise möglich,
die komplexe Permeabilität in Abhängigkeit des Stromes bzw. der magnetischen
Flussdichte zu messen. Die so ermittelte Permeabilität entspricht dann der diffe-
rentiellen Permeabilität.

Abbildung 3.4: schematische Darstellung der Impedanzmessung mit Vektornetz-
werkanalysator als 2-Port-Shunt Methode und eingeprägtem DC-
Strom durch Netzteil. LDC ist verbaut zur Unterdrückung von
Rückwirkungen auf den DC-Zweig durch die Messung

Hierbei ist wie in Kapitel 3.2.2 zu beachten, dass im DC-Stromzweig eine In-
duktivität verbaut werden muss, welche das Kriterium LDC >> LToroid erfüllt, um
einen Kurzschluss während der Messung über den DC-Zweig zu verhindern. Diese
Bedingung muss allerdings bei dieser Messung für den gesamten Frequenzbereich
erfüllt sein. Es ist daher darauf zu achten, dass die Impedanz LDC keine bzw. nur
geringe Resonanzen im betrachteten Frequenzbereich aufweist. Diese würden für
die Resonanzfrequenzen zu erwähntem Kurzschluss führen, und somit wäre die
Messung innerhalb des Bereichs um die Resonanzfrequenz nicht aussagekräftig.
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Um eine resonanzfreie DC-Induktivität zu erzeugen, können verschiedene Impe-
danzen kombiniert werden. Anhand der Impedanzkurve der Toroide ist ersichtlich,
dass für höhere Frequenzen die Induktivität geringer ist als für niedrige. Daher
kann für die tiefen Frequenzen eine einfache Drossel verwendet werden, welche ab
ca 1MHz Resonanzen aufweist. Für den hohen Frequenzbereich >1MHz kann in
Serie eine kegelförmige Luftspule verwendet werden. Da diese nur für eine geringere
Induktivität das Kriterium LDC >> LToroid erfüllen muss, kann sie in handlicher
Form erzeugt werden.

Der Vorteil einer kegelfömigen Spule liegt darin, dass diese bis zu höheren Fre-
quenzen kein bzw. nur geringes Resonanzverhalten aufweist. Dies ist darin begrün-
det, dass zwar die Kapazität zwischen den einzelnen Windungen relativ gleichblei-
bend ist, aber die eingeschlossene Leiterfläche von Windung zu Windung variiert.
Betrachtet man nun jede Windung der Spule separat, ist ersichtlich, dass für jede
einzelne Windung die Resonanzfrequenz gegeben ist als fres =

1
2π·ω·√L·C . Da aber

die Induktivität L von Windung zu Windung unterschiedlich ist, sind auch die Re-
sonanzfrequenzen der Windungen unterschiedlich. Somit ist das Resonanzverhalten
über alle Windungen verteilt und in Summe ist kaum bis gar kein Resonanzver-
halten ausgeprägt. Dennoch ist darauf zu achten, dass die bauliche Dimension der
Spule klein genug ist, um nicht als Gesamtsystem aufgrund ihrer Ausdehnung eine
Resonanz zu erhalten.

Weiters stellt die Restmagnetisierung der Toroide eine Schwierigkeit dar. Obwohl
die Toroide aus einem sehr weichmagnetischen Material aufgebaut sind, kann, wie
Messungen gezeigt haben, ein Remanenzfeld von bis zu 0.2T im Kern bereits vor-
handen sein.

Dieser Effekt kann mit wenig Messaufwand umgangen werden. Da der Start-
punkt auf der Hysteresekurve bei Beginn der Messung nicht bekannt ist, wird
zunächst der maximale DC-Strom durch den Toroiden eingestellt. Der maximale
DC-Strom ist die Stromstärke, bei der der Kern vollständig in Sättigung ist. Da-
durch kann garantiert werden, dass, unabhängig des Vorzustandes, ein bekannter
Ausgangswert für die Messung hergestellt ist.

Sobald der Kern in voller Sättigung ist, können die Impedanzverläufe für suk-
zessiv kleiner werdende DC-Ströme gemessen werden. Hierbei ist darauf zu ach-
ten, dass der Abstand zwischen den verschiedenen eingestellten Strömen passend
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gewählt wird. Die Messungen werden durchgeführt bis der negative maximale DC-
Strom erreicht wird. Danach wird die Messung für steigende DC-Ströme in gleicher
Art wiederholt. Auf diese Weise ist sichergestellt, dass die Hysteresekurve bei der
Messung vollständig durchlaufen wurde.

Um den Nullpunkt für das eingeprägte Feld zu ermitteln, müssen die erhobenen
Impedanzverläufe verglichen werden. Da die Hysteresekurve zweimal den Null-
punkt durchläuft, erreichen die Impedanzverläufe zweimal ein Maximum.

3.2.5 Sättigungs- Hysteresemessung - B-H-Kurve

Die B-H-Kurve bzw. der Sättigungsverlauf kann auf vielfältige Weise gemessen wer-
den, wobei im Wesentlichen die Grundlagen der Messungen kaum unterschiedlich
sind. Eine einfache Möglichkeit ist zum Beispiel in [13] zu finden.

Der Sättigungsverlauf bzw. die Hysteresekurve der Toroide ergibt sich aus einer
Messung der B-H-Kurve. Da allerdings gilt, dass H = I

leff
und somit die Feldstärke

proportional zum fließenden Strom ist, kann bei Messungen auch die einfacher zu
ermittelnde B-I-Kurve gemessen werden.

Um die ausreichenden Ströme durch den Toroiden einspeisen zu können, muss
ein Verstärker verwendet werden, welcher die notwendige Stromstärke erzeugen
kann. Das Messsignal wird mit Hilfe eines Funktionsgenerators erzeugt. Um die
B-I-Kurve zu erhalten, müssen sowohl der Strom durch den Toroiden als auch die
am Toroiden abfallende Spannung mit Hilfe eines Oszilloskops gemessen werden.
Statt der am Toroiden abfallenden Spannung kann auch mittels einer Hilfswicklung
die aufgrund des Magnetfelds induzierte Spannung gemessen werden. Theoretisch
sollte es zwischen der direkt abfallenden Spannung und der am Abgriff induzierten
Spannung keinen Unterschied geben. Um ein Überlasten des Verstärkers zu ver-
hindern, kann in Serie ein geringer ohm´scher Widerstand verbaut werden. Hierbei
ist darauf zu achten, dass der verwendete Widerstand nur eine geringe zusätzli-
che Induktivität aufweist. Ebenso muss der Widerstand für die an ihm abfallende
Leistung während der Messung geeignet sein.
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Abbildung 3.5: schematische Darstellung des Messaufbaus zur Durchführung von
Messungen des Sättigungs- und Hystereseverhaltens von Toroiden

Das Magnetfeld ergibt sich durch Integration der gemessenen Spannung. Es gilt
B =

�
U ·dt
Aeff

. Die Integration kann bei den meisten Oszilloskopen direkt über die
Mathematik-Kanal-Funktion des Oszilloskops ausgegeben werden. Allerdings sind
nicht alle Oszilloskope in der Lage, einen X-Y-Plot direkt mit dem Mathematik-
Kanal als Y-Signal anzuzeigen. Daher müssen die Daten auf einem USB-Speicher
abgelegt werden und können dann am Computer ausgewertet werden.

Da die Hysteresekurve sowohl von der Stromamplitude als auch eventuell von
der Frequenz und der Form des Messsignals abhängt, sind für verschiedene Per-
mutationen der genannten Parameter die Messungen durchzuführen.

Zur Messung der Sättigung bieten sich zwei Messsignale an: Sinus und Rechteck.
Die Messung mit einem Sinus bietet den Vorteil, dass die dynamischen Sätti-

gungseffekte bzw. der Sättigungsverlauf für bestimmte Frequenzen gemessen wer-
den kann. Durch die Eigenschaften des Toroids ist allerdings der messbare Fre-
quenzbereich begrenzt. Für niedrige Frequenzen sind die induzierten Spannungen
klein und über einen größeren Zeitbereich verteilt. Somit wird mit fallender Fre-
quenz des Messsignals die Auflösung der magnetischen Flussdichte schlechter. Für
hohe Frequenzen ist die maximal mögliche Frequenz durch das Messequipment be-
grenzt, da mit steigender Frequenz auch der Betrag des Sättigungsstromes ansteigt.
Ab einer gewissen Frequenz ist also der maximale Ausgangsstrom des Verstärkers
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erreicht. Ebenfalls kann die Eigenerwärmung des Toroids, welche durch die an ihm
abfallende Leistung verursacht wird, den maximal möglichen Messstrom begren-
zen.

Eine Messung mit einer Rechteckfunktion bietet dagegen den Vorteil, dass für
ein hinreichend langsames Rechtecksignal der Sättigungswert für die magnetische
Flussdichte anhand der integrierten Spannung schon während der Messung abge-
lesen werden kann. Besonders bei einem Rechteckmesssignal ist darauf zu achten,
einen Widerstand in Serie in den Messaufbau einzufügen. Dieser dient zur Be-
grenzung des Stromes, wenn der Toroid vollständig in Sättigung gegangen ist.
Ebenso ist es über den Widerstand möglich, auf einfache Weise die maximale
Stromamplitude einzustellen. Somit kann für verschiedene Stromamplituden das
maximale Magnetfeld gemessen werden. Da bei einem Rechtecksignal eine hohe
Flankensteilheit vorhanden ist, eignet sich dieses Signal nicht, um frequenzselektiv
die Sättigungseigenschaften zu messen.

3.2.6 Impulssättigungsmessung

Zur Messung der Impulssättigung wird ähnlich wie bei der Messung der Hystere-
seeigenschaften verfahren. Im Gegensatz zur Hysteresemessung wird der Wider-
stand, welcher bisher zur Begrenzung des maximalen Stromes diente, durch eine
Kapazität ersetzt. Somit ergibt sich ein Serienschwingkreis.
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Abbildung 3.6: schematische Darstellung des Messaufbaus zur Durchführung von
Messungen zur Evaluierung des Sättigungsverhaltens des Toroids
unter pulsförmigen Strömen

Bei einer rechteckförmigen Anregung entsteht dann innerhalb des Toroids ein
pulsförmiger Stromverlauf, dessen maximale Amplitude von der Spannungsam-
plitude des Eingangssignals abhängt, solange der Kern noch in seinem linearen
Bereich betrieben wird. Die Frequenz des Impulses ist abhängig von der Induk-
tivität des Toroids und der Kapazität des Kondensators. Die Pulsform kann also
über die Wahl des Kondensators variiert werden. Es ist wichtig anzumerken, dass
für diese Messung Folienkondensatoren zum Einsatz kommen sollten. Diese sind
verlustarm, nicht polar und sind für Pulsfrequenzen bis 200kHz geeignet. Um aus-
sagekräftige Daten zu bekommen, sollte der Kondensator so gewählt werden, dass
die Impulsform möglichst ähnlich wie beim realen Betrieb des Filters ist. Dies ist
allerdings nur möglich, sofern diese bekannt ist und vor allem der Toroid gemessen
wird, der tatsächlich in den späteren Filtern verbaut wird.

Wie bereits bei der Hysteresemessung wird die induzierte Spannung über eine
Abgriffswicklung gemessen. Ebenso wird der Strom durch den Toroiden gemessen.
Um nun den Übergang von ungesättigtem zu gesättigtem Bereich zu messen, wird
die Pulsform für verschiedene größer werdende Eingangsspannungsamplituden ge-
messen. Für kleine Spannungen bzw. Ströme verhält sich die B-H-Kurve des Kerns
linear. Daher steigt die Spannung am Abgriff und die Peakamplitude des Stromes
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proportional mit der des Eingangssignals. Für höhere Amplituden tritt Sättigung
auf. Daher steigt der maximale Strom überproportional mit der Eingangsspannung
an. Die Abgriffsspannung bzw. deren Integral, welches die magnetische Flussdichte
angibt, wird ab einem gewissen Spitzenstrom nur noch minimal steigen bzw. einen
Maximalwert erreichen. Wertet die maximale Abgriffsspannung bzw. die magneti-
sche Flussdichte in Abhängigkeit des maximalen Stromes aus, ist ab einer gewissen
Stromamplitude das Sättigungsverhalten erkennbar.

Ebenfalls sichtbar, schon während der Messung, ist eine Änderung der Impuls-
form. Da der Kern mit steigenden Stromamplituden vermehrt in Sättigung geht,
verkürzt sich sichtlich die Dauer des ersten Pulses. Dies liegt darin begründet,
dass für höhere magnetische Flussdichten die Induktivität des Toroids sinkt und
somit die Resonanzfrequenz des Schwingkreises ansteigt. Da in dem Schwingkreis
eine stark gedämpfte Schwingung vorherrscht, ist dieses Phänomen für die erste
Halbwelle des Pulses am ausgeprägtesten.

Aufgrund dieses Verhaltens ist zur genauen Eruierung des maximalen Pulsstro-
mes die integrierte Abgriffsspannung heranzuziehen. Diese gibt, wie bereits er-
wähnt, direkt die magnetische Flussdichte wieder und ist somit nicht stark betrof-
fen davon, dass sich für hohe Ströme die Periodendauer des ersten Pulses verkürzt.

3.2.7 Messung von Kondensatoren und deren parasitären
Eigenschaften

Zur Messung der Kondensatoren kann, wie bei der Impedanzmessung, mit dem
Netzwerkanalysator in 3.2.3 vorgegangen werden bzw in ähnlicher Weise wie in
Paper [18]. Hierzu kann, wenn die Kondensatoren auf passenden Leiterplatten,
siehe Abbildung 3.7, montiert werden, derselbe Messjig verwendet werden wie bei
den Toroiden.
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Abbildung 3.7: Kondensatoren auf Leiterplatten für Messung mit Messjig in
Shunt-Methode zur Messung mittels Netzwerkanalysator
links: gemessene Kondensatoren in unterschiedlichen Größen sowie
leere Platine zur Ermittlung des Einflusses des Messjigs
rechts: untere Ansicht einer der Leiterplatten

Die Messung des Impedanzverlaufes erfolgt nach der Methode der 2-Port-Messung
per Shunt. Diese Messmethode ist, wie bereits beschrieben, für Impedanzen <50Ω
sensitiv. Daher ist sie besonders geeignet, um die parasitären Eigenschaften aus
dem Impedanzverhalten in der Nähe der Resonanzfrequenz des Kondensators zu
ermitteln. Im Folgenden ist beispielhaft der gemessene Impedanzverlauf für einen
der Kondensatoren dargestellt.
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Abbildung 3.8: Beispielhaft gemessener Impedanzverlauf für Kondensator Cx1.
Das Verhalten wie das eines Serienschwingkreises mit Resonanz-
frequenz bei ca. 400kHz ist deutlich zu sehen. Ebenso ist das Im-
pedanzminimum ungleich 0 zu erkennen, welches dem Equivalenten
Serien-Widerstand entspricht

Da der reale Kondensator durch seine parasitären Eigenschaften wie ein Serien-
schwingkreis wirkt, ist die Kapazität über den kapazitiven Bereich der Resonanz-
kurve ermittelbar. Dieser ist der Bereich für den gilt f < fres. Für den Bereich,
in dem die kapazitive Eigenschaft dominiert, gilt für die Kapazität:

C =
1

2π · f · |Z|

Die parasitäre Induktivität bzw. der Wert für die Equivalente-Serien-Induktivität
(ESL) kann über den induktiven Zweig ermittelt werden. Dies ist der Bereich für
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den fres < f . Es gilt:

ESL =
|Z|

2π · f

Der Equivalente-Serien-Widerstand (ESR) ist gegeben über die Impedanz für
den Resonanzfall bzw. über das Minimum des Impedanzverlaufes. Es gilt:

ESR = Min(|Z|), bzw. ESR = Z(f) wenn f = fres

3.3 Messergebnisse und Anmerkung zu den

Messungen

Da innerhalb der Firma noch zwei Stück einer ehemaligen IGBT-Filter-Baugruppe
zur Verfügung standen, wurden aus einer von diesen die Komponenten wie Toroide
und Kondensatoren zu einer Messung ausgebaut. Die zweite Baugruppe wurde
intakt gelassen, um damit eine Messung des Gesamtfilters per Netzwerkanalysator
durchzuführen.

Unglücklicherweise waren in dem zerlegten Filter lediglich vier anstatt fünf To-
roide verbaut. Daher standen nach dem Öffnen eines der Common-Mode Toroide,
um den inneren Aufbau und die Geometrie zu verifizieren, siehe Abbildung 3.9, nur
noch drei Toroide zur Messung zur Verfügung. Zwei davon waren Common-Mode
Toroide, der dritte war ein Kombinationskern, welcher mit Hilfe eines eingefügten
Stegs auch auf den Differential-Mode dämpfend wirkte.
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Abbildung 3.9: Innerer Aufbau eines Toroids der Firma Vacuumschmelze GmbH™
Der gewickelte Aufbau des Bandmaterials ist deutlich zu erken-
nen. Bei diesem Toroiden handelt es sich um einen Common-Mode
Toroiden, da deutlich zu sehen ist, dass kein Steg verbaut wurde

Ebenfalls standen somit 6 Kondensatoren zu Verfügung. Diese sind jeweils einer
mit zirka 220nF und einer mit zirka 4.7µF von der Differential-Mode-Baugruppe
sowie 4 Stück mit zirka 150nF von der Common-Mode-Baugruppe.

3.3.1 Toroide

Bei den Toroiden handelt es sich um ein Erzeugnis der Firma Vacuumschmelze
GmbH™ . Sowohl für die Common-Mode-Kerne als auch für den kombinierten
Kern mit Steg stand ein Datenblatt zur Verfügung. Die Geometrie des Kernmate-
rials ist in 3.10 abgebildet. Laut Hersteller handelt es sich bei dem Material, aus
dem die Kerne bestehen, um nanokristallines Permalloy, welches von der Firma
Vacuumschmelze GmbH™ unter der Bezeichnung Vitroperm-500F™ geführt wird.
Der Permeabilitätswert ist mit 60k angegeben.
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Abbildung 3.10: Schematischer Aufbau des Kernmaterials in einem Toroiden, hier
dargestellt als Differential-Mode Variante, da zur Vollständigkeit
der Steg ebenfalls eingezeichnet ist

Im Folgenden sind die Ergebnisse der Messungen an den Toroiden zusamenge-
fasst:

3.3.2 Impedanz Toroide

Für die drei Toroide wurde nach der Methode aus Kapitel 3.2.3 vorgegangen. Die
Ergebnisse sind in Abbildung 3.11 dargestellt. Darauf ist zu sehen, dass zwischen
den drei Kernen eine leichte Streuung, welche noch innerhalb der Angaben des
Herstellers ist, vorliegt.
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Abbildung 3.11: Common-Mode Impedanzverläufe für die drei vorhandenen To-
roide, wobei Toroid 3 auch einen Steg für den Differential-Mode
beinhaltet, welcher für die Common-Mode Impedanz irrelevant
ist

Da, wie in Abbildung 3.11 ersichtlich, Toroid Nr.2 eine Impedanz zwischen den
Impedanzen der anderen Toroide aufweist, wurden im Weiteren die Messungen an
diesem durchgeführt. Weiters wurde für Toroid Nr.2 aus dem gemessenen Impe-
danzverlauf die komplexe Permeabilität mit Hilfe der geometrischen Größen des
Kerns gemäß den in Kapitel 2.4.1 gezeigten Formeln berechnet. Sie ist in Abbildung
3.12 dargestellt.
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Abbildung 3.12: Darstellung der aus Messungen berechneten, dispersiven, kom-
plexen Permeabilität des Kernmaterials von Toroid Nr.2; es ist
deutlich zu erkennen, dass für Frequenzen über 100kHz die Per-
mabilität drastisch reduziert ist

Impedanz bei DC-Sättigung gemessen bei einer Frequenz

Die Messung der Reduktion der Impedanz in Abhängigkeit wurde gemäß der Me-
thode in Kapitel 3.2.2 durchgeführt. Dabei hat sich für Toroid Nr.2 die in Abbil-
dung 3.13 dargestellte Impedanzreduktion ergeben. Es ist deutlich zu sehen, dass
bereits für Stromstärken, welche unterhalb der Sättigungsstromstärke sind, es zu
einer deutlichen Reduktion der Impedanz kommt.

45



0 1 2 3 4 5 6
0

20

40

60

80

100

120

Strom [A]

Z
I
D

C

Z
I
D

C
=
0
[%

]

Abbildung 3.13: Beispielhafte Darstellung der gemessenen Reduktion der
Common-Mode-Impedanz in Abhängigkeit von DC-Strom
Belastung, gemessen an Toroid Nr.2

Impedanz bei DC-Sättigung gemessen mit Netzwerkanalysator

Zuletzt wurde für Toroid Nr.2 noch gemäß der Methode aus Kapitel 3.2.4 die fre-
quenzabhängige Impedanz unter Einfluss eines eingeprägten DC-Stromes gemes-
sen. Die Messungen sind in Abbildung 3.14 dargestellt. Es ist deutlich zu erkennen,
dass die Impedanz über den gemessenen Frequenzbereich gleichmäßig unter Be-
lastung mit einem DC-Strom abnimmt. Ebenfalls ist zu erkennen, dass sich ab
einer Frequenz von ca. 10Mhz Resonanzen in den Messkurven ergeben. Diese sind
die in Kapitel 3.2.4 beschriebenen Resonanzen, welche von der DC-Strom Seite
bzw. genauer dem Netzteil und der Spule LDC kommen. Für diese Bereiche ist
daher die Messbedingung LDC >> LToroid nicht erfüllt und somit wurden die Be-
reiche, in denen deutliche Resonanzen erkennbar waren, in der Betrachtung nicht
berücksichtigt.
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Abbildung 3.14: Beispielhafte Darstellung des Impedanzverlauf für Toroid Nr.2 in
Abhängigkeit von eingeprägtem DC-Strom, gemessen mittels 2-
Port-Shunt Variante und eines Netzwerkanalysators

3.3.3 Kondensatoren

Für die Kondensatoren wurden gemäß Kapitel 3.2.7 die Impedanzverläufe aufge-
nommen. In den folgenden Abbildungen 3.15, 3.16, 3.17 sind die Messungen mit
den darauf angepassten RLC-Modellen dargestellt.
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Abbildung 3.15: Darstellung des Vergleichs zwischen dem gemessenen Impedanz-
verlauf und des simulierten Impedanzverlauf eines angepassten
Kondensatormodells für Cx1-Kondensator
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Abbildung 3.16: Darstellung des Vergleichs zwischen dem gemessenen Impedanz-
verlauf und des simulierten Impedanzverlauf eines angepassten
Kondensatormodells für Cx2-Kondensator

49



0.01
0.1 1 10 100

0.01

0.1

1

10

100

Frequenz [MHz]

Im
pe

da
nz

[Ω
]

Messung Cy1
Messung Cy2
Messung Cy3
Messung Cy4

Simulationsmodell

Abbildung 3.17: Darstellung des Vergleichs zwischen den gemessenen Impedanz-
verläufen und den simulierten Impedanzverläufen für die 4 vor-
handenen Cy-Kondensatoren

Für die Kondensatormodelle haben sich, aus einer Anpassung an die Messdaten,
die in Tabelle 3.1 aufgeführten Werte ergeben.

Cx1 Cx2 Cy
C 4µF 190nF 144nF
ESL 34nH 27nH 27nH
ESR 18mΩ 50mΩ 50mΩ

Tabelle 3.1: an Messung angepasste Werte für Simulationsmodelle der Kondensa-
toren
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4 Filtermodellierung und
Simulation in CST Microwave
Studio™

Dieses Kapitel beschäftigt sich mit der Modellierung bzw. den Simulationsmög-
lichkeiten innerhalb der Software CST Microwave Studio™ . Im ersten Schritt wird
hierzu die korrekte Modellierung anhand eines bestehenden Filters verifiziert. Im
nächsten Schritt werden die Modellierung eines neuen Filters und die angewende-
ten Methoden erläutert.

4.1 Simulation - IGBT-Filter

Zunächst wurde in die Simulationssoftware CST Microwave Studio™ ein dreidimen-
sionales Modell des IGBT-Filters importiert. Dieses 3D-Modell musste allerdings
noch nachbearbeitet werden. Zum einen mussten die Toroide separat modelliert
werden, da im bestehenden Modell diese nur mitsamt dem Außengehäuse vorhan-
den waren. Ebenso musste ein Modell der Leiterplatte, welche für die Anbindung
der Kondensatoren sorgt, erstellt werden. Zur Komplettierung des Modells wur-
de dieses noch vereinfacht. Sowohl einige Kunststoffkomponenten, welche keinen
wesentlichen Einfluss auf die Simulation haben, wurden weggelassen, aber auch
Vereinfachungen an den Metallteilen wurden vorgenommen. Zuletzt wurde noch
der Messaufbau, wie er zum Messen per Netzwerkanalysator an den realen Filter
verbaut wurde, nachgebildet. Abbildung 4.1 zeigt schematisch die Messung per
Netzwerkanalysator und die dabei angewendete Portbelegung.
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Abbildung 4.1: Schematischer Aufbau der Messung der IGBT-Filterbaugruppe mit
dem Netzwerkanalysator in 4-Port Methode

Innerhalb von CST Microwave Studio™ wurde den einzelnen Komponenten nun
das ihnen entsprechende Material zugewiesen. Für das Material der Toroide wurde
ein magnetisches, dispersives Material definiert. In dieses wurde die in Kapitel
3.2.3 ermittelte komplexe Permeabilität importiert. Hierbei musste darauf geachtet
werden, dass der Füllfaktor berücksichtigt wird, da innerhalb von CST Microwave
Studio™ das Material als vollständig gefüllt angenommen wird. Das Material für
den Steg des kombinierten Toroids wurde ähnlich definiert. Da die Messungen nur
für den Common-Mode erhoben wurden und im Datenblatt keine Angaben über
das Material des Stegs zu finden waren, wurde eine Differential-Mode Messung
durchgeführt. Innerhalb einer Simulation, siehe Abbildung 4.2, wurden dann die
Messung nachgebildet und Materialparameter für die komplexe Permeablilität des
Steges so angepasst, dass eine gute Übereinstimmung mit den Messdaten erreicht
wurde.
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Abbildung 4.2: nachgebildeter Messaufbau innerhalb der Simulation in CST Mi-
crowave Studio™ zur Ermittlung der Materialparameter des Stegs
bzw. der Differential-Mode Impedanz

Die Kondensatoren wurden nicht direkt in die 3D-Simulation eingefügt, son-
dern an Stelle der Kondensatoren wurden HF-Ports eingebaut. Das hat den Vor-
teil, dass bei der späteren Auswertung innerhalb des „Schematic“ Bereichs von
CST Microwave Studio™ diese Ports als differentielle Ports aufscheinen und somit
dort die Kondensator-Modelle angebunden werden können. Das ermöglicht eine
schnellere Anpassung, da im „Schematic“ Bereich die 3D-Simulation lediglich als
S-Parameter-Block aufscheint und somit Kondesatorvarianten wesentlich schneller
iteriert werden können.

Das ist allerdings nur möglich, da für die gewählten Einstellungen der HF-
Simulation diese nur das Kleinsignalverhalten betrachtet und somit keine nicht
linearen Effekte vorhanden sind. Der Grund für diese Wahl ist, dass die HF-
Simulation nicht die Möglichkeit besitzt, für dispersive Materialien auch das nicht
lineare Verhalten mit zu simulieren.

Anschließend wurde in einer separaten 3D-Simulation in CST Microwave Stu-
dio™ das Material des Steges anhand der Messdaten angepasst.
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Nach Fertigstellung des 3D-Modells wurde eine vollständige Simulation inner-
halb der Frequenzdomäne durchgeführt. Die Einstellungen für die Simulation sind
hier kurz zusammengefasst:

Abbildung 4.3: definierte Standardeinstellungen des Frequenzdomänen-Lösers
links: Haupteinstellungsfenster samt Anzeige der Frequenzpunkte
rechts: ergänzende Frequenzpunktetabelle, welche im Bild links
nicht mehr dargestellt werden konnte
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Abbildung 4.4: spezielle Einstellungen des Frequenzdomänen-Lösers, Solver-Order
wurde auf 1.Ordnung herabgesetzt, um bei dennoch guten Ergeb-
nissen die Simulationszeit auf einem angemessenen Maß zu halten

Um die Filterkurven zu vergleichen, wurden anschließend innerhalb des „Schema-
tic“ Bereichs zusätzlich über einen Import-Block die Messdaten des realen IGBT-
Filters importiert. Ebenso wurden im „Schematic“ Bereich die Kondensatoren an-
gebunden. Hierzu mussten zunächst aber noch für den 3D-Block die differentiellen
Eingänge aktiviert werden.

Um sowohl den Differential-Mode als auch den Common-Mode zu simulieren,
gibt es im „Schematic“ Bereich einen sogenannten Mode-Converter-Block. Die
Funktion und Definition des Blocks kann innerhalb der Hilfe von CST Micro-
wave Studio™ nachgelesen werden[19]. Es ergibt sich für das gesamte Modell der
Filterbaugruppe innerhalb des „Schematic“ Bereichs folgender Aufbau:
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Abbildung 4.5: Simulationsaufbau des IGBT-Filters innerhalb des „Schematic“ Be-
reichs von CST Microwave Studio™ zur Simulation der Kleinsi-
gnaleinfügedämpfung sowie zum Vergleich mit den Messdaten des
realen Filteraufbaus

Um nun den Einfügedämpfungsverlauf zu erhalten, wurden für den Common-
Mode wie auch den Differential-Mode Vergleich jeweils ein AC-Task definiert. Die
Einstellungen für diese Tasks sind im Weiteren beispielhaft für den Differential-
Mode in Bild 4.6 gezeigt. Für den Common-Mode-Task sind lediglich die Anre-
gungen auf die dafür vorgesehenen Ports umzuschalten.
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Abbildung 4.6: AC-Task Einstellungen, beispielhaft dargestellt für den
Differential-Mode
links: allgemeine Task Einstellungen (für Differential-Mode und
Common-Mode gleich)
rechts: Port-Definition (bestimmt ob Task den Differential- oder
den Common-Mode simuliert)

Nach der Simulation bzw. der Anpassung der Werte der Kondensatormodelle
ergeben sich für die Einfügedämpfungen folgende Simulationskurven:
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Abbildung 4.7: Darstellung der Kleinsignaleinfügedämpfung der IGBT-
Filterbaugruppe im Common-Mode, Vegleich zwischen Simulation
und Messung zeigt gute Übereinstimmung bis knapp über 10MHz
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Abbildung 4.8: Darstellung der Kleinsignaleinfügedämpfung der IGBT-
Filterbaugruppe im Differential-Mode, Vegleich zwischen Si-
mulation und Messung zeigt gute Übereinstimmung bis 200MHz

Der Vergleich zeigt, dass eine gute Übereinstimmung zwischen Simulation und
Messung vorherrscht. Somit ist das Simulationsverfahren über CST Microwave
Studio™ verifiziert.

Es ist anzumerken, dass sich für die Kondensatoren leichte Abweichungen bei
den eingesetzten Werten ergeben. Eine kurze Übersicht zum Vergleichen ist in Ta-
belle 4.1 gegeben. Dort ist ersichtlich, dass für die Kapazitätswerte nur geringe
Anpassungen nötig waren. Die Werte für den parasitären ohm´schen Widerstand
wiesen, bis auf eine geringfügig größere Abweichung für die Cy-Kondensatoren
ebenfalls eine gute Übereinstimmung auf. Für die parasitären, induktiven Wider-
stände musste der Wert für alle Kondensatoren um durchschnittlich zirka 13nH
gesenkt werden. Der Grund hierfür liegt darin, dass es sich um einen systemati-
schen Fehler bei der Messung aus Kapitel 3.2.7 handelt, welcher vermutlich durch
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den Messaufbau bzw. genauer den Messjig bedingt ist.

Cx1 Cx2 Cy
Messung IGBT-Filter Messung IGBT-Filter Messung IGBT-Filter

C 4µF 4µF 190nF 210nF 144nF 120nF
ESL 34nH 17nH 27nH 18nH 27nH 13nH
ESR 18mΩ 15mΩ 50mΩ 62mΩ 50mΩ 35mΩ

Tabelle 4.1: Vergleich zwischen den Kondensatorwerten aus der Messung und den
weiters angepassten der IGBT-Filter-Simulation

4.2 Auslegung neuer Filterbaugruppen

Im vorherigen Abschnitt wurde gezeigt, dass eine 3D-Simulation innerhalb von
CST Microwave Studio™ zu akzeptablen Ergebnissen führt. Daher soll nun in die-
sem Kapitel näher auf die Auslegung, Simulation und Optimierung neuer Filter-
baugruppen eingegangen werden.

Zunächst ist bei der Neuauslegung zu betrachten, unter welchen Rahmenbedin-
gungen diese erfolgt. Folgende Rahmenbedingungen müssen in jeden Fall beachtet
werden:

Filterwirkung: In jedem Fall zu beachten ist die geforderte Filterwirkung, also
die minimale Dämpfung in Abhängigkeit von der Frequenz. Dies kann so-
wohl durch Angabe eines Frequenzverlaufs als auch durch Grenzwerte für
bestimmte Bereiche erfolgen. Ebenso ist es möglich, dass die Filterwirkung
eines früheren Filters als Referenz herangezogen wird. Für diesen Fall kann
der frühere Filter als Ausgangspunkt für die Neuauslegung herangezogen
werden.

Bauraum: Innerhalb eines Fahrzeuges ist der Bauraum limitiert. Daher gibt es
zwangsläufig auch ein vorgegebenes Volumen, welches die Filterbaugruppe
nicht überschreiten sollte.

Kosten: Die Kosten sind zwar meist während der Entwicklung nicht vorgegeben,
dennoch ist auf diese zu achten. Obwohl technisch sehr viele Maßnahmen zur
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Verfügung stehen, sollte trotzdem auf ein kosten effizientes Design geachtet
werden.

Weitere Komponenten: Betrachtet man nur die Filterwirkung im Kleinsignal-
verhalten ist eine Kenntnis der weiteren Komponenten nicht näher nötig.
Möchte man hingegen eine Simulation ähnlich dem realen Messaufbau durch-
führen, ist eine Kenntnis der Komponenten bzw. deren Nachbildung inner-
halb der Simulation notwendig.

Über diese grundlegenden Forderungen und Vorgaben hinaus können weitere
bestehen. Zum Beispiel kann als weitere Forderung eine Limitierung der Gesamt-
kapazität pro Stromschiene, welche für den Common-Mode relevant ist, vorhanden
sein. Der Grund hierfür ist eine Forderung der Norm ISO17409[7], welche die maxi-
mal gespeicherte Energie in den Baugruppen aus Personenschutzgründen limitiert.
Zukünftig wird, wegen einer Überarbeitung der Norm ISO17409[7], eine Reduzie-
rung der Kapazität ebenfalls nicht mehr ausreichend sein und es wird der Einsatz
einer doppelten Isolierung notwendig werden. Da diese Limitierung bzw. Maß-
nahmen allerdings nur für den Common-Mode gelten bzw. Auswirkungen haben,
können, sofern von einem früheren Referenzfilter ausgegangen wird, die Kompo-
nenten, welche auf den Differential-Mode wirken, in das neue Design übernommen
werden.

Eine simple Vergrößerung der Toroide des Referenzfilters ist meistens keine zu
bevorzugende Lösung um eine vergleichbare Filterwirkung zu erzielen. Der Grund
hierfür liegt darin, dass zum einen meistens der Bauraum dafür nicht vorhanden
ist und zum anderen eine Vergrößerung der Toroide ein massiver Kostentreiber ist.

In den weiteren Abschnitten wird neben den generellen Möglichkeiten zur Aus-
legung des Filters bzw. der möglichen Verbesserungen auch auf die Einrichtung der
Simulation innerhalb von CST Microwave Studio™ näher eingegangen. Die Simu-
lation in CST Microwave Studio™ wird dabei mit Rücksicht auf folgende Punkte
erstellt und soll somit vorab eine Bewertung des Filters ermöglichen.

Filterwirkung: Das ist die Dämpfung der Filterbaugruppe im Kleinsignalverhal-
ten ohne andere Komponenten in einem 50Ω System. Diese muss die vorge-
gebenen Werte erfüllen.
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Störspektrum: Das Störspektrum innerhalb eines nachgebildeten Messaufbaus
für den Common-Mode im Worst-Case-Szenario.

Verlustleistung: Die Verlustleistung innerhalb der Toroide und der Kondensato-
ren für den Common-Mode im Worst-Case-Szenario.

Magnetische Flussdichte: Das Magnetfeld innerhalb der Toroide für den Common-
Mode im Worst-Case-Szenario.

Wo es möglich ist, wird die Simulation für die genannten Punkte sowohl in
der Zeitdomäne als auch in der Frequenzdomäne durchgeführt. Ebenso wird sich
die Betrachtung hauptsächlich auf den Common-Mode konzentrieren. Der Grund
dafür ist, dass für die während der Arbeit betrachtete Neuauslegung eines Filters
lediglich eine Reduktion der Cy-Kapazität als neue Forderung hinzugekommen ist.
Allerdings wurde dennoch eine gute Common-Mode Filterwirkung benötigt, um
eine Sättigung des kombinierten Kerns mit Steg, der für den Differential-Mode
notwendig ist, zu vermeiden.

Die gezeigten Konzepte sind allerdings, bis auf eventuelle Einzelheiten der Sät-
tigungsbetrachtungen allgemein, auch für den Differential-Mode gültig.

4.2.1 Topologie der Filterbaugruppe

Zur Vereinfachung der Betrachtung der Filtertopologie wird diese im logarith-
mischen Maßstab durchgeführt. Der Vorteil liegt hierin, dass die Filterwirkung
für mehrere, hintereinander verschaltete Filterstufen einfach addiert werden kann.
Ebenso ist die Steilheit des Filters in diesem Maßstab linear.

Die Topologie der Filterbaugruppe ist entscheidend für die Filterwirkung. Im
einfachsten Fall ist der Filter aus einer einzigen LC-Filterstufe aufgebaut. Diese
ist für angepasste Eingangs- und Ausgangsimpedanzen ein Butterworth-Filter und
weist daher keine nennenswerte Welligkeit innerhalb der Filterkurve auf. Für nicht
angepasste Impedanzen weist diese Topologie allerdings eine ausgeprägte Resonanz
auf. Da, im Gegensatz zu einem RC-Glied, kein ohm´scher Widerstand verbaut
wird, hat ein LC-Glied eine geringe Einfügedämpfung im Durchlassbereich.

Bei einem LC-Tiefpass handelt es sich um einen Filter zweiter Ordnung. Da-
her weist dieser für den Übergangsbereich eine Steilheit von 40dB/Dekade auf.
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Die Grenzfrequenz bzw. Knickfrequenz und der Dämpfungsverlauf für eine solche
Filterstufe sind gegeben durch:

Ua

Ue

=
1

1− ω2 · L · C

fg =
1

2 · π · √L · C
Es ist ersichtlich, dass bei einer Reduktion der Kapazität die Filterwirkung für

eine einzelne LC-Stufe nur gehalten werden kann, wenn die entsprechende Induk-
tivität vergrößert wird. Es ist allerdings zu beachten, dass dies wegen des vor-
gegebenen Bauraums bzw. der Kosten für größere Induktivitäten nur für kleine
Reduktionen der Kapazität möglich ist.

Für größere Reduktionen der Kapazität kann durch Aufspaltung der Kapazi-
täten und Induktivitäten auf mehrere LC-Stufen ein mehrstufiger Filter erzeugt
werden.

Innerhalb von LTSpice™ wurde eine derartige Aufteilung getestet. Dabei wur-
de für die Induktivitäten ein bereits vorhandenes Modell eines Toroids eingesetzt.
Dadurch konnte, wie näherungsweise in der Realität auch, nur mit diskreten Viel-
fachen von Toroiden getestet werden. Es hat sich gezeigt, dass eine gleichmäßige
Aufteilung der Gesamtkapazität auf die einzelnen Kurven einen annähernd idealen
Filterkurvenverlauf erzeugt. Dabei waren keine Resonanzen in der Nähe der Knick-
frequenz zu beobachten. Der Grund hierfür liegt vermutlich im resistiven Anteil
des Toroids, welcher die Resonanzüberhöhung dämpft, siehe Abbildung 4.9. Eben-
so ist dort zu sehen, dass die Steilheit nicht dem idealen LC-Glied entspricht. Der
Grund hierfür liegt darin, dass für steigende Frequenzen die Impedanz des Toroids
sinkt, während dies für eine ideal angenommene Induktivität nicht der Fall ist.
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Abbildung 4.9: Filterkurvenvergleich zwischen einer idealen LC-Stufe und einer
LC-Stufe mit Toroid-Modell; es ist deutlich zu sehen, dass das di-
spersive Impedanzverhalten der Toroide die Resonanzüberhöhung
an der Grenzfrequenz des Filters unterdrückt

Allerdings erzeugt das Aufteilen der Komponenten zwei Nachteile. Zum einen
steigt die Grenzfrequenz mit steigender Aufteilung an. Daher ist eine Filterwirkung
erst bei höheren Frequenzen vorhanden als bei einem Filter mit weniger Aufteilung.
Diesem Effekt kann in Grenzen entgegengewirkt werden, indem die Induktivitäten
vergrößert werden.

Andererseits ist ein höherer mechanischer Aufwand mit mehreren Stufen ver-
bunden. Einerseits werden mehr Komponenten benötigt, da zwar kleinere aber
dafür mehr Kondensatoren benötigt werden. Zum anderen wird die Filterbaugrup-
pe länger, da zwischen den Toroiden Abgriffe an die Stromschienen geführt werden
müssen, um eine Anbindung der Kondensatoren zu ermöglichen.

Der Vorteil einer Aufteilung ist dafür eine höhere Steilheit des Filters. Diese ist
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gegeben als:

Steilheit = N · 40dB

Dekade

Die höhere Steilheit ist deswegen von Vorteil, da diese trotz einer erhöhten Grenz-
frequenz eine bessere Filterwirkung ab einer gewissen Frequenz ergibt als das der
Fall für einen Filter mit weniger Stufen ist.
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Abbildung 4.10: Filterkurvenvergleich zwischen IGBT-Filter und mehreren Filter-
varianten mit verschieden vielen Stufen; es ist deutlich zu sehen,
dass mit steigender Stufenzahl des Filters die Steilheit der Trans-
ferkurve im Übergangsbereich zunimmt

4.2.2 Optimierung der Kondensatoranbindung

Zum elektrischen Anschluss der Kondensatoren an die beiden Stromschienen T+
und T- werden sogenannte Anbindungen eingesetzt. Dies sind flache Kupferble-
che, welche an den Stromschienen per Punktschweißung angebracht sind. Über
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diese Kupferbleche ist eine Verbindung auf eine Leiterplatte möglich. Auf die-
ser Leiterplatte sind die Kondensatoren für den Common-Mode wie auch für den
Differential-Mode angebracht. Im Zuge der Arbeit wurde untersucht, welche Op-
timierungsmöglichkeiten bezüglich dieser Abzweige möglich sind.

Im Weiteren werden die Kondensatoren, welche gegen Masse geschaltet sind und
somit für den Common-Mode bedämpfend wirken, ebenfalls als Cy-Kondensatoren
bezeichnet. Die Kondensatoren für den Differential-Mode, welche zwischen die
beiden Stromschienen geschaltet sind, werden im weiteren Cx-Kondensatoren ge-
nannt.

Um etwaige Optimierungsmöglichkeiten auszuloten, müssen die möglichen Ef-
fekte untersucht werden. Betrachtet man lediglich eine Anbindung, so entsteht
zwischen den beiden Anbindungsfahnen für T+ und T- eine weitere kleine Cx-
Kapazität. Diese ist allerdings derart gering, dass sie vernachlässigt werden kann.
Ebenso bilden die beiden Anbindungen eine Leiterschleife aus. Diese wirkt wie eine
weitere Induktivität. Durch diese würde bei höheren Frequenzen der angeschlossene
Kondensator durch die zusätzliche Impedanz schlechter angebunden sein. Da aber
die Anbindungen ohnehin im Allgemeinen kurz ausgeführt sind und somit eine im
Verhältnis zur Equivalenten-Serien-Induktivität des Kondensators verschwindende
Induktivität aufweisen, ist dieser Effekt ebenfalls vernachlässigbar.

Bei mehrstufigen Filtern befindet sich zwischen den Abzweigbereichen meist nur
eine Impedanz in Form eines einzelnen Toroids. Daher ist ein geringerer Abstand
zwischen den Anbindungen vor und nach einem Toroiden vorhanden. Deswegen
müssen auch die möglichen Kopplungsmechanismen zwischen Anbindungspaaren,
welche zu einer Überbrückung des Toroids führen können, betrachtet werden.

Für Common-Mode Störungen befinden sich die Anbindungen vor dem Toroi-
den auf demselben Spannungspotential. Daher fließt der Strom über das Anbin-
dungspaar in gleicher Phase und es wird kein Magnetfeld ausgebildet. Somit ist
eine induktive Kopplung zum gegenüberliegenden Anbindungspaar stark unter-
drückt. Allerdings ist bei den vorderen Anbindungen dasselbe Spannungspotential
vorzufinden. Im Allgemeinen befindet sich das Anbindungspaar nach dem Toro-
iden allerdings auf einem anderen Spannungspotential. Es kommt also zu einer
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kapazitiven Kopplung zwischen dem vorderen Anbindungspaar und dem hinteren
Anbindungpaar.

Für Differential-Mode Störungen sind ebenfalls kapazitive Kopplungen vorhan-
den. Da allerdings die beiden Anbindungen sich auf unterschiedlichen Spannungsni-
veaus befinden, ist diese Kopplung komplizierter als bei Common-Mode Störungen.
Beim Differential-Mode kommt allerdings ein weiterer Kopplungsmechanismus hin-
zu, welcher den kapazitiven überwiegt. Wie bereits beschrieben, befinden sich die
beiden Anbindungsfahnen auf unterschiedlichen Potentialen. Da die beiden Fah-
nen über einen Cx-Kondensator verbunden sind und dieser für hohe Frequenzen
wie ein Kurzschluss wirkt, kann ein gegenphasiger Strom über die von den Fahnen
eingeschlossene Leiterschleife fließen. Dieser Strom erzeugt ein Magnetfeld, welches
in die Leiterschleife, die das Anbindungspaar auf der anderen Seite des Toroids ein-
schließt, einkoppeln kann. Somit wird der Toroid bzw. dessen Impedanz effektiv
überbrückt.

Anhand der angegebenen Kopplungsmechanismen ergeben sich mehrere Mög-
lichkeiten der Optimierung der Anbindungen. Da die vorgestellten Maßnahmen
hauptsächlich auf den Differential-Mode begünstigend wirken, wurden die Maß-
nahmen innerhalb von CST Microwave Studio™ untersucht. Eine weitere Verein-
fachung innerhalb der Simulation war, dass die Cx-Kondensatoren zwischen T+
und T- nicht eingefügt wurden. Wie bereits beschrieben sind diese für hohe Fre-
quenzen niederimpedant. Daher wurden diese als Kurzschluss zwischen den beiden
Anbindungsfahnen simuliert.
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Abbildung 4.11: IGBT-Filter Abgriffsmodell für Untersuchungen zum Differential-
Mode mit kurzgeschlossenen Anbindungen für die Stromschienen
T+ und T-. Beide wurden hier auf gleicher Seite ausgeführt und
die Fläche der Leiterschleife wurde nicht optimiert

Um induktive Kopplung zu minimieren, ist die eingeschlossene Leiterfläche zwi-
schen der Anbindungsfahne von T+ und T- zu minimieren. Diese Maßnahme ist
zwar kostengünstig umzusetzen, allerdings ebenso limitiert, da die beiden Kupfer-
bleche der Anbindung nicht beliebig nahe ausgeführt werden können. Der Grund
hierfür liegt darin, dass um die elektrische Sicherheit zu gewährleisten, die erforder-
lichen Abstände zur Vermeidung von Spannungsüberschlägen und Kriechstrecken
eingehalten werden müssen. Eine weitere Möglichkeit, welche innerhalb der Arbeit
nicht näher untersucht wurde, stellt die Verwendung von flexiblen Leiterplatten
zur Anbindungen der Kondensatoren dar.
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Abbildung 4.12: Modelle zur Untersuchung der Auswirkung der eingeschlossenen
Leiterfläche der Abgriffe auf die Filterwirkung. Dabei wurden bei-
de Abgriffe auf der gleichen Seite herabgeführt
links: Abgriffe mit großer eingeschlossener Leiterfläche
rechts: Abgriffe mit kleiner eingeschlossener Leiterfläche

Um weiters induktive Kopplungen für den Differential-Mode zu unterdrücken,
ist es ratsam, die Abgriffe auf gegenüberliegenden Seiten vor und nach dem To-
roiden abzweigen zu lassen. Dies ist allerdings nur möglich, wenn der Aufbau der
Filterbaugruppe dies auch zulässt. Sofern es möglich ist, stellt diese Maßnahme
ebenfalls einen kostengünstigen Weg zur Optimierung dar.
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Abbildung 4.13: Modelle zur Untersuchung der Auswirkung der Positionen der Ab-
griffe. Dabei wurde für beide Abgriffe das Modell mit der mög-
lichst kleinen Leiterfläche verwendet
links: Anbindungen sind auf der gleichen Seite herabgeführt
rechts: Anbindungen sind auf gegenüberliegenden Seiten herabge-
führt

Eine weitere, kostengünstige Maßnahme ist die Verwendung des Gehäuses als
Schirmblech. Dabei wird das Gehäuse so konstruiert, dass es möglichst die An-
bindungen einschließt. Diese Maßnahme wirkt sowohl gegen induktive als auch
kapazitive Kopplungen. Kapazitive Kopplungen werden unterdrückt, da sich das
Gehäuse auf der Masse des Filters befindet. Induktive Kopplungen werden re-
duziert, da die Magnetfelder innerhalb der Schirmung Wirbelströme induzieren,
welche nach der Lenz´schen Regel dem Magnetfeld entgegen gerichtet sind. Eben-
so wird ein Teil der magnetischen Energie durch den induzierten Strom und den
elektrischen Widerstand des Materials in Wärme überführt.
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Abbildung 4.14: Modell zur Untersuchung der Auswirkung einer GND-
Schirmfläche für Abgriffe mit geringer eingeschlossener Fläche,
welche auf gegenüberliegenden Seiten herabgeführt sind
links: Schrägansicht
rechts: Ansicht von unten, wo deutlich zu erkenen ist, dass die
Schirmfläche die Abgriffe möglichst eng anliegend umschließt

Alle drei Maßnahmen haben, wie erwartet, eine Verbesserungen der Differential-
Mode Dämpfung erzeugt.
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Abbildung 4.15: Vergleich der Übertragungsfunktionen für die verschiedenen Maß-
nahmen zur Optimierung der Stromschienenanbindungen, wobei
durch die sukzessive getroffenen Maßnahmen deutlich eine Ver-
besserung zu erkennen ist

4.2.3 Aufbau 3D-Modell CST Microwave Studio™

Nachdem anhand der Überlegungen in Kapitel 4.2.1 eine geeignete Topologie zu
den gegebenen Randbedingungen gewählt wurde, kann diese in LTSpice™ oder ei-
nem beliebigen Schaltungssimulator zumindest in erster Näherung verifiziert wer-
den. Wenn innerhalb der Schaltungssimulation das gewünschte Ergebnis erreicht
wurde, kann die Topologie im 3D-Bereich von CST Microwave Studio™ aufgebaut
werden. Da für eine weitere Simulation im „Schematic“ Bereich von CST Microwave
Studio™ ein S-Parameter-Modell benötigt wird, wurde zur Simulation das Modul
„3D-Simulation: High Frequency“ von CST Microwave Studio™ gewählt. Es ist al-
lerdings an dieser Stelle anzumerken, dass das 3D-Modell, sofern später notwendig,
auch auf das Modul „3D-Simulation: Low Frequency“ umgestellt werden kann. Da
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allerdings dieses Modul hauptsächlich zur Betrachtung von quasistationären Lö-
sungen für das elektrische und magnetische Feld eingesetzt wird, ist es für weitere
Zwecke ungeeignet. Im Gegensatz dazu simuliert das Modul „3D-Simulation: High
Frequency“ mit den vollwertigen Maxwellgleichungen und ist daher besser geeignet.
Die Parameter der Simulation, wie zum Beispiel Randbedingungen, Frequenzbe-
reich und dergleichen, werden so eingestellt wie in Kapitel 4.1.
Beim 3D-Modell kann, sofern noch kein mechanisches Modell vorhanden ist, ein
einfaches aufgebaut werden. Dabei können etwaige Informationen von früheren Si-
mulationen oder Komponenten, von denen ausgegangen wird, herangezogen wer-
den. Es ist dabei darauf zu achten, dass die Maßnahmen aus Kapitel 4.2.2 auch
im 3D-Modell umgesetzt werden.

Da eine 3D-Simulation des gesamten Filters rechenaufwändig und zeitaufwändig
ist, werden in der 3D-Simulation Komponenten wie die Kondensatoren nicht ein-
gefügt. Diese werden erst innerhalb des „Schematic“ Bereichs hinzugefügt. Daher
werden statt der Kondensatoren ebenfalls Simulations-Ports an die entsprechenden
Stellen gesetzt. Diese scheinen dann später als Anschlüsse auf. Der Vorteil besteht
hierin, dass eine Änderung der Kondensatorwerte später noch möglich und keine
erneute vollständige 3D-Simulation erforderlich ist. Daher ist ein späteres Einfügen
von realen Messdaten ebenso möglich.

Um eine spätere Betrachtung der Toroidströme zu ermöglichen, müssen ebenfalls
innerhalb der Toroide in die Stromschienen kleine Spalte eingefügt werden. Zwi-
schen den beiden so entstandenen Enden der Stromschienen werden auch Simulations-
Ports eingefügt.

Da durch diese Methodik unter anderem sehr viele Anschlüsse im „Schematic“
Bereich später vorhanden sind, ist es ratsam, die eingefügten Simulations-Ports
sinnvoll zu benennen, um eine spätere, einfache Zuordnung zu ermöglichen.
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Abbildung 4.16: 3D-Simulationsblock innerhalb des „Schematic“ Bereichs mit
eingeschalteten differentiellen Anschlüssen und angeschlossenen
Komponenten sowie „Probes“ zum Mitsimulieren von Strömen
und Spannungen innerhalb des Modells

4.2.4 „Schematic“ Modellierung CST Microwave Studio™

Innerhalb des „Schematic“ Bereichs scheint das 3D-Modell als diskreter Block mit
Anschlüssen auf. Standardmäßig sind die Anschlüsse nicht auf differentiell einge-
stellt. Deswegen muss über die Eigenschaften des Blocks dies zunächst geändert
werden. Leider ist es nicht möglich, nur für bestimmte Anschlüsse diese auf dif-
ferentiell umzustellen. Daher sind viele der mit einem zusätzlichen Strich gekenn-
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zeichneten Anschlüsse gegen Masse zu verbinden und mindern somit die Über-
sichtlichkeit des Modells.

Für die Betrachtung innerhalb des Messaufbaus und die Betrachtung wie in ei-
nem realen Messaufbau ist der Block des 3D-Modells jeweils separat notwendig.
Dies ist in einfacher Weise möglich, da es hierfür einen Klon-Block im „Schema-
tic“ Bereich gibt. Dieser dupliziert eins zu eins mitsamt allen Anschlüssen den
S-Parameter-Block des 3D-Modells.

Ebenfalls sollten die eingefügten Komponenten innerhalb des „Schematic“ Be-
reichs nach Möglichkeit keine fixen Werte zugewiesen bekommen, sondern ihre
Werte über separat definierte Parameter erhalten. Dies ermöglicht eine parametri-
sierte Simulation. Dadurch ist es möglich, auf einfache Weise, verschiedene Vari-
anten für Kondensatoren, Inverter, Maschinen und so weiter miteinander zu ver-
gleichen.

Zusätzlich zu den externen Komponenten können sogenannte Probes definiert
werden. Diese dienen dazu, die Simulationsdaten an den definierten Punkten der
Schaltung in den späteren Tasks einsehbar zu machen.

4.2.5 Inverter und BNN-Modell

Um eine dem Messaufbau nachempfundene Simulation aufzubauen, werden weitere
Modelle von Komponenten benötigt.

In einem realen Messaufbau wird die Impedanz des Boardnetzes eines Fahr-
zeuges über eine sogenannte Hoch-Volt Board-Netz-Nachbildung, kurz HV-BNN,
eingefügt. Für Hochvolt-Systeme ist diese genau innerhalb der CISPR25[6] defi-
niert. Die HV-BNN bietet zusätzlich zur notwendigen Impedanz ebenfalls einen
Messport, an dem mittels eines Messempfängers die leitungsgebundenen Störun-
gen gemessen werden können.

Zur Nachbildung der HV-BNN stehen zwei Möglichkeiten offen. Zum einen kann
innerhalb von CST Microwave Studio™ die HV-BNN mittels diskreter Kompo-
nenten nachgebaut werden. Der Schaltplan kann aus dem Datenblatt oder der
CISPR25[6] entnommen werden. Alternativ dazu ist eine genormte 3-Port-Messung
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mit einem Netzwerkanalysator möglich. Diese Daten können später als diskreter
Block in CST Microwave Studio™ importiert werden.

Abbildung 4.17: Vergleich zwischen dem diskreten Modell der Boardnetznachbil-
dung in CST Microwave Studio™ und einer Messung einer Board-
netznachbildung, welche mit einem Netzwerkanalysator durchge-
führt wurde.
links. Diskretes Modell der HV-BNN innerhalb von CST Micro-
wave Studio™
rechts: Importierte Messdaten der realen HV-BNN

Die HV-BNN wurde sowohl versuchsweise diskret nachgebildet als auch mit dem
Netzwerkanalysator gemessen. Dabei hat sich gezeigt, dass sich die Übertragungs-
funktionen der HV-BNN zwischen Messung und Modell kaum unterscheiden, siehe
Abbildung 4.18. Lediglich im niederfrequenten Bereich gibt es kleinere Abweichun-
gen. Diese stammen vermutlich vom Messaufbau bei der Kalibrierung und können
somit als vernachlässigbar bewertet werden.
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Abbildung 4.18: Vergleich zwischen der Transferfunktionen des diskreten Simula-
tionsmodells der Boardnetznachbildung und den gemessenen Da-
ten. Es ist deutlich zu sehen, dass die beiden Funktionen in guter
Übereinstimmung zueinander sind

Für weitere Simulationen wurde entschieden das diskrete Modell zu verwenden.
Der Grund hierfür liegt darin, dass CST Microwave Studio™ bei einem importierten
S-Parameter-Block bei einer transienten Simulation ein sogenanntes Vector-Fitting
durchführt. Dieses Vector-Fitting ist sowohl rechen- als auch zeitaufwändig. Zu-
sätzlich handelt es sich um eine Approximation, welche weitere Ungenauigkeiten
in die Simulation einfügen würde.

Um innerhalb der Simulation vergleichbare Daten mit einer realen Messung zu
erhalten, wird der Messempfänger am Messport der HV-BNN als 50Ω Widerstand
eingefügt. An diesem Widerstand kann dann mittels einer sogenannten Probe die
Messspannung ermittelt werden. Das Modell der HV-Batterie wird ebenfalls an
den Ausgängen der Batterie eingefügt. Dies geschieht über einen einzelnen 100mΩ
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Widerstand, welcher den Innenwiderstand der Batterie nachbildet.

Für eine vergleichbare Simulation wird auch ein adäquates Modell für die elektri-
sche Maschine bzw. den Motor wie auch den Inverter, der die Maschine ansteuert,
benötigt.

Der Inverter dient im Fahrzeug dazu, die Gleichspannung, welche von der HV-
Batterie zur Verfügung gestellt wird, in eine dem Betriebsmodus entsprechende
Wechselspannung für den Motor umzuwandeln. Dies geschieht mit Hilfe von schalt-
baren Elementen wie zum Beispiel IGBTs oder MOSFets. Das sind Leistungs-
halbleiter, welche für die hohen Ströme, Spannungen und vor allem kurze Schalt-
zeiten ausgelegt sind.

Der Grund für die kurzen Schaltzeiten liegt darin, dass somit die Effizienz des
Inverters maximiert wird. Derzeitige Schaltzeiten der Inverter liegen im Bereich
von unter 100ns. Diese schnellen Schaltzyklen erzeugen hochfrequente Störungen
bis in den Bereich von mehreren 100MHz. Somit stellt der Inverter eine der Haupt-
störquellen im HV-System dar.

Erschwerend kommt hinzu, dass für den Inverter, abhängig von den Betriebsmo-
di und der verwendeten Technologie sowohl die Taktfrequenz wie auch die Schalt-
zeiten festgelegt sind und somit diese nicht notwendigerweise ein Optimum für eine
Minimierung der Emission sind.

Innerhalb eines Messaufbaus wird meist keine tatsächliche Maschine verwendet.
Stattdessen findet eine Nachbildung Anwendung. Diese Nachbildung besteht le-
diglich aus drei Induktivitäten, welche sternförmig auf einen Kondensator gegen
Masse verbunden sind. Der Vorteil dieser Nachbildung liegt darin, dass dadurch
weniger Sicherheitsmaßnahmen notwendig sind und ebenfalls keine weitere Ma-
schine zur Bremsung eingesetzt werden muss.

Für die Nachbildung der Maschine und des Inverters innerhalb von CST Micro-
wave Studio™ wurde entschieden, für alle oben genannten Werte, sofern möglich,
Worst-Case-Werte zu verwenden. Als Betriebsmodus für die Simulation wurde die
sogenannte Nullmomenttaktung gewählt. Dabei ist das Signal mit 50% Tastver-
hältnis getaktet. Ein weiterer Vorteil, der sich aus dieser Betrachtung ergibt, ist,
dass der Inverter mit all seinen Schaltkomponenten und damit verbundenen pa-
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rasitären Eigenschaften in erster Näherung vernachlässigt werden kann. Für den
Common-Mode kann daher in erster Näherung folgendes Modell benutzt werden,
welches dem Aufbau der Ersatzlast entspricht.

Abbildung 4.19: Modell innerhalb des „Schematic“ Bereichs von CST Microwa-
ve Studio™ für Maschine und Inverter zur Simulation der CM-
Emissionen in Nullmomenttaktung bestehend aus der Motorka-
pazität und der Induktivität der Leitungen zu der Maschine

In diesem Modell ist die Common-Mode Emission über das Signal an dem
Port nachgebildet. Dieser schaltet mittels Rechteck und einem Tastverhältnis von
50% mit einer Amplitude der HV-Batteriespannung. Als Schaltzeit wurde für den
Worst-Case eine Nanosekunde gewählt.

Die Maschinennachbildung erfolgt über eine Kapazität, deren Wert gut bekannt
ist. Die Induktivitäten des Motors enthalten ebenfalls die Induktivitäten der meist
geschirmten Zuleitungen. Die Dimensionierung der Induktivtäten kann anhand
von früheren Messungen verifiziert werden, da die Maschinenresonanz deutlich
in den Störspektren aufscheint. Da der Kondensator bekannt ist, kann somit die
Induktivität abgeschätzt werden.
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Abbildung 4.20: beispielhaft simuliertes Störspektrum für den Ausgang der HV-
BNN mit sichtbarer Maschinenresonanz bei ca. 3MHz

Etwaige Kopplungseffekte, welche durch die Schirmung der Zuleitungen auftre-
ten könnten, werden in diesem Modell nicht berücksichtigt.

4.2.6 Filterwirkung: S-Parameter-Task

Um die Filterwirkung des 3D-Filters zu analysieren, kann wie in Kapitel 4.1 mit
Hilfe eines AC-Tasks vorgegangen werden. Alternativ dazu kann auch ein soge-
nannter S-Parameter-Task eingesetzt werden. Dieser bildet in der Simulation eben-
falls mit Hilfe von Ports, welche dazu auf 50Ω eingestellt sind, eine Netzwerkana-
lysatormessung nach. Hierbei können ebenfalls wieder diese aus Kapitel 4.1 einge-
setzt werden. Ein Vorteil des S-Parameter-Tasks und der Converter besteht darin,
dass sich der Schaltungsaufwand leicht reduziert, da die Abschlusswiderstände be-
reits in den Ports enthalten sind und Common-Mode und Differential-Mode nicht
separat aufgebaut werden müssen.
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Es ist in jedem Fall zu beachten, dass für einen Vergleich mit Messdaten der
3D-Aufbau und der reale Messaufbau vergleichbar sein müssen. Es muss daher
eine eventuell benutzte Messvorrichtung ebenfalls in der Simulation berücksichtigt
werden.

4.2.7 Transient-Task

Zur Simulation im Zeitbereich steht im „Schematic“ Bereich ebenfalls ein Task
zur Verfügung. Der Vorteil einer transienten Simulation liegt darin, dass zeitab-
hängige Effekte bzw. Abhängigkeiten berücksichtigt werden. Zusätzlich dazu sind
meist ein Vergleich zu Messdaten sowie diverse Berechnungen wie z.B. Verlust-
leistungen einfacher durchführbar. Der Nachteil einer transienten Simulation ist
allerdings, dass diese im Allgemeinen rechenaufwändiger bzw. damit auch zeit-
aufwändiger ist. Zusätzlich dazu ergibt sich innerhalb des „Schematic-View“ von
CST Microwave Studio™ ein weiterer Nachteil. Da die Daten der 3D-Simulation
durch S-Parameter übertragen werden, wird seitens CST Microwave Studio™ für
eine transiente Simulation ein sogenanntes Vector-Fitting der Daten durchgeführt.
Dieses Vector-Fitting ist allerdings nur eine Näherung, bei der immer auch be-
trachtet werden muss, dass Ungenauigkeiten oder auch Abweichungen entstehen
können.

Bei der Festlegung der Parameter des transienten Tasks ist zu beachten, dass
für weitere Rechnungen bestimmte Einstellungen gewählt werden müssen. Da zum
Beispiel das Störspektrum über eine Fouriertransformation berechnet wird, muss
für die Simulationszeit ein Vielfaches der Periode des Eingangssignals gewählt wer-
den. Es hat sich gezeigt, dass die zehnfache Periodendauer gute Ergebnisse liefert.
Ebenfalls ist darauf zu achten, dass genügend Samples simuliert werden, um den
Zeitschritt zwischen zwei Punkten gering genug zu halten, damit ein eventueller
Aliasing-Effekt vermieden wird.

Störspektrum

Das Störspektrum kann mittels Post-Processing-Task ermittelt werden. Hierzu
führt man im Post-Processing-Task eine Fouriertansformation für eine der Span-
nungen an den simulierten Messports der HV-BNN durch. Hierbei ist auf die rich-
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tige Normung zu achten. Da bei realen Messungen der Mittelwert gemessen wird,
muss zur Normung noch ein Faktor 1/

√
2 hinzu multipliziert werden.

Für einen Vergleich mit eventuell vorhandenen Grenzwerten können diese im
selben Post-Processing-Task ebenfalls hinzugeladen werden.

Toroidströme

Zur Ermittlung des Stroms durch die Toroide wurden im Modell für jeden Toroid
und für jede Stromschiene ein Port definiert. Durch Messen mit (Strom-)Probes an
diesen Ports können die einzelnen Ströme pro Stromschiene ermittelt werden. Mit-
tels eines Post-Processing-Tasks und eines darin befindlichen sogenannten „Mixed-
Template“ können diese Einzelströme zum gesamt fließenden Strom durch den je-
weiligen Toroiden addiert werden. Es ist dabei zu beachten, dass die Definition der
Orientierung der Messpunkte gleich ist. Die Common-Mode und Differential-Mode
Ströme sind dann gegeben durch:

Iges(t) = IT+(t) + IT−(t)

Verlustleistungen

Innerhalb des Modells wird die Spannung an den Kondensatoren sowie der Strom
durch die Kondensatoren ebenfalls durch Probes mitsimuliert. Die mittlere Ver-
lustleistung für einen Kondensator ist dann gegeben durch:

P̄C =

� tmax

0
U(t)C · I(t)C dt

tmax

Da für die Toroide sowohl der Strom auf der Stromschiene T+ als auch der Strom
auf der Stromschiene T- betrachtet werden müssen, kann die mittlere Verlustlei-
stung sowohl für den Common-Mode einzeln aber auch für die Gesamtverluste
berechnet werden.

Für die Ermittlung der Common-Mode Leistung wird aus den beiden Spannun-
gen vor und nach dem jeweiligen Toroiden Common-Mode Spannung ermittelt.
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Die Spannungen sind gegeben durch:

UEin,CM(t) =
UEin,T+(t) + UEin,T−(t)

2

UAus,CM(t) =
UAus,T+(t) + UAus,T−(t)

2

Die mittlere Common-Mode Verlustleistung ist dann gegeben durch:

P̄Toroid,CM =

� tmax

0
Iges(t) · [UEin,CM(t)− UAus,CM(t)] dt

tmax

Zur Ermittlung der gesamten mittleren Leistung kann auch die Summe der Lei-
stungen pro Stromschiene berechnet werden. Die Leistung pro Stromschiene ist
gegeben durch:

PT+/−(t) = IT+/−(t) · (UEin,T+/−(t)− (UAus,T+/−(t))

Die gesamte mittlere Verlustleistung ist dann gegeben durch:

P̄Toroid,gesamt =

� tmax

0
[PT+(t) + PT−(t)] dt

tmax

Für reine Common-Mode Simulationen gilt näherungsweise:

P̄Toroid,gesamt ≈ P̄Toroid,CM

Magnetische Sättigung

Zur Betrachtung der magnetischen Flussdichte innerhalb der Toroide stehen bei
der transienten Simulation zwei Möglichkeiten zur Verfügung: zum einen über den
Spannungsabfall am Toroiden und zum anderen über den Strom durch den Toroi-
den.

Über den Spannungsabfall kann nur der über die Fläche gemittelte Wert der
magnetischen Flussdichte ermittelt werden. Diese ergibt sich durch Integration
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des zeitlichen Verlaufs der am Toroiden abfallenden Spannung und anschließender
Division durch dessen effektive Querschnittfläche. Sie ergibt sich:

B̄(T ) =

� T

0
UToroid(t) dt

Aeff

Diese Integration kann, wie bei den Punkten zuvor, innerhalb des Post-Processings
durchgeführt werden.

Alternativ zur Integration kann über den Strom durch den Toroiden die magne-
tische Flussdichte ermittelt werden. Das bietet den Vorteil, dass die magnetische
Flussdichte für verschiedene magnetische Weglängen untersucht werden kann. Will
man zum Beispiel das Worst-Case-Szenario ermitteln, bietet es sich an, die mini-
male magnetische Weglänge des Kerns in der Berechnung zu benutzen.

Um über den Strom die Flussdichte zu ermitteln, muss zunächst der Toroid-
Strom per Fouriertransformation in eine Frequenzdarstellung überführt werden.
Die magnetische Flussdichte in der Frequenzdarstellung in Abhängigkeit der ma-
gnetischen Weglänge ist dann gegeben durch:

B(f, lmag) = µToroid(f) ·H(f, lmag) = µToroid(f) · IToroid(f)

lmag

Durch anschließende Fouriertransformation der Flussdichte im Frequenzbereich
kann diese im Zeitbereich dargestellt werden.

Bei beiden Methoden ist darauf zu achten, dass innerhalb des Modells das Mate-
rial als linear simuliert wird. Daher kommt es zu keiner Abnahme der Permeabilität
bei steigenden magnetischen Flussdichten. Somit sind die Ergebnisse nur gültig,
solange diese innerhalb eines Bereiches sind, in dem das Material noch als linear
angenommen werden kann. So eignet sich die Methode nur zur Ermittlung, ob
die Toroide bei den gegebenen Simulationsbedingungen noch innerhalb des nicht
sättigenden Bereichs betrieben werden. Das bedeutet, dass zum Beispiel für einen
Kern aus einem Material mit einer magnetischen Sättigungsflussdichte von unge-
fähr 1.2T nach Möglichkeit 0.9-1T innerhalb der Simulation nicht überschritten
werden sollten. Ansonsten ist anzunehmen, dass das Material in Sättigung betrie-
ben wird und somit sowohl die Kernverluste steigen als auch eine Beeinträchtigung
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der Filterwirkung zu erwarten wäre.

4.2.8 AC-Task

Die in Kapitel 4.2.7 beschriebenen Simulations-Tasks bzw. Betrachtungen können
ebenfalls in der Frequenzdomäne durchgeführt werden. Hierzu wird ein AC-Task
definiert. Dieser regt an einem voreingestellten Port für diskrete Frequenzpunkte
mit einer einheitlichen, einstellbaren Spannung, Strom oder Signalamplitude das
an dem Port angeschlossene Netzwerk an.

Um über den AC-Task verwertbare Ergebnisse zu erhalten, müssen allerdings
einige Voraussetzungen erfüllt sein. Zum einen muss das Eingangssignal in der
Frequenzdarstellung vorhanden sein. Dies ist leicht erreichbar, indem das Signal,
welches im transienten Task vorhanden ist, per Fouriertransformation in die Fre-
quenzdarstellung gebracht wird. Dabei ist auf die richtige Normung zu achten. Das
so erhaltene Signal in Frequenzdarstellung dient dann in den weiteren Berechnun-
gen als Normung auf die Frequenzkomponenten des Signals.

Zum anderen muss der betrachtete Filter ein lineares Netzwerk sein. Da, wie
bereits erwähnt, für die Toroide nicht lineare Effekte nicht abgebildet werden und
auch sonst alle weiteren Komponenten der Simulation als linear angenommen wer-
den, ist diese Bedingung ebenfalls erfüllt.

Der Vorteil des AC-Tasks ist einerseits, dass dieser, je nach eingestellter Auf-
lösung, schneller berechenbar ist als der transiente Task. Andererseits wird über
die Frequenzdarstellung das Vector-Fitting, welches für den transienten Task be-
nötigt wird, umgangen, da der S-Parameter-Block bereits in Frequenzdarstellung
vorliegt.

Störspektrum

Das Störspektrum ergibt sich durch einfache Multiplikation des Eingangssignals in
Frequenzdarstellung mit dem Spektrum, welches an einem der Messports der HV-
BNNs abgegriffen wird. Hierbei kann, je nach durchgeführter Betrachtung, noch
ein Multiplikator zwecks Normung durchgeführt werden.

Diese Betrachtung wie auch das Importieren von Grenzwerten kann wie bereits
in Kapitel 4.2.7 in einem Post-Processing-Task durchgeführt werden.
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Toroidströme

Um die Einzelströme durch die Toroide für das im Transienten-Task gegebene
Signal zu erhalten, müssen die Ströme, welche sich an den Probes ergeben, mit
dem Signal in Frequenzdarstellung multipliziert werden.

Die einzelnen Toroidströme im Zeitbereich ergeben sich dann durch Fourier-
transformation der jeweiligen Ströme im Frequenzbereich. Da, wie in Kapitel 4.2.7
bereits beschrieben, aufgrund mehrerer Stromschienen der gesamte Toroidstrom
aufgespalten ist, kann dieser wieder durch Addition der einzelnen Toroidströme
erhalten werden. Die Addition kann sowohl im Frequenzbereich vor der Transfor-
mation als auch im Zeitbereich nach der Transformation erfolgen.

Verlustleistungen

Die Verlustleistung der Kondensatoren im Frequenzbereich ergibt sich in ähnlicher
Weise wie in Kapitel 4.2.7. Dazu müssen die Spannung am Kondensator sowie der
Strom durch diesen multipliziert werden. Durch anschließende Normung per Multi-
plikation mit dem Messsignal ergibt sich die Verlustleistung im Frequenzspektrum
für den jeweiligen Kondensator. Durch Überführung in den Zeitbereich mittels
Fouriertransformation kann die Verlustleistung im Zeitbereich erhalten werden.
Durch Mittelung ergibt sich dann die mittlere Verlustleistung.

Die Verluste für die Toroide ergeben sich ebenfalls in ähnlicher Weise wie in Ka-
pitel 4.2.7. Hierbei kann auch wieder sowohl für eine Gesamtbetrachtung als auch
für eine reine Common-Mode Betrachtung vorgegangen werden. Abschließend er-
gibt sich die Verlustleistung im Zeitbereich wieder über eine Fouriertransformation
und die mittlere Leistung über eine Mittelung über die Zeit.

Es ist anzumerken, dass für diese hier beschriebene Betrachtung es ebenfalls
möglich ist, die auf das Eingangssignal genormten Größen zuerst per Fouriertrans-
formation einzeln in den Zeitbereich zu überführen. Anschließend können dann
alle Rechnungen wie in den jeweiligen Unterkapiteln von Kapitel 4.2.7 durchge-
führt werden.
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Magnetische Sättigung

Die Ermittlung der magnetischen Flussdichte kann nach demselben Verfahren wie
in Kapitel 4.2.7 angewendet werden. Da allerdings die Toroidströme bereits in Fre-
quenzdarstellung sind, kann der Transformationsschritt für den Strom übersprun-
gen werden. Hierbei gilt allerdings wieder, dass die hier gezeigte Methodik lediglich
eine Aussage darüber erlaubt, ob der Kern für die simulierte Konfiguration sättigt
oder nicht.
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5 Modellierung: Toroid mit
dispersiven und nicht linearen
Eigenschaften

Wie die vorherigen Kapitel gezeigt haben, ist zur möglichst vollständigen Beschrei-
bung des Filterverhaltens ein umfangreiches Modell der Induktivitäten nötig. Ge-
rade die Beschreibung der nicht linearen Eigenschaften stellt dabei eine große Her-
ausforderung dar. Es wäre durchaus möglich dies zu umgehen, indem die Auslegung
des Filter so erfolgt, dass die Toroide lediglich in ihrem linearen Bereich betrie-
ben werden. Dies wären allerdings Lösungen, die zum einen technisch aufwändig
und zum anderen sehr kostenintensiv wären. Zusätzlich dazu können, wie in Paper
[20] gezeigt wurde, das nicht lineare Verhalten bzw. die Hystereseverluste sogar zu
einer Verbesserung des Filterverhaltens beitragen.

Daher wird in dem folgenden Kapitel näher auf ein Modell eingegangen, welches
bei der Simulation auch nicht lineare Effekte berücksichtigen soll. Dabei wurde
darauf geachtet, dass die Erzeugung des Modells nach Möglichkeit ohne Messdaten
erfolgen kann und hauptsächlich bzw. nur durch Herstellerangaben erzeugbar ist.
Der Vorteil liegt darin, dass dadurch bereits Simulationen getätigt werden können,
ohne dass Samples vom Hersteller bereits vorhanden sein müssen.

Die Ausführungen zu dem Modell sind entnommen aus [14].

5.1 Vorüberlegungen

Da in CST Microwave Studio™ für die frequenzdispersive Eigenschaft des Kerns
bereits ein Modell vorhanden war, wurde zunächst überprüft, ob dieses auf eben-
falls nicht lineare Effekte erweiterbar ist. Innerhalb der Hochfrequenz-Simulation
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besteht leider nicht die Möglichkeit, eine B-H-Kurve für die magnetischen Mate-
rialien zu hinterlegen. Innerhalb der niederfrequenten Simulation gibt es zwar die
Möglichkeit eine solche Kurve zu hinterlegen, allerdings ist es bei keinem der Solver
möglich, ein Material zu simulieren, welches gleichzeitig dispersiv wie auch nicht
linear ist.

Dennoch gibt es in CST Microwave Studio™ eine Möglichkeit, zumindest teilwei-
se beide Eigenschaften in einer Simulation zu verbinden. Hierzu wird anhand der
B-H-Kurve im niederfrequenten Bereich zunächst die Erniedrigung der Permeabi-
lität für einen eingeprägten Strom berechnet. Anhand dieser kann dann innerhalb
der hochfrequenten Simulation der Toroid unter Vorbelastung simuliert werden.
Der Nachteil dieser Variante ist allerdings, dass damit keine dynamischen Effekte
abgebildet werden bzw. auch nicht der real auftretende Fall. Zunächst kommen
bei den hier betrachteten Filtern keine DC-Common-Mode durch die Toroide vor
und zum anderen ist der Grad der Sättigung abhängig von der Vorbehandlung und
somit nicht zeitlich konstant wie es in dieser Methodik der Fall ist.

Aufgrund der Limitation der gegebenen Möglichkeiten innerhalb von CST Mi-
crowave Studio™ ist es nicht möglich, das Modell der Toroide zu erweitern, um auch
nicht lineare Effekte zu berücksichtigen. Daher musste ein Modell in einem anderen
Programm entwickelt werden. Die Wahl hierfür fiel auf die freie Simulationssoft-
ware LTSpice™ . Der Grund hierfür besteht darin, dass dieses Programm sowohl
geeignet scheint, ein Modell für den Toroiden wie auch für den restliche Filter zu
entwickeln und erlaubt, zusammen mit dem Toroid-Modell, als Gesamtsimulation
betrachtet zu werden.

5.2 Dispersive Eigenschaft: RL-Modell

Innerhalb von LTSpice™ stehen mehrere Wege zur Verfügung, um das dispersive
Verhalten des Toroids abzubilden. Zum Beispiel kann der Impedanzverlauf mit
einem Blockmodell geladen werden. Hierzu kann innerhalb von CST Microwave
Studio™ mittels Vector Fitting eine sogenannte Netlist erstellt werden, welche spä-
ter als Block in LTSpice™ eingefügt werden kann. Diese Variante hat allerdings
den Nachteil, dass zwar der Frequenzverlauf einfach simulierbar ist, sich allerdings
die nicht linearen Eigenschaften nicht bzw. nur schlecht hinzufügen lassen. Der
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Grund hierfür liegt darin, dass die von CST Microwave Studio™ erzeugte Netlist
nur ein lineares Modell wiedergibt, welches nicht parametrisch verändert werden
kann. Zwar hätte man mehrere Modelle für verschiedene magnetische Sättigungen
exportieren können und diese vermutlich auch LTSpice™ in Abhängigkeit eines Pa-
rameters das entsprechende Modell nutzen lassen können, dennoch wäre dies nur
eine diskrete Darstellung mit einem dementsprechenden Fehler gewesen.

Innerhalb von LTSpice™ gibt es ebenfalls die Möglichkeit über gesteuerte Quellen
und eine Induktivität sowie auch Widerstand, den magnetischen Pfad des Toroids
direkt darzustellen. Das frequenzdispersive Verhalten kann dann innerhalb der In-
duktivität mittels einer Laplacedarstellung eingefügt werden. Diese Variante hat
allerdings zwei Nachteile. Zum einem wäre es vermutlich nicht möglich gewesen,
die diskreten Daten direkt in die Laplacedarstellung von LTSpice™ einzufügen.
Daher wäre eine aufwändige Anpassung einer geeigneten Funktion an die Daten
nötig gewesen. Zum anderen wäre diese Variante lediglich für eine Simulation in
der Frequenzdomäne zuverlässig. Eine Transformation in den Zeitbereich hätte mit
hoher Wahrscheinlichkeit keine akkuraten Ergebnisse erzeugt.

Eine weitere Möglichkeit stellt die Modellierung mittels diskreter Bauelemente
dar. Der Vorteil besteht darin, dass zum einem das Modell direkt im Zeitbereich
simuliert werden kann, da keine Transformation notwendig ist. Zum anderen steht
in LTSpice™ die Möglichkeit zur Verfügung, die Werte von Bauteilen parametrisch
während der Simulation zu verändern. Damit ist es möglich, die später behandel-
ten, nicht linearen Eigenschaften auf einfache Weise in das Modell einzubinden.
Dafür ist es allerdings notwendig ein geeignetes Modell zu benutzen, welches auf
den Impedanzverlauf des realen Toroids angepasst werden kann.

Zur Modellierung der Impedanz bieten sich diverse Möglichkeiten. Zum Beispiel
wäre es möglich, ein sogenanntes Cauer-Modell zu verwenden, wie dies innerhalb
dieser Paper durchgeführt wurde [21][16].

Ebenso ist es möglich, wie innerhalb von [12] beschrieben, ein sehr akkurates
Model in LTSpice™ zu erzeugen. Der Vorteil von [12] ist, dass eine Modellierung
lediglich von Datenblattangaben erfolgen kann. Allerdings ist das Fitting dieser
Methode aufwändig und erzeugt ein Modell, bei dem nicht lineare Effekte nicht
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auf einfache Weise eingefügt werden können.
Alternativ zu den vorherigen Ansätzen kann der Impedanzverlauf auch mit ei-

nem RL-Netzwerk von hintereinander geschalteten RL Gliedern konstruiert wer-
den. Diese Variante fand bereits in einem vorhandenen Modell Anwendung und
wurde daher weiter verwendet. Da die Modellierung möglichst einfach gestaltet
werden sollte, wurde bei der Ermittlung der Werte nach der Methode in [11] vor-
gegangen.

Für die Methode aus [11] muss zunächst die parasitäre Parallel-Kapazität aus
dem Impedanzverlauf herausgerechnet werden, bis der Impedanzverlauf des Toro-
ids nur noch eine Phase>=0 aufweist.

Danach kann mittels eines einzelnen RL-Glieds die gesamte Induktivität wie
auch der Gesamtwiderstand des Systems ermittelt werden. Dabei ist aufgrund
der Parallelschaltung der zwei Bauteile im niederfrequenten Bereich der induktive
Anteil dominant, während im hochfrequenten Bereich die Impedanz nahezu gleich
dem Widerstandsanteil ist.

Nach Ermittlung der Gesamtwerte wird das Verfahren des „Circuit Dividing“
gemäß [11] durchgeführt. Dabei wird iterativ die jeweils zuletzt ermittelte bzw.
am Anfang die einzelne RL-Stufe in zwei RL-Stufen aufgespalten, solange, bis die
Impedanz und die Phase eine gute Übereinstimmung erzielen. Dabei wird die An-
passung stufenweise vom niederen Frequenzbereich bis zum höchsten durchgeführt.

In [11] sind hierzu zwei Möglichkeiten angegeben. Zum einem kann, wegen des
einfachen Algorithmus, die Anpassung von Hand durchgeführt werden. Zum an-
deren wird als Alternative auch ein Verfahren zur automatischen Anpassung be-
schrieben.

Leider zeigte die Variante zur automatischen Anpassung nur ein geringes Kon-
vergenzverhalten für ein Modell mit beliebigen Startwerten und lieferte somit kein
befriedigendes Ergebnis. Daher wurde in weiterer Folge das Verfahren von Hand
durchgeführt. Dies lieferte ein ausreichend gutes Ergebnis. Da somit gute Startwer-
te für das Modell vorlagen, wurde mit dem von Hand generierten Modell erneut die
automatische Anpassung durchgeführt. Die automatische Anpassung wurde dabei
in CST Microwave Studio™ durchgeführt, da dort mehrere Anpassungsalgorithmen
zur Verfügung stehen.
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Bei der Anpassung konvergierte das Modell und wies bis zu 80MHz eine hervor-
ragende Übereinstimmung im Impedanzverlauf sowohl für den Betrag als auch die
Phase auf. Erst über 80Mhz kam es zu Abweichungen, welche allerdings für den
vorgesehenen Einsatzzweck des Modells vernachlässigt werden können.

0.001
0.01

0.1 1 10 100
1

10

100

Frequenz [MHz]

Im
pe

da
nz

[Ω
]

Simulation
Messung

Abbildung 5.1: Vergleich zwischen den Impedanzverläufen der gemessenen Daten
des Toroids und des angepassten simulierten Modells, welches aus
diskreten Komponenten (RL-Gliedern) besteht
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Abbildung 5.2: Vergleich zwischen den Phasenverläufen der gemessenen Daten des
Toroids und des angepassten simulierten Modells, welches aus dis-
kreten Komponenten (RL-Gliedern) besteht

Ebenso beschreibt [11] wie das einfache Modell auf ein Common-Mode Modell
erweitert werden kann, indem es auf zwei separate Stränge aufgespalten wird, wo-
bei die aufgespaltenen Induktivitäten jeweils miteinander ideal verkoppelt sind.
Zusätzlich kann in diesem Modell ein Abgriffsstrang zur Ermittlung der magneti-
schen Flussdichte hinzugefügt werden. Es ergibt sich folgendes Modell:
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Abbildung 5.3: schematische Darstellung des vollständigen Toroid-Modells in LT-
Spice™ , welches über ein gekoppeltes RL-Leitermodell mit zusätz-
lich gekoppeltem Abgriff realisiert wurde

Zum Abschluss sei noch anzumerken, dass der Impedanzverlauf idealerweise
durch eine Messung an einer realen Induktivität ermittelt werden sollte. Ebenso ist
es möglich, anhand einer 3D-Simulation des Toroids mit bekannter komplexer Per-
meabilität den Impedanzverlauf zu simulieren. Dabei werden allerdings eventuelle
Streuungen bezüglich geometrischer Dimension bzw. Streuungen der Permeabilität
vernachlässigt.

5.3 Nicht lineare Eigenschaft

Um die nicht linearen Eigenschaften abzubilden, wurde das Modell, welches in
CST Microwave Studio™ optimiert wurde, in LTSpice™ übertragen. Zur Model-
lierung der nicht linearen Eigenschaften stehen nun mehrere Möglichkeiten zur
Verfügung. Zum einem kann auf ähnliche Weise wie in den beiden Papers [21][16]
vorgegangen werden. Hierbei ist anzumerken, dass [21] lediglich eine Erweiterung
auf Hystereseeffekte darstellt, auf welche in [16] nur am Rande eingegangen wurde.
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Zum anderen gibt es auch Ansätze mit der Firma EPCOS™, welche mit ihrer soge-
nannten Permeability Link™Methode das Permeabilitätsverhalten in Abhängig-
keit eines DC-Stromes angibt[16][17]. Dies hat allerdings den in 5.1 beschriebenen
Nachteil.

In den beiden Papers [21][16] wurde zur Abbildung der dispersiven Eigenschaf-
ten im Gegensatz zum im vorherigen Kapitel 5.2 erarbeiteten RL-Leiter-Modell
ein Cauer-Modell benutzt. Die nicht linearen Eigenschaften wurden dabei in Ab-
hängigkeit vom auftretenden Strom durch die Induktoren modelliert. Hierzu ist
allerdings eine Anpassung der B-H bzw. B-I-Kurve an Messdaten notwendig, was
wieder einen erheblichen Rechenaufwand erzeugt.

Im darauf aufbauenden Manuskript wurde als weiterer Schritt die Hysterese
eingefügt. Dabei wurden zunächst die Induktoren durch Induktivitäten, welche ih-
re Impedanz durch ein Preisachmodell [1][8] vorgegeben bekommen, ersetzt. Dazu
werden im Modell sowohl das magnetische Feld als auch die magnetische Flussdich-
te mitsimuliert und als Parameter für die Preisachinduktoren verwendet. Mit der
Ermittlung der Preisachinduktoren ist allerdings wieder ein erheblicher Rechen-
aufwand verbunden. Daher wurde zunächst entschieden, bei der Entwicklung des
Modells die Hysterese zu vernachlässigen. Unter anderem trug zu dieser Entschei-
dung auch bei, dass das Modell möglichst einfach gehalten werden sollte und die
Inkludierung von Hystereseeffekten, wie aus [9] ersichtlich, eine nicht unerhebliche
Komplexität hinzugefügt hätte. Ebenfalls weisen, wie Messungen gezeigt haben,
die Toroide aus nanokristallinem Bandmaterial nur eine geringe Hysterese auf.

Zur Integration der nicht linearen Eigenschaften in das Modell ist es wünschens-
wert, dass die aktuelle Impedanz des Modells lediglich von einem Parameter ab-
hängt, welcher ebenfalls einfach aus dem Modell selbst zu ermitteln ist. Dadurch
reduziert sich im besten Fall der Rechenaufwand auf eine einzelne Funktion, wel-
che den Zusammenhang zwischen der Impedanz und dem Parameter bestimmt.
Idealerweise wird als bestimmender Parameter für die Impedanz unter Sättigung
die magnetische Flussdichte gewählt.

Da innerhalb des RL-Leitermodells nicht der Strom durch die einzelnen Induk-
tivitäten bestimmend für die nicht linearen Eigenschaften ist sondern der Ge-
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samtstrom durch die RL-Glieder, ist der Strom in diesem Modell keine nutzbare
Option. Ebenso wäre über den Strom bzw. die damit einhergehende magnetische
Feldstärke wieder das Problem entstanden, dass die magnetische Permeabilität fre-
quenzabhängig ist. Somit ist kein einfacher Zusammenhang zwischen magnetischer
Feldstärke und magnetischer Flussdichte vorhanden.

Alternativ zum Strom durch das Modell kann die am Modell abfallende Span-
nung ermittelt werden bzw. kann mit Hilfe eines mitsimulierten Abgriffes mit der
daran erzeugten Spannung die magnetische Flussdichte ermittelt werden. Da im
Modell die Induktivität der Stromschienen entweder nicht berücksichtigt bzw. aus-
geklammert wird, gilt, dass in erster Näherung die abfallende Spannung gleich
der induzierten Spannung an einem unbelasteten Abgriff ist. Die magnetische
Flussdichte ist somit gegeben durch:

B(t) =

� t

0
U(τ)Toroid, dτ

Aeff

=

� t

0
U(τ)Abgriff , dτ

Aeff

Der Vorteil dieser Methode ist, dass die komplexe, magnetische Permeabilität
bereits über den Zusammenhang berücksichtigt wird:

U(t) = L(µ(t)) · dI(t)
dt

Zur Ermittlung der magnetischen Flussdichte wäre die Methode über die Ab-
griffsspannung zu bevorzugen, da diese in natürlicher Weise die reale Messung
nachbildet. Allerdings ist es in LTSpice™ nicht möglich, verkoppelte Induktivitä-
ten, welche auch gleichzeitig einen nicht linearen Zusammenhang abbilden bzw.
eine parametrische Induktivität haben, zu simulieren. Daher ist es nicht möglich,
mit den benötigten Induktivitäten einen Abgriffsszweig zu koppeln. Ebenso ist es
nicht möglich, das verkoppelte Modell zu benutzen. Stattdessen muss ein Modell
mit nur einem RL-Leiter-Strang benutzt werden. Für die Simulation als Common-
Mode Impedanz müssen dann wieder die Mode-Converter eingesetzt werden, wobei
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der Differential-Mode per Kurzschluss durchverbunden wird. Zusätzlich kann die
in Wärme abgeführte Leistung mittels der abfallenden Spannung und dem Ge-
samtstrom ebenfalls ermittelt und ausgegeben werden. Das vollständige Modell ist
in Bild 5.4 abgebildet.

Abbildung 5.4: schematische Darstellung des vollständigen Toroid-Modells in LT-
Spice™ zur Abbildung der dispersiven und der nicht linearen Ei-
genschaften

Da nun eine Möglichkeit gegeben ist, die vorherrschende, magnetische Flussdich-
te als Parameter zu verwenden, kann nun in Abhängigkeit dieser die Impedanz des
Modells skaliert werden. Im Weiteren wird die Impedanz des Modells über den
Wert k(t) vorgegeben. Dieser kann zwischen 1(= komplett ungesättigt) und 0 (=
vollständige Sättigung) variieren. Dabei werden alle RL-Glieder mit demselben k-
Faktor skaliert. Dies ist zulässig, da, wie in Kapitel 3.3.2 anhand von Messungen
gezeigt wurde, die Impedanz über den gesamten Frequenzbereich, unter Sättigung
durch ein vorherrschendes Magnetfeld, gleichmäßig skaliert abnimmt.

Es gilt für den Wert der Widerstände im Modell folgende Formel:

Rn(t) = R0,n · k(t)
Für die Induktivitäten muss allerdings der Wert über die Zeitableitung des Stro-

mes vorgegeben werden, wobei x für den Strom durch die Induktivität steht. Daher
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sind für die Induktivitäten die Impedanzwerte vorgegeben durch:

Fluxn(t) = L0,n · k(t) · x(t)bzw.Ln(t) = L0,n · k(t) · x(t)
dt

Um nun während der transienten Simulation den Faktor k zu variieren, wird
die Abhängigkeit des Parameters k von der magnetischen Flussdichte B benö-
tigt. Hierzu wird zunächst die magnetische Flussdichte in Abhängigkeit von der
magnetischen Feldstärke H oder des Stromes I benötigt. Hierzu wäre es möglich,
Messungen durchzuführen wie diese in Kapitel 3.2.5 gezeigt wurden. Mit diesen
könnte dann ähnlich wie in [16] eine Funktion an die Messdaten gefittet werden.
Da dies allerdings den bereits erwähnten Rechenaufwand verursacht, wurde eine
alternative Lösung gewählt.

Hierzu wird zur Vereinfachung des Systems angenommen, dass die B-H bzw. B-I-
Kurve für magnetische Sättigungen ohne Hystereseeffekte in erster Näherung und
im Allgemeinen durch eine sogenannte logistische Funktion beschrieben werden
können, welche als Parameter lediglich die magnetische Sättigungsflussdichte Bs

benötigt. Die Steigung der Funktion wird über den Parameter κ angegeben. Der
konkrete Wert von κ ist im Weiteren nicht relevant, da κ ohnehin, innerhalb der
Herleitung, herausfällt. Die Sättigungskurve B(I) kann somit angegeben werden
als:

B(I) =
2 · Bs

1 + e−κ·I

Um nun die Permeabilität in Abhängigkeit der magnetischen Flussdichte zu erhal-
ten, muss daher zum einen die Funktion B(I) invertiert werden, um die Funktion
I(B) zu erhalten. Zum anderen erhält man die differentielle Permeabilität aus der
Ableitung von B(I) nach dem Strom.

µD =
dB(I)

dI

Nach Einsetzen des Stromes in Abhängigkeit der magnetischen Flussdichte er-
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gibt sich für die differentielle Permeabilität:

µD =
1

2
· Bs · κ · [1−

�
B

Bs

�2

]

Wobei für B = 0 die Permeabilität für keine Sättigung identifiziert werden kann
als:

µB=0 =
1

2
· Bs · κ

Für den Parameter k in Abhängigkeit von der magnetische Flussdichte B ergibt
sich somit der Zusammenhang:

k =
µD

µB=0

= 1−
�
B

Bs

�2

Somit ist es möglich, unter der einfachen Annahme, dass die B(I) Kurve durch
eine logistische Funktion hinreichend genau beschrieben wird, den Übergang vom
ungesättigten in den gesättigten Zustand wie einen Phasenübergang zu beschrei-
ben. Hierbei kann die magnetische Flussdichte B bzw. im weiteren Sinne die Ma-
gnetisierung M innerhalb des Kernes als Ordnungsparameter angesehen werden.
Daher erfüllt auch der Übergang, welcher die nicht linearen Effekte beschreibt, ein
Exponentialgesetz und besitzt daher eine geringfügige Universalität[10].
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6 Nicht lineare Simulation
innerhalb von LTSpice™

Dieses Kapitel beschäftigt sich mit dem Aufbau eines nicht linearen Modells in-
nerhalb von LTSpice™ . Das Modell dient dazu, das Störspektrum, welches in der
Realität an der Boardnetznachbildung gemessen wird, möglichst gut nachzubilden.
Besonders den Effekt der Sättigung nachbilden zu können ist hierbei von größtem
Interesse. Daher wird zur Integration dieses Effekts das in Kapitel 5 erörterte Mo-
dell für die Toroide verwendet. Es ist allerdings anzumerken, dass das hier erörterte
Modell lediglich für den Common-Mode in Nullmomenttaktung ausgelegt ist. Der
Grund dafür ist, dass dieser gut simulativ abzubilden ist, da nur wenige Kenntnis-
se über das Kennfeld bzw. über die Fahrmodi bekannt sein müssen, sowie auch,
dass die Nullmomenttaktung den vermeintlichen Worst-Case-Fall für die Störaus-
sendung darstellt. Darüber hinaus wurde bei der Erstellung des Modells darauf
geachtet, dieses möglichst aus diskreten Bauteilen aufzubauen. Daher wurde zum
Beispiel der Einsatz von gesteuerten Quellen gänzlich vermieden. Dies dient dazu,
dass bei einer transienten Simulation das Modell stabil bleibt.

Anhand des Modells ist es möglich, Auswirkungen von Bauteilwertänderungen
bzw. auch Änderungen des Filteraufbaus zu simulieren und anhand der Ergebnis-
se Vorentscheidungen zu treffen, welche Änderungen potenziell an einem realen
Messaufbau versucht werden sollten. Dadurch können gezielt Optimierungsmaß-
nahmen erprobt werden und der Aufwand für die dafür notwendigen Umbauten,
welche sehr zeitintensiv sind, wird reduziert.

Um ein derartiges Gesamtmodell zu realisieren war es notwendig, die im Mes-
saufbau vorkommenden Elemente innerhalb der Simulation abzubilden. Diese Ele-
mente sind:

• geometrische Eigenschaften des CAD-Modells
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• Maschine/Ersatzlast

• B6-Brücke

• Folienkondensator/Glättkondensator

• HV-Leitungen

• Hoch-Volt Boardnetznachbildung (HV-BNN)

• Versorgung/Batterie

• Hallendurchführungsfilter

Die Einbindung dieser Komponenten erfolgte teilweise durch Messungen wie
auch durch direkte Modellierung und Anpassung an Messergebnisse. Die Kompo-
nenten werden in den folgenden Unterkapiteln näher beschrieben.

6.1 Einbindung der Eigenschaften des

CAD-Modells aus CST Microwave Studio™

innerhalb von LTSpice™

Die Einbindungen der geometrischen Eigenschaften des CAD Modells erfolgte mit
Hilfe der Software PHREEC™ . Diese ist ein Bosch intern entwickeltes Python
Programm, welches anhand von 3D-CAD Daten unter Zuhilfenahme von CST Mi-
crowave Studio™ , Widerstände, Kapazitäten und auch Induktivitäten zwischen
definierten Ports berechnen kann bzw. diskrete Ersatzmodelle erzeugen kann. Da-
zu wird CST Microwave Studio™ als Pre-Processor genutzt, um einen Mesh des
CAD-Modells zu generieren. Dabei ist darauf zu achten, dass der generierte Mesh
fein genug ist, um die benötigten Eigenschaften abzubilden. Da PHREEC™ ledig-
lich mit „normalen“ Materialien rechnen kann, war es nicht möglich, die frequenz-
dispersiven Materialien der Toroide zu berücksichtigen. Dies war aber allerdings
auch nicht notwendig, weil die Toroide ohnehin als eigenes Modell später eingefügt
werden. Dadurch ist diese Einschränkung nicht von Bedeutung. Es ist dennoch an-
zumerken, dass eventuelle Kopplungen durch die Toroide wegen dieser Limitation
nicht von PHREEC™ abgebildet werden können.
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Anhand des von CST Microwave Studio™ generierten Meshs wird ein diskretes
Modell erstellt. Da PHREEC™ bereits auf eine solche Verwendung hin entwickelt
wurde, erzeugt es direkt ein „.cir“-File, welches eine Schaltungsdefinition enthält,
die von LTSpice™ eingelesen werden kann. Diese Schaltung besteht lediglich aus
Kondensatoren, Widerständen, Induktivitäten wie auch den Kopplungen zwischen
den Induktivitäten. Ein Symbol der Schaltung wird ebenfalls automatisch erzeugt.
Allerdings ist eine händische Erstellung des Symbols vorzuziehen, da dieses so
gestaltet werden kann, dass die Struktur des Filters auch innerhalb von LTSpice™
ersichtlich ist.

6.2 Maschine/Ersatzlast

Die Messungen können mit Hilfe einer Maschine (Motor) wie auch mit Hilfe ei-
ner sogenannten Ersatzlast durchgeführt werden. Die Ersatzlast bildet dabei mit
Hilfe von Induktivitäten wie auch Kondensatoren zur Nachbildung der Kapazität
pro Phase die Maschineneigenschaften ab. Zur Erstellungen eines diskreten Mo-
dells wurde die vorhandene Ersatzlast mit Hilfe des Netzwerkanalysators gemessen.
Anhand der ermittelten Daten wurde ein diskretes Modell erzeugt. Dieses besteht
aus einem Kondensator und einer Induktivität samt kleinem Widerstand. Dieses
simple Modell ist möglich, da in Nullmomenttaktung alle Phasen gleichzeitig ge-
schaltet werden.

6.3 Nachbildung B6-Brücke vs. simple CM-Quelle

Während in Kapitel 4 die Simulationen in CST Microwave Studio™ mit einer idea-
len Störquelle, welche ein 10kHz Rechteck erzeugt und einem einfachen Maschi-
nenmodell durchgeführt wurde, reicht dieser Ansatz für die transiente Simulation
in LTSpice™ nicht mehr aus. Der Grund hierfür ist, dass innerhalb von CST Micro-
wave Studio™ das Hauptaugenmerk auf der Einfügedämpfung und den Common-
Mode Strömen durch die Kerne liegt. Während die Einfügedämpfung ohnehin nur
eine auf den Filter in einem 50Ω-System bezogene Größe ist, sind die Common-
Mode Ströme aufgrund ihres niederfrequenten Charakters (zwischen 10kHz bis
100kHz) nur gering abhängig von hochfrequenten Anteilen in der Störquelle.
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Es hat sich daher gezeigt, dass bei der Simulation des Störspektrums in LT-
Spice™ unter Verwendung einer idealen Quelle, im Vergleich zur Messung, zwei
Resonanzpeaks im Spektrum fehlen. Dies ist in Abbildung 6.1 dargestellt. In bei-
den Spektren ist lediglich die Motorresonanz deutlich sichtbar .
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Abbildung 6.1: Vergleich des Störspektrums in LTSpice™ zwischen Modell mit
idealer Common-Mode Quelle als Anregung und Modell mit simp-
ler Nachbildung der Schaltelemente der B6-Brücke

Der Grund für diesen Unterschied liegt darin, dass die ideale Quelle nicht aku-
rat das Überschwingverhalten nachbildet, welches beim Schalten der B6-Brücke im
Inverter auftritt. Um dieses Verhalten nachzubilden ist es möglich, dieses in der
Quelle anhand von Messdaten zu integrieren. Da dies aber eine Messung voraus-
setzt, wurde die B6-Brücke mit Hilfe von gesteuerten Widerständen nachgebildet.
Das Modell wurde als Schaltung definiert und mit Hilfe eines Symbolblocks wie
in Abbildung 6.2 in LTSpice™ eingebunden. Innerhalb des Symbols können so-
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wohl die Frequenz, die Pulsbreite, die Anstiegs/Abfallzeit, die Totzeit wie auch
die Widerstände in den Zuständen An und Aus definiert werden.

Abbildung 6.2: Schematische Darstellung des B6-Brücken Schalter Modells inner-
halb von LTSpice™
links: Symbolblock samt Einstellungsmöglichkeiten, welche als Pa-
rameter dem Modell übergeben werden
rechts: schaltungstechnischer Aufbau des Schaltermodells mit dis-
kreten Bauteilen, wobei die Quellen, welche die Widerstände steu-
ern, hier nicht abgebildet wurden

Es ist anzumerken, dass zwar parallel zu den beiden Widerständen auch jeweils
ein 10pF Kondensator definiert wurde, dieser aber bei weitem nicht das tatsächli-
che, sehr komplexe Verhalten eines MOSFets nachbilden kann bzw. aufgrund des
einfachen Modells eventuelle Rückwirkungen auf das Gate des MOSFets überhaupt
nicht abgebildet werden. Durch diese Vereinfachungen ist es sehr wahrscheinlich,
dass für höhere Frequenzen es zu Abweichungen zwischen Simulation und Messung
kommen kann. Es hat sich allerdings gezeigt, wie später in Kapitel 7 zu sehen ist,
dass das Modell bis zu Frequenzen von 10MHz in guter Übereinstimmung mit der
Messung ist.

6.4 Folienkondensator/Glättkondensator

Der Folienkondensator bzw. Glättkondensator befindet sich im Inverter direkt zwi-
schen B6-Brücke und EMV-Filter. Bei diesem handelt es sich um eine Art Foli-
enkondensator mit einem Wert im µF Bereich, welcher durch seine Bauweise be-
sonders niederinduktiv angebunden ist. Da eine Messung des Folienkondensators
nicht möglich war, wurden die Werte von einem anderen Simulationsprojekt, in
das derselbe Kondensator integriert wurde, übernommen.
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Es hat sich bei den Simulationen gezeigt, dass die Inkludierung des Folienkon-
densators essentiell für die Korrektheit des Simulationsergebnisses ist. Scheinbar
hat der Folienkondensator einen symmetrisierenden Effekt auf das Gesamtsystem.
Ohne diesen Effekt ergeben sich im Störspektrum nicht nur, wie bei einem Recht-
ecksignal zu erwarten ist, ungeradzahlige Vielfache der Grundfrequenz sondern
auch geradzahlige harmonische. Diese sind sogar für Frequenzen über 500kHz teil-
weise stärker ausgeprägt als die ungeradzahligen und stehen damit in starkem
Kontrast zu dem gemessenen Störspektrum.

6.5 Durchführungsfilter

Um eine Quelle bzw. Batterieversorgung in die EMV-Halle einzuleiten, ohne dabei
die Schirmwirkung der Halle zu stören, ist ein sogenannter Durchführungsfilter
verbaut. Dieser wurde sowohl mit Hilfe des Netzwerkanalysators als auch einer
LCR-Messbrücke vermessen. Da der interne Schaltplan aus dem Herstellerdaten-
blatt bekannt war, wurde dieser als Modell verwendet und lediglich die Bauteil-
werte an die Messdaten angepasst. Weil auch HV-Zuleitungen bei der Messung
inkludiert waren, wurden diese ebenfalls als einfaches LC Modell zum Durchfüh-
rungsfilter hinzugefügt. Um das Gesamtmodell übersichtlich zu halten, wurde der
Durchführungsfilter, ähnlich wie andere Komponenten, mit Hilfe eines Symbols,
das auf eine Schaltungsdefinition zugreift, eingefügt. Es ist anzumerken, dass der
hauptsächliche Einfluss des Durchführungsfilters sich im niederfrequenten Bereich
unter ca 100kHz des Störspektrums niederschlägt. Über 100kHz wirkt der Filter
nahezu wie eine simple Induktivität.

6.6 HV-Leitungen, Boardnetznachbildung und

Versorgung

Die restlichen Komponenten können allesamt sehr einfach in die Simulation in-
tegriert werden. Die HV-Leitungen wurden stets, sofern diese eine gewisse Län-
ge hatten, als LC Modell eingefügt. Für die kürzeren Leitungen wurde lediglich
eine kleine Induktivität geschätzt. Sofern möglich wurden die HV Leitungen in
den Schaltungen bzw. Symbolen der anderen Komponenten mit integriert, um die
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Übersichtlichkeit des Gesamtmodells zu erhalten.

Die Boardnetznachbildung wurde per Schaltung aus dem Datenblatt, wie in Ka-
pitel 4.2.5, eingefügt. Allerdings wurde, wie bei den restlichen Komponenten die
Schaltungsdefinition der Boardnetznachbildung wieder in einem Symbol in LTSpi-
ce™ untergebracht.

Die Batterie bzw. die HV-Quelle wurde als ideale Quelle mit einem Innenwider-
stand von 100mΩ modelliert.

6.7 Gesamtmodell

Die bisher angeführten Komponenten wurden in einem Gesamtmodell, siehe Abbil-
dung 6.4, zusammengefasst. Dieses wurde anschließend verwendet, um die Gesamt-
simulation durchzuführen. Um ein Einschwingen des Modells zu ermöglichen wie
auch um eine anschließende, ordentliche FFT-Berechnung zu gewährleisten, wur-
den die in Abbildung 6.3 gezeigten Simulationseinstellungen in LTSpice™ definiert.
Die FFT wurde nach den Simulationen mit einer Samplezahl von 100k-Points, für
die letzten 200µs des Signals, welches an dem Messport der Boardnetznachbildung
der T+ Busbar ausgewertet wurde, durchgeführt.

Abbildung 6.3: Simulationseinstellungen, welche für das Gesamtmodell in LTSpi-
ce™ angegeben wurden, um die Simulationsparameter zu definieren
wie auch um die Genauigkeit einer späteren Auswertung der tran-
sienten Simulation mittels Fouriertransformation sicherzustellen
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Abbildung 6.4: Schematischer Aufbau des Gesamtmodells innerhalb von LTSpice™
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7 Ergebnisse und Diskussion

Im Zuge dieser Arbeit wurde die Entwicklung einer Filterbaugruppe begleitet. In
diesem Kapitel werden nun die Ergebnisse der Simulation in Relation zu den Mess-
ergebnissen der Baugruppe gestellt. Dabei wird sowohl auf die linearen Kleinsigna-
leigenschaften als auch auf die nicht linearen Eigenschaften eingegangen. Ebenso
wird kurz erläutert, welche Möglichkeiten der Optimierung sich nun aus dem er-
haltenen Gesamtmodell ergeben.

7.1 Lineare Simulationen innerhalb von CST

Microwave Studio™

Da innerhalb von CST Microwave Studio™ lediglich die linearen Eigenschaften
simuliert werden können, wurde die Filterbaugruppe hauptsächlich in Bezug auf
das Kleinsignalverhalten untersucht. Dazu wurde wie in Kapitel 4 die Baugruppe
als CAD-Modell erstellt und im Frequenzbereich simuliert. Ein Vergleich zwischen
der Simulation und einer 4-Port Netzwerkanalysatormessung ist für den Common
Mode in Abbildung 7.1 und für den Differential-Mode in Abbildung 7.2 zu sehen.
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Abbildung 7.1: Vergleich der Kleinsignaleinfügedämpfung für den Common-Mode
zwischen der gemessenen Filterbaugruppe und dem Simulations-
modell innerhalb von CST Microwave Studio™
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Abbildung 7.2: Vergleich der Kleinsignaleinfügedämpfung für den Differential-
Mode zwischen der gemessenen Filterbaugruppe und dem Simu-
lationsmodell innerhalb von CST Microwave Studio™

Der Vergleich zeigt, dass die Simulation mittels detailliertem CAD-Modell in-
nerhalb von CST Microwave Studio™ das Messergebnis in guter Übereinstimmung
für Frequenzen bis 10MHz und teilweise auch darüber nachbildet

7.2 Nicht lineare Simulationen innerhalb von

LTSpice™

Um die nicht linearen Eigenschaften zu untersuchen, wurde das Gesamtmodell,
welches in Kapitel 6 mit Hilfe des Toroidmodells aus Kapitel 5 erstellt wurde, ver-
wendet. Sowohl die Messungen als auch die Simulationen wurden dabei in Null-
momenttaktung bei verschiedenen Batterie/Versorgungsspannungen durchgeführt.
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Die Versorgungsspannung wurde dabei von 400V bis 750V variiert. Bei den Mes-
sungen hat sich gezeigt, dass für Frequenzen bis ca. 800kHz für steigende Versor-
gungsspannungen das Störspektrum in diesem Bereich überproportional ansteigt
bzw. die Filterdämpfung drastisch sinkt. Die Messungen sind in Abbildung 7.3
dargestellt.
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Abbildung 7.3: Vergleich der an T+ gemessenen Störspektren, welche am rea-
len Messaufbau für verschiedene Betriebsspannungen von 400V bis
750V untersucht wurden. Unterhalb von ca 800kHz ist die Überhö-
hung der Störaussendung aufgrund des Sättigungseffekts deutlich
zu sehen

Als Grund für diesen Effekt wurde die Sättigung der Toroide identifiziert. Da
der Common-Mode Strom mit steigender Versorgungsspannung ebenfalls steigt,
steigt auch der Grad der Sättigung im Kernmaterial der Toroide und führt somit
zu einer Reduktion der Induktivität. Durch die fehlende Induktivität ändert sich
die Filterkurve dahingehend, dass die Übergangsfrequenz ansteigt. Erst bei Fre-
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quenzen ab ca. 1MHz erreicht die Einfügedämpfung eine ähnliche Größe wie für
den ungesättigten Fall.

Die Versuche mit unterschiedlichen Spannungen wurden ebenfalls mit dem Ge-
samtmodell in LTSpice™ durchgeführt. Dort hat sich gezeigt, dass das Gesamt-
modell den auftretenden Effekt der Sättigung in guter Übereinstimmung mit den
Messungen abbildet. Die Simulationsergebnisse sind in Abbildung 7.4 dargestellt.
Ebenso sind Vergleiche zwischen den Messungen und der Simulation für verschiede-
ne Versorgungsspannungen in den Abbildungen 7.5, 7.6 und 7.7 dargestellt. Es hat
sich gezeigt, dass nicht nur der Sättigungseffekt sondern auch das Störspektrum
für verschiedene Spannungen gut von dem Gesamtmodell nachgebildet wird. Le-
diglich eine Resonanz bei 15MHz, welche deutlich in den gemessenen Störspektren
zu sehen ist, ist im Störspektrum des Gesamtmodells nicht enthalten.
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Abbildung 7.4: Vergleich der Störspektren, welche mit dem Gesamtmodell inner-
halb von LTSpice™ für verschiedene Betriebsspannungen von 400V
bis 750V simuliert wurden. Wie bei der Messung ist unterhalb von
ca. 800kHz die Überhöhung der Störaussendung aufgrund des Sät-
tigungseffekts deutlich zu sehen
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Abbildung 7.5: Vergleich der Störspektren zwischen der an T+ gemessenen und
der an T+ im Gesamtmodell simulierten Störaussendung für eine
Versorgungsspannung von 400V
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Abbildung 7.6: Vergleich der Störspektren zwischen der an T+ gemessenen und
der an T+ im Gesamtmodell simulierten Störaussendung für eine
Versorgungsspannung von 600V
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Abbildung 7.7: Vergleich der Störspektren zwischen der an T+ gemessenen und
der an T+ im Gesamtmodell simulierten Störaussendung für eine
Versorgungsspannung von 750V

7.3 Ausblick

Anhand des in dieser Arbeit erstellten Gesamtmodells ist es nun möglich, verschie-
dene Maßnahmen zur Optimierung der Filterbaugruppe rasch zu iterieren.

Ein paar dieser Möglichkeiten sind nun hier aufgelistet:

Kondensatorverteilung Durch Umverteilung der Kapazitätswerte kann unter-
sucht werden, für welche Verteilungen der Kapazität, bei gleichbleibender
Gesamtkapazität, ein Optimum im Filterverhalten erreicht werden kann.

Kernmaterial Durch Änderung des Kernmaterials ist es möglich bei Verwendung
anderer Materialien, welche bei gleicher DC-Permeabilität eine höherer Per-
meabilität über 100kHz aufweisen, die Filterwirkung im Bereich über 100kHz
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zu verbessern. Die Idee dabei ist, dass bei solchen Materialien die Sättigung
kaum steigt, da unter 100kHz die Permeabilität in erster Näherung gleich
bleibt.

geringfügige Topologie-Änderungen Durch Weglassen von Kondensatoren bzw.
Toroiden in einer Filterstufe kann die Topologie in erster Näherung geändert
werden. Dadurch kann untersucht werden, ob ein Filter mit weniger Stufen
und damit einhergehender Bauteilersparnis, ebenfalls eine hinreichend gute
Filterwirkung aufweist.

Reduktion von Bauteilen Durch Reduktion von Bauteilen, welche doppelt ver-
baut sind, zum Beispiel durch Weglassen eines Toroids in einer Filterstufe
in der bereits zwei Toroide verbaut sind, kann untersucht werden, ob der ur-
sprünglich angenommene Bauteilaufwand gerechtfertigt ist oder, ob zwecks
Kostenreduktion, Bauteile eingespart werden können.

7.3.1 Beispiel: Kondensatoroptimierung

Abschließend ist hier noch eine der Optimierungsmöglichkeiten kurz dargestellt.
Da sich bei den Messungen gezeigt hat, dass eindeutig eine unerwünschte Sätti-
gung auftritt, wurde mit dem Gesamtmodell untersucht, welche Auswirkung eine
Umverteilung der Kapazitäten bei gleicher Gesamtkapazität auf die Filterwirkung
bzw. das Störspektrum bei 800V hätte. Die Ergebnisse für verschiedene Verteilun-
gen sind in Abbildung 7.8 dargestellt.
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Abbildung 7.8: Vergleich der mittels des Gesamtmodells simulierten Störspektren
mit einer Versorgungsspannung von 800V für verschiedene Auftei-
lungen des gesamt Cy-Kapazitätswerts auf die einzelnen Konden-
satoren; von gleichverteilt über Variante 1 bis zu Variante 3 wurde
sukzessive Kapazität in die Kondensatoren am Eingang des Filters
verlagert

Es hat sich bei diesem Versuch gezeigt, dass die Sättigung unterdrückt werden
kann, indem die Eingangskapazität des Filters auf Kosten der restlichen Kapa-
zitätswerte erhöht wird. Gleichzeitig wird voraussichtlich die Filterwirkung nur
geringfügig beeinträchtigt. Grund hierfür ist, dass bei einem höheren Eingangs-
kondensator dieser für die Störquelle eine niedrigere Impedanz als bei höheren Ka-
pazitätswerten aufweist. Dadurch wird ein größerer Teil des auftretenden Common-
Mode Störstroms bereits vor dem Filter zurück an die Störquelle geleitet. Dadurch
tritt in den Toroiden ein geringer Common-Mode Strom auf, und somit ist die
Reduktion der Toroidimpedanzen dementsprechend geringer, da diese weniger in
Sättigung betrieben werden.
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