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Kurzfassung

Moderne Automobile verfigen heutzutage Uber eine hohe Packungsdichte elektro-
nischer Systeme. Zur Sicherstellung des EMV-Verhaltens ist eine Bewertung und
Kontrolle ihrer Stoéraussendungen vor der Markteinfuhrung notwendig. Verfahren wie
ALSE-Antennenmessungen stellen sich heutzutage als standardisierte Methoden zur
Bewertung von gestrahlten Stérungen elektronischer Komponenten dar. Sie sind
allerdings auf in der Anschaffung und Wartung kostspielige Absorberkammern an-
gewiesen. EMV-Prufungen kénnen deshalb meist nicht mehrfach und erst in spéaten
Entwicklungsphasen eines Produktes durchgefihrt werden, woraus unter Umstanden
hohe Re-Design-Kosten entstehen. Dartber hinaus stellen sich die gewonnenen Er-
gebnisse oft als nicht reproduzierbar dar und sind nicht ausreichend um die Stor-
charakteristik einer Komponente vollstandig zu beschreiben.

Nahfeldmessverfahren und &aquivalente Modelle von Platinen, welche anhand ge-
eigneter Messdaten eine approximierende Quellenverteilung rekonstruieren, sind den
bekannten Methoden in ihrer Leistungsfahigkeit deutlich tGberlegen. Ziel dieser Arbeit
ist es, alternative Verfahren zur Bestimmung von genauen Strom- und Abstrahl-
modellen von Elektronikplatinen zu entwickeln. Diese lassen sich zur Vorhersage von
ALSE-Antennenmesswerten und zur Identifizierung von Stérquellen einsetzen. Fur
ein genaues und stabiles Modell ist es wichtig, eine Stromverteilung zu bestimmen,
die physikalisch korrekt ist und die realen Strome exakt abbildet. Dazu werden die
aquivalenten Quellen an die wahrscheinlichen Strompfade auf der Platine gebunden
und Korrekturverfahren zur Stérunterdriickung integriert. Das Wissen Uber die Strom-
pfade kann anhand von CAD-Daten oder aus bildgebenden Verfahren gewonnen
werden. Sind die Stréme berechnet, missen Einflussfaktoren der Messumgebung in
die Feldberechnung integriert werden, damit eine Vorhersage von standardisierten
Antennenmesswerten moglich ist. Die vorgestellten Methoden werden anhand ver-
schiedener simulatorisch und messtechnisch ermittelter Platinen-Daten untersucht
und verifiziert.
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1 Einleitung

Elektronische Systeme besitzen heute eine Schlisselstellung in modernen Auto-
mobilen. Dabei sind sie standigen Innovationen unterworfen, welche ihren Antrieb
aus dem Interesse des Marktes sowie der Gesetzgebung erhalten. Dabei steht vor
allem der Wunsch nach einer Kraftstoff- und Emissionsreduzierung, steigender
Sicherheit und einem erhdhten Komfort im Vordergrund. Besonders in Hinblick auf
die Elektromobilitat wird die schon jetzt hohe Zahl an elektronischen Komponenten
auch zukunftig weiter ansteigen.

Unterliegt die Elektronik nicht nur extrem hohen Anforderungen in den Bereichen der
Temperatur-, Luftfeuchtigkeit-, Erschitterung- und Vibrationsbestandigkeit, muss
sichergestellt werden, dass einzelne Komponenten im Verbund keine ungewinschte
Wirkung aufeinander haben. Die elektromagnetische Vertraglichkeit beschreibt die
Eigenschaft einer elektronischen Komponente, trotz vorherrschender Storsignale un-
eingeschrankt zu funktionieren und andere technische Einheiten nicht durch Stoér-
aussendungen zu beeinflussen.

Tatsachlich handelt es sich bei jedem elektronischen System sowohl um eine Stor-
quelle als auch um eine Storsenke. Das gestorte System kann unter Umstanden
soweit durch eine Stdrquelle beeinflusst werden, dass es in seiner Funktionalitat
eingeschrénkt wird. Fuhrt diese Funktionseinbul3e bei Komfortsystemen lediglich zu
unangenehmen Einschrankungen, kann sie bei sicherheitsrelevanten Systemen
durchaus kritischen Einfluss nehmen. Da es aufgrund stetig steigender Kompaktheit
und Packungsdichte der elektronischen Komponenten in Verbindung mit hohen
Taktfrequenzen zu starken Stéraussendungen bis in den GHz-Bereich kommen
kann, wurden Normen erstellt, in denen gewisse Grenzstorpegel vorgeschlagen
werden. In der Norm CISPR-25 [1] sind Messmethoden flr gestrahlte elektromagne-
tische Stérungen von Fahrzeugen, Booten und Verbrennungsmotoren definiert. Es
werden dabei Grenzwerte angegeben, welche den Schutz von bordinternen Kompo-
nenten gegenuber elektromagnetischen Stérungen von Storquellen innerhalb des
Fahrzeugs gewahrleisten sollen. Ein Ubliches Verfahren zu Messungen von
gestrahlten Storaussendungen stellt das ,Absorber Lined Shielded Enclosure®-
Antennenmessverfahren (ALSE) dar. Bei dieser Methode werden die Stérungen mit
einer Antenne in einer Absorberkammer aufgenommen und anhand der Grenzwerte
bewertet. Hierbei handelt es sich allerdings um ein &ufRerst kostenintensives Ver-
fahren, da Absorberkammern enorm viel Platz bendtigen und teuer in der An-
schaffung als auch in ihrem Unterhalt sind. So sind viele Elektronikhersteller auf
externe EMV-Untersuchungen ihrer Komponenten angewiesen. Demzufolge werden
die Prifungen oft erst in spaten Phasen der Entwicklung durchgefihrt. In diesen
Phasen sind die Kosten und der Zeitaufwand ftr ein Re-Design sehr hoch. Zusétzlich
ist die Reproduzierbarkeit der Messungen nicht immer gegeben. Das fihrt nicht
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selten dazu, dass Komponenten mit einmal bestandener EMV-Prifung in einer
spateren Prifung durchfallen [2]. Ein weiterer Nachteil dieser Methode besteht darin,
dass ein einzelner Feldstarkemesswert meist nicht ausreichend ist, um die gesamte
Storcharakteristik einer komplexen Komponente zu beschreiben. Zwar kann anhand
der Bewertung mit Grenzwerten eine direkte Stérwirkung meistens ausgeschlossen
werden, doch lassen sich keine Aussagen uber das Zusammenwirken mit anderen
elektronischen Komponenten treffen. Vorhersagen von Feldstarken an anderen in-
teressierenden Raumkoordinaten oder von Feldiberlagerungen konnen demnach
nicht erfolgen. Auch ist eine Identifizierung der Storquellen, ohne zusatzlichen Mess-
aufwand, in den meisten Fallen nicht moglich. Ein vielversprechendes Hilfsmittel sind
hier moderne Simulationstools zur numerischen Berechnung von elektromagne-
tischen Feldern. Diese geraten aufgrund der hohen Komplexitat von elektronischen
Systemen jedoch schnell an ihre Grenzen. Sie ermdéglichen somit meist nur Model-
lierungsansatze mit hohem Abstraktionsgrad oder Untersuchungen von Teil-
systemen, was unweigerlich zu Unsicherheiten und Fehlern fuhrt, bzw. keine gultige
Aussage fir die Abstrahlung des Gesamtsystems zul&sst.

Schon in den 1950er Jahren wurde die Grundlage fur die heute vielfaltig ein-
gesetzten Nahfeldmessverfahren geschaffen. Zu dieser Zeit wurde von Barrett und
Barnes [3] mit ihrem ,Automatic Antenna Wave-Front Plotter versucht, das Fernfeld
von Mikrowellenantennen aus Messungen des Feldes im Nahbereich in Amplitude
und Phase zu berechnen. 1963 wurden am ,National Bureau of Standards“ Nahfeld-
messungen mit dem Ziel der Charakterisierung von grof3en Antennen und Antennen-
Arrays als Alternative zu Fernfeldmessungen weiterentwickelt [4]. Ausgangspunkt
der Untersuchungen war das Problem der teilweise sehr groRen Messabstande, die
fur eine Fernfeldcharakterisierung von Antennen notwendig waren. Das Verfahren
beruht darauf, das abgestrahlte Feld der Antenne im Nahfeld abzutasten, um
dadurch Ruckschlisse auf bestimmte Antennengréf3en, wie z.B. ihre Richtcharakte-
ristik, ziehen zu kénnen. Mit Dahele [5] hielt die Nahfeldmessung 1979 erstmals
Einzug in die Untersuchung von Mikrowellenschaltungen. Das elektrische Feld wurde
mit einer Monopolantenne oberhalb von Strukturen aus Mikrostreifenleitungen auf-
genommen. Die so gewonnenen Felddaten liel3en sich zur Verifikation von nume-
rischen Simulationen einsetzen.

Nahfeldmessungen erweisen sich auch heute als wertvolle Methode, um unter-
schiedlichste Strukturen anhand ihrer Nahfelder zu charakterisieren und detaillierte
Einblicke in die Funktionsweise von Schaltungen zu gewahren. Sie stellen sich zu-
dem als weitaus platzsparender dar, sind im Allgemeinen kostenginstiger als die
Antennenmessungen und damit, insbesondere auch fur EMV-Untersuchungen, eine
vielversprechende Alternative. So vielfaltig anwendbar diese Verfahren sind, so ist
das prinzipielle Vorgehen stets identisch. Das elektrische, magnetische [6][7] oder
elektromagnetische [8][9] Nahfeld der zu untersuchenden Struktur wird in einer oder
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mehreren Flachen [10][11] mit Nahfeldsonden abgetastet. Dabei handelt es sich bei
diesen Flachen typischerweise um Ebenen [6]-[12][10]-[14], umhillende Zylinder
oder Kugelschalen [15]. Die Abtastung erfolgt entweder an &aquidistant verteilten
Messpunkten auf der Flache oder an gemald der Feldverteilung entscheidenden
Punkten [12][13]. Die Aufnahme der Messdaten wird fur gewohnlich automatisiert
vorgenommen und oft als ,Nahfeld-Scan“ bezeichnet. Entsprechend der weiteren
Verwendung der Daten kann grundsatzlich sowohl Frequenz- als auch Zeitbereichs-
messtechnik eingesetzt werden. Mittlerweile existieren auch diverse Normen, in
denen das prinzipielle Vorgehen bei einer Nahfeldmessung ausgearbeitet ist [16].

Prinzipiell kann die elektromagnetische Abstrahlung von Kfz-Elektroniksystemen in
die Abstrahlung der Steuergerate und der vernetzenden Kabelblindel unterteilt
werden. Aufgrund ihrer Abmessungen im Verhaltnis zur Wellenldnge kann davon
ausgegangen werden, dass bis etwa 200 MHz die Abstrahlung der Kabelbindel
dominant ist. Es wurden in der Vergangenheit einige Untersuchungen zur Erstellung
von Abstrahlmodellen von Kabelbindeln durchgefiihrt. Diese basieren zumeist auf
numerischen Simulationsmodellen [17][18] oder auf der Verwendung von &qui-
valenten Quellen [114], welche aus Strommessungen entlang des Kabelbiindels ge-
wonnen werden. Wirken im unteren Frequenzbereich primar die angeschlossenen
Kabel als Strahler, so werden die Stéraussendungen der Steuergerate bzw. der ver-
bauten Elektronikplatinen mit steigender Frequenz wichtiger. Es darf dabei nicht un-
berticksichtigt bleiben, dass in jedem Fall die Platine Ausgangspunkt des Storsignals
ist, das Kabelblindel wirkt dabei lediglich als Antenne. Somit ist ihre Untersuchung im
gesamten Spektrum und nicht nur oberhalb von 200 MHz von Interesse. Besonders
bei Platinen kdnnen die Vorteile der auf Nahfeldmessungen basierenden Felddaten
zur Analyse und Weiterverarbeitung genutzt werden. Prinzipiell kann schon anhand
von Nahfelddaten eine Aussage Uber mogliche Stérquellen und ihre Position ge-
troffen werden. Naturgemall kdnnen dabei nur schwer StrukturgréRen aufgeldst
werden, die sich unterhalb der GréRenordnung der Feldsonde und des Messrasters
befinden [19]. Auch ist dabei nicht ersichtlich, welche Auswirkungen lokalisierte Stor-
quellen tatséchlich an interessierenden Raumkoordinaten im Nah- und Fernfeld
haben.

Ist das elektromagnetische Feld in einer Flache Uber einer strahlenden Struktur
bekannt, so kann unter Annahme des ,Aquivalenzprinzips® das Feld theoretisch in
jedem Punkt oberhalb dieser Flache berechnet werden [20][21][22]. Aus Nahfeld-
messungen gewonnene Feldwerte lassen sich als Datengrundlage fir die An-
wendung dieses Prinzips verwenden. So besteht die Mdglichkeit, eine Flache, ge-
wohnlich innerhalb der Messflache, mit &quivalenten Quellen zu definieren, welche
aulRerhalb dieser Flache dasselbe Feld wie die zu untersuchende Struktur erzeugt.
Diese Oberflache wird in der Literatur als ,Huygens‘sche Oberflache“ bezeichnet
[20][23]-[25]. Ein anderer Ansatz besteht darin, das Aquivalenzprinzip auszunutzen
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und die aquivalenten Feldquellen nicht entfernt von der Struktur zu erstellen, sondern
die abstrahlende Stromverteilung auf der Struktur selbst zu identifizieren [22][26]. Mit
der identifizierten Stromverteilung wird ein Abstrahimodell erzeugt, welches ein iden-
tisches Feld in der Messflache und somit auch aul3erhalb dieser Flache hervorruft.
Dieses Verfahren wird als ,Source Reconstruction Method“ (SRM) bezeichnet und
eignet sich hervorragend fir die Modellerstellung von Elektronikplatinen. Dabei sind
die aquivalenten Quellen zun&chst unabhangig von der Messauflosung und die Auf-
|6sbarkeit der Platinenstruktur wird ausschliel3lich durch die Anordnung der Quellen
bestimmt. Es entsteht ein Abstrahimodell, welches theoretisch die reale Stromver-
teilung der Platine widerspiegelt, die Mdglichkeit bietet Nah- und Fernfeldvorher-
sagen vorzunehmen, sowie die Identifikation der Storquellen erlaubt. Sind die
Quellen bekannt, kbnnen Strategien zur Stérunterdrickung entwickelt und die Wir-
kungen unmittelbar im Modell bzw. in dessen Nah- und Fernfeld abgebildet werden.

1.1 Stand der Technik

Mathematisch kann die Realisierung der SRM als die Lésung eines inversen
Problems behandelt werden, bei dem aus der Wirkung, also den gemessenen Feld-
daten, auf die Stromverteilung, die als Ursache gilt, geschlossen wird. In der Literatur
sind verschiedene Methoden bekannt, die sich mit dem elektromagnetischen in-
versen Problem beschaftigen. In [27] wird eine Losung mittels Multipolentwicklung
[28] und Minimierung der Abweichung (iber die L2-Norm* angestrebt. In [29] werden
Lagrange-Multiplikatoren® zur Berechnung verwendet. Ein gangiger Ansatz besteht
aus der Approximation des Stromes mittels Sets von analytisch leicht beschreibbaren
elektrischen oder magnetischen Elementardipolen [7][8][30][31][32]-[37][115]. Zur
Bestimmung der Dipolstrome kann fur jede diskrete Frequenz ein lineares
Gleichungssystem angesetzt werden, vorausgesetzt, die Felddaten liegen in Am-
plitude und Phase vor. Dies ist in Folge der verwendeten Messgerate nicht immer der
Fall, da typische EMV-Frequenzbereichsmesstechnik keine Phaseninformation zur
Verfligung stellt und ihre Bestimmung dann nur mit erh6htem Aufwand mdglich ist
[61[38].

Da die Phasenmessung eine besondere Herausforderung darstellt, ist man bestrebt,
die Phase mit mathematischen Methoden zu bestimmen oder die Quellenstrome
unter Vernachlassigung der Feldphasen zu identifizieren. Dabei kénnen eine Uber-
bestimmung durch Vergro3erung der Menge an Eingangsdaten (Felddaten) oder zu-
satzliche Annahmen uber die interessierende Stromverteilung hilfreich sein. Sind die
Phasen nicht bekannt, so stellt sich das inverse Problem als Optimierungsproblem

! Eine Minimierung der L2-Norm steht fiir eine Lésung mit geringster energetischer Abweichung.
? Langrage-Multiplikatoren werden zur Lésung eines Extremwertproblems mit Nebenbedingungen
eingesetzt.
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dar. Mathematische Suchverfahren werden mit dem Ziel eingesetzt, den Fehler
zwischen dem Betrag des gemessenen Nahfelds und dem sich aus der Feldiber-
lagerung der errechneten Quellen resultierenden Feld zu minimieren. Das flhrt
haufig zu einem instabilen Modell. Zusatzlich besteht die Gefahr der Konvergenz in
Richtung lokaler Minima, so dass zwar eine gute Approximation der Feldstarken in
der Messflache erzielt wird, diese aber nicht unbedingt aul3erhalb der Flache ge-
geben ist. In [10][39] und [11] wird unter anderem versucht, dieser Gefahr durch die
Verwendung mehrerer Messebenen entgegenzuwirken. In [10] und [39] setzen die
Autoren Amplitudenmessungen Uber zwei Messebenen ein und l6sen ein qua-
dratisches inverses Problem durch die Minimierung gradientenbasierter Funktionen.
Dieser Ansatz wird in [39] mit dem Einsatz zweier unabhangiger Feldsonden, die
zeitgleich eine Messebene abtasten [40], verglichen. In [11] wird eine Methode zur
Phasenwiederherstellung beschrieben, welche Optimierungsalgorithmen zur Mini-
mierung der Phasenwinkel-Gradienten anwendet. Entgegen der Verfahren aus
[10][40] und [39] zeigt diese Methode eine starke Robustheit gegentber der Wahl der
Initialwerte der Feldphasen und der Wahl der Messebenen. In [41] und [42] werden
,Genetische Algorithmen® eingesetzt, um die &quivalenten Stérquellen zu ermitteln.
Dabei werden Dipol-Stérquellen entsprechend der Position der maximalen Nahfeld-
amplituden angeordnet und anschlie3end die Hauptstérquellen mit den entsprechen-
den Stréomen identifiziert. Die Arbeiten in [30] und [31] zeigen Untersuchungen zur
Berechnung der Stromverteilung auf Platinen. Dazu wird ein ,Differential Evolution®
Algorithmus eingesetzt, welcher aus magnetischen Nahfeldamplituden Rickschlisse
auf die Position, Orientierung und den Strom einer festen Zahl von Dipol-Stérquellen
zieht. Neben dem oftmals hohen Rechenaufwand, der fur die Losung eines Minimie-
rungsproblems mit vielen freien Parametern notwendig ist, erzeugen die identifi-
zierten Quellen lediglich ein Abbild der gemessenen Nahfeldamplitudenverteilung.
Ohne physikalisch korrekte Begrenzung der Parameter kann nicht sichergestellt
werden, dass die berechnete Stromverteilung der realen Verteilung entspricht oder
lediglich eine von vielen mathematischen Lésungen erzeugt wurde. Dabei ist der Ein-
fluss von Mess- und Diskretisierungsfehlern sehr hoch.

Werden die aquivalenten Strome aus komplexen Nahfelddaten in Amplitude und
Phase bestimmt [6][7][115], kdnnen ebenfalls Optimierungsverfahren oder schnellere
direkte Losungsverfahren angewendet werden. In [6] wird eine feste Anzahl von
aquidistant angeordneten elektrischen oder magnetischen Dipolen angenommen,
deren Orientierungen und Stréome durch die Lésung von linearen Gleichungs-
systemen bestimmt werden. Die Autoren in [32] versuchen das Modell mathematisch
zu verbessern. Dazu werden die aktiven &quivalenten Storquellen im komplex-
wertigen Raum angeordnet. Um mdgliche Kantenstrome auszudricken, werden zu-
satzlich passive Dipole an den Randern platziert. Anschlieend wird die Position als
auch der Strom der aktiven Quellen, mit Hilfe einer ,Particle Swarm Optimization®
bestimmt. Da das Verfahren Nachteile bei rundstrahlenden Strukturen aufweist, wird
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eine Platine in einer metallischen Box verwendet, deren elektromagnetisches Feld
durch eine kleine Offnung gebiindelt abgestrahlt wird. In der Arbeit in [36] wird das
aguivalente Modell um die Eigenschaften eines dielektrischen Layers erweitert. Da
es sich bei der SRM typischerweise um ein mathematisch schlecht konditioniertes
inverses Problem handelt, werden Regularisierungsverfahren verwendet [43], um die
Dipolstrome mit héherer Genauigkeit zu ermitteln. Die Untersuchungen in [32] und
[36] werden jeweils an exemplarischen Einzelfrequenzen im GHz- bzw. im oberen
MHz-Bereich durchgefiihrt, bei denen eine stérungsfreie Aufnahme des Nahfelds zu
erwarten ist. Die Ergebnisse zeigen in beiden Veroffentlichungen eine gute Approxi-
mation des magnetischen Nahfelds in der Messebene und des elektrischen Fernfelds
in einem festgelegten Abstand. Es koénnen allerdings keine Aussagen uber die
Effektivitat der Methoden bei anderen Frequenzen getroffen werden. Auch wird nicht
klar, ob eine physikalisch korrekte Stromverteilung ermittelt wurde oder es sich
lediglich wieder um eine mathematische Anpassung an die gemessene Nahfeld-
verteilung handelt.

Betrachtet man die Stromverteilung auf einer Platine, so ist klar, dass die aqui-
valenten Quellen keineswegs unabhangig voneinander und auch nicht auf der
gesamten Flache verteilt sind. In [33] wird die Methodik aus [6] verbessert, indem
mittels eines iterativen Algorithmus versucht wird, die Orientierung der Dipole physi-
kalisch korrekt und in Verbindung zueinander anzusetzen. In [34] werden &quidistant
verteilte Quellen auf Basis von Korrelationsfunktionen der tangentialen magnetischen
Feldkomponenten miteinander korreliert. Hierzu ist ein sehr gro3er Datensatz an
Feldkorrelationen notwendig, was ortlich hochauflésende Nahfeldmessungen voraus-
setzt und zu einem immensen Rechenaufwand fuhrt. In [35] wird ein Verfahren aus
der Bildverarbeitung eingesetzt, um die Modellkomplexitat zu reduzieren und eine
schnellere und bessere Anpassung zu erzielen. Aus dem gemessenen Nahfeld wird
mit einer sogenannten ,Skeleton Function® die ortliche Verteilung der Stdrquellen
begrenzt und ihre Anzahl und ungeféhre Position abgeschétzt. Die abgeschatzten
Parameter werden anschlieRend iterativ angepasst, bis ein minimaler Fehler
zwischen dem approximierten und dem gemessenem Nahfeld entsteht. Auch dieses
Verfahren setzt zeitaufwendige Nahfeldmessungen voraus, die in der Lage sind, die
vorhandenen Strukturgrol3en ausreichend genau aufzulsen.

Ist das Modell mit seinen Storquellen identifiziert, ist in der Literatur wesentliches
Ziel, Aussagen uber das Fernfeld der Elektronikplatine treffen zu kénnen. Dies kann
durch eine einfache analytische Uberlagerung der Abstrahlung der Feldquellen
erfolgen. Um elektromagnetische Felddaten in einer realen Messumgebung be-
stimmen zu kdénnen und damit Vorhersagen Uber Antennenmesswerte zu treffen,
muss dabei der Einfluss der Messumgebung beachtet werden. Dies kann durch die
Integration des Abstrahlmodells in numerischen Simulationen erfolgen [8] oder durch
die Bestimmung von Korrekturfunktionen. In [114] und [44] wird dieser Ansatz fur die
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abstrahlenden Kabelbiindel in einem CISPR-25 Messaufbau untersucht. Die Autoren
in [45] verwenden fur die Losung des Aquivalenzprinzips die Huygens‘sche Ober-
flache und bestimmen Korrekturfunktionen flr den gesamten Messaufbau.

1.2 Zielsetzung und Gliederung dieser Arbeit

Ziel dieser Arbeit ist es, eine Methode zur Stromidentifikation auf Platinen zu ent-
wickeln, welche genaue und physikalisch korrekte Modelle erzeugt. Im Gegensatz zu
den Verfahren aus [6][33][34][35], bei denen durch Modelloptimierungen ein
schnelleres und préaziseres Abbild des elektromagnetischen Nahfelds in der Mess-
ebene gefunden werden soll, liegt der Fokus hier auf der Identifizierung der realen
Strome auf der Platinenoberflache. Die Stromverteilung auf einer Platine ist Uber-
wiegend an die Leiterbahnen und ICs gebunden. Demnach ist es mdglich, eine
Aussage Uber die Position der Stérquellen schon vor der Nahfeldmessung zu treffen.
Dieses Vorwissen kann aus CAD-Daten oder mittels bildgebenden Verfahren
gewonnen werden. Mit Kenntnis tber die moéglichen Strompfade kdnnen die Stor-
quellen miteinander korreliert und die freien Modellparameter stark reduziert werden.
Grundsatzlich lasst sich diese Vorgehensweise sowohl auf komplexe Nahfelddaten
als auch auf Felddaten anwenden, die lediglich in ihrem Betrag bekannt sind
[115][116]. Beim Einsatz von Zeitbereichsmessverfahren unter Zuhilfenahme einer
Referenzsignalmessung und nachfolgender mathematischer Zeit-/Frequenzbereich-
transformation liegen die Felddaten aber vollstandig in Betrag und Phase vor. Die
Methode hat dartber hinaus Vorteile bei fehlerbehafteten Messdaten. Fehler-
korrigierende Mal3nahmen konnen erfolgreich und mit geringem Aufwand an-
gewendet werden. Ist das aquivalente Modell bekannt, lassen sich prazise Feld-
berechnungen im Nah- und im Fernfeld durchfihren. Korrekturfunktionen, welche die
nicht idealen Parameter einer typischen Antennenmessung beschreiben, kénnen
leicht auf die identifizierten Quellen angewendet werden. Vorhersagen von den
Normen entsprechenden Antennenmesswerten sind somit mdglich. Dartber hinaus
konnen die an reprasentativen Raumkoordinaten durch einzelne Stérquellen er-
zeugten anteiligen Stoéraussendungen berechnet werden. Somit lassen sich
dominante Storquellen identifizieren und Storcharakteristiken virtuell beeinflussen.
Dieses Wissen kann anschlieRend als Grundlage fur Gegenmalnahmen heran-
gezogen werden.

In dieser Arbeit werden zu Beginn in Kapitel 2 theoretische Grundlagen beschrieben,
die zum Verstandnis und zur Durchfihrung der SRM und zur Modellbildung not-
wendig sind. Fur die Aufnahme der Eingangsdaten bzw. des Nahfelds haben Zeit-
bereichsmessverfahren Vorteile gegentber der Frequenzbereichsmessung. Die
Messtechnik im Zeitbereich verfligt meist Uber mehrere Kanale, was eine Be-
stimmung der Messsignalphasen nach der Transformation in den Frequenzbereich
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ermdglicht. Dartber hinaus lassen sich die Messungen mit einer wesentlich héheren
Geschwindigkeit durchfuihren. Es werden die durch technische Einschrankungen der
Zeitbereichsmessung und durch die mathematische Transformationen vom Zeit- in
den Frequenzbereich auftretenden Fehlerquellen dargestellt. In Kapitel 3 wird das fur
die Aufnahme der Messdaten aufgebaute Nahfeldmesssystem vorgestellt. Ein
wichtiger Punkt ist dabei die Kompensation der Feldbeeinflussung durch die
Messeinrichtung und die Bestimmung des Nahfelds aus dem Messsignal. Dariiber
hinaus werden hier die Vor- und Nachteile der Zeitbereichsmessung fur die SRM
beschrieben und analysiert. Kapitel 1 stellt die Verfahren zur ldentifikation der
aguivalenten Strome dar und analysiert auftretende Storfaktoren. Es werden die
Vorteile bei der Optimierung des Modells — durch das Vorwissen Uber die wahr-
scheinlichen Strompfade — erlautert und die Methoden zur Korrelation der aqui-
valenten Quellen eingefuhrt. Dabei ist wichtig zu erwéhnen, dass die Unter-
suchungen hier auf zweilagige Platinen mit durchgangiger Masseflache beschrankt
sind. Das um physikalische Parameter erweiterte Modell wird anhand verschiedener
Testplatinen sowohl mittels Simulations- als auch mit Messdaten verifiziert und mit
dem nicht optimierten Modell verglichen. Die resultierenden verbesserten Ergebnisse
werden durch einen Vergleich der Stromverteilung und der Feldwerte an einem
reprasentativen Beobachtungspunkt analysiert. In Kapitel 1 wird auf die Vorhersage
von ALSE-Antennenmesswerten mittels &aquivalenten Strommodells eingegangen.
Dabei werden Einflussfaktoren bei der Feldmessung beleuchtet und Methoden zur
Integration des Einflusses der Messumgebung in die elektromagnetische Ab-
strahlung des Modells vorgestellt. Die Verfahren werden anhand realer Messdaten
untersucht und verifiziert. Im letzten Kapitel wird auf die Ermittlung der Anteile an der
gesamten Stdraussendung von einzelnen oder mehreren sich tberlagernden Stor-
guellen eingegangen.



2 Allgemeine Grundlagen

Wie einleitend erlautert, existieren standardisierte Messmethoden zur Bestimmung
der gestrahlten Stdraussendungen von elektronischen Komponenten. In diesem
Kapitel wird zuerst ein kurzer Uberblick tiber die ALSE-Antennenmessmethode aus
der Norm CISPR-25 [1] gegeben. AnschlieRend wird auf die theoretischen Grund-
lagen zur Erstellung eines Strom- und Abstrahlmodells aus dem elektromagnetischen
Nahfeld eingegangen. Es werden die bei der Nahfeldmessung eingesetzten Sonden
beschrieben und Fehlerquellen bei der Verwendung von Zeitbereichsmessverfahren
aufgezeigt.

2.1 ALSE-Antennenmessverfahren zur Bestimmung
von gestrahlten Stéraussendungen

Zur Bewertung und Sicherstellung der elektromagnetischen Stéraussendungen von
elektronischen Systemen existieren verschiedene Normen, die in unterschiedlichen
Bereichen ihre Anwendung finden [46]. In der CISPR 25 Norm [1] sind Mess-
verfahren und Grenzwerte fir Fahrzeuge definiert, die den Schutz von internen
Systemen gegen Stéraussendungen gewahrleisten. Sogenannte ALSE-Antennen-
messungen sollen eine gute Korrelation zu den Stdraussendungen von Kom-
ponenten im Gesamtfahrzeug aufweisen und werden deshalb in der Praxis oft ge-
fordert. Neben dem vergleichsweise hohen Aufwand erweist sich die Reproduzier-
barkeit oftmals als problematisch [2].

Beim ALSE-Verfahren wird die zu untersuchende Elektronikkomponente mit einem
Leitungsbindel von etwa 2m Lange und einer entsprechenden Last auf einem
Metalltisch montiert und betrieben. Die Zielkonfiguration im Fahrzeug soll durch
diesen Aufbau angenahert werden. Als Messumgebung ist eine absorberverkleidete
Messkabine definiert, wobei auch Freifeldmessplatze eingesetzt werden. Die Norm
beschreibt dariber hinaus die genaue Konfiguration des Testaufbaus, die ein-
zusetzenden Messgerdate und ihre Konfiguration und die zu verwendenden
Messantennen (Abbildung 1). Das elektrische Feld wird in einem Frequenzbereich
zwischen 150 kHz und 2,5GHz mit unterschiedlichen Antennenstrukturen auf-
genommen. Dieser Frequenzbereich entspricht dabei den im Fahrzeug verwendeten
Frequenzen fur den Radioempfang und anderen mobilen Funkdiensten [1]. Der
Referenzpunkt der Messantenne befindet sich in einem Abstand von 1 m entfernt
vom Mittelpunkt des Kabelblndels. Die Antenne befindet sich damit in einer Distanz,
in dem das Untersuchungsobjekt eine komplexe Abstrahlcharakteristik aufweist.
Grundsatzlich muss an dieser Stelle zwischen einer Wellenausbreitung im Nah- und
Fernfeld unterschieden werden. Dabei sind zum einen die Wellenlange im Verhéltnis
zum Abstand als auch zum anderen die Grof3e der abstrahlenden Struktur
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entscheidend [20][47][48]. Hier wird zwischen Regionen des Feldes fur raumlich aus-
gedehnte und von sehr kleinen Antennen getrennt. Vereinfachend kénnen an dieser
Stelle auch die Nah- und Fernfeldbedingungen eines Hertz’'schen Dipols angesetzt
werden [20]. Bei tieferen Frequenzen erfolgt im sogenannten reaktiven Nahfeld ein
Austausch von Blindleistung zwischen der Antenne und der unmittelbaren Um-
gebung. Es werden keine elektromagnetischen Wellen abgestrahlt. Bei hohen Fre-
guenzen werden am Referenzpunkt der Antenne Fernfeldbedingungen erreicht, d.h.,
hier dominiert die Abstrahlung in den Raum. Der Bereich zwischen diesen Fre-
quenzen wird strahlendes Nahfeld bzw. Ubergangszone zwischen Nah- und Fernfeld
genannt. Hier wird zum einen Energie in den Raum abgestrahlt als auch zum
anderen von der Antenne aufgenommen.

Entsprechend der Vorgaben aus CISPR 25 wird im Frequenzbereich 150 kHz bis
30 MHz mit einer aktiven Monopolantenne gemessen. Fur Frequenzen oberhalb von
30 MHz werden breitbandige Antennen in horizontaler und vertikaler Polarisation ein-
gesetzt. Bis zu 200 MHz wird dazu meist eine bikonische Antenne verwendet. Fur
hohere Frequenzen bis zu 2,5 GHz kommt oft eine logarithmisch-periodische Antenne
zum Einsatz. Alternativ ist im Frequenzbereich 1 GHz bis 2,5 GHz auch eine Horn-
antenne zulassig.

150 kHz - 30 MHz 30 MHz - 2,5 GHz

Absorberkammer Absorberkammer

Messantenne
(z.B. LogPer

b= 1000 mm b= 1000 mm

Abbildung 1: ALSE-Antennenmessverfahren

Auch die komplexe Messumgebung fiihrt zu Fehlern in den Messergebnissen. Die
nicht ideale Absorberkammer, z.B. metallische Objekte und die realen Eigenschaften
von Absorbern, kdnnen zu erheblichen Einflissen fuhren (Kapitel 1). Auch die not-
wendige Peripherie fir den Betrieb des Messaufbaus beeinflusst die Felder und kann
das Messergebnis deutlich verfalschen. Darliber hinaus werden die eingesetzten
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Messantennen zumeist unter Fernfeldbedingungen kalibriert. Nahfeldeffekte gehen
ebenfalls unweigerlich als Fehler in die resultierende Antennenspannung ein.

2.2 Modellerstellung zur Bestimmung von
gestrahlten Stéraussendungen

Verhaltens- bzw. Abstrahlmodelle kdnnen in der Entwicklung von elektronischen
Komponenten und der Bewertung ihrer elektromagnetischen Stéraussendungen
hilfreich sein. Lassen sich die Komponenten aufgrund ihrer Komplexitat nicht mehr
ohne weiteres modellieren, so kénnen auf Nahfeldmessungen basierende Makro-
modelle bestimmt werden. Diese kdnnen spater flexibel in Simulationen eingebunden
und zur Vorhersage von ALSE-Antennenmesswerten eingesetzt werden. Im
Folgenden wird auf die theoretischen Grundlagen zur Bestimmung von Quellen aus
einem resultierenden elektromagnetischen Feld eingegangen.

2.2.1 Das Vektorpotential

Zur Bestimmung des elektromagnetischen Feldes und damit der LOsung der
Helmholtz-Gleichungen, ausgehend von einer Quelle mit den Stromdichten J und M,
kann das Vektorpotential zur Berechnung verwendet werden. Voraussetzung fur
diese Vorgehensweise ist die Betrachtung der Wellenausbreitung in einem
homogenen und quellenfreien Medium. Nach [49] folgt fUr eine elektrische Strom-
dichte J und eine magnetische Stromdichte M = 0 das magnetische Vektorpotential:

_H el
A = £ jV [J s =gav @-1)

Wobei V' das Volumen darstellt, Gber das zu integrieren ist. r’ ist der Ortsvektor der
Quelle J, r der Ortsvektor des Beobachtungspunkts P und k der Wellenvektor mit
k =2m /A (Abbildung 2). y steht dabei fur die Permeabilitat des Mediums. Das
magnetische Feld H(r) lasst sich nun als Wirbelfeld des Vektorpotentials A(r)
gemal

H(r) = irot A(r) (2-2)

darstellen. Mit dem Durchflutungsgesetzt folgt daraus fir das elektrische Feld E (r):
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1
E(r) = jwe (rot H(r) =) (2-3)

Dabei steht ¢ fur die Permittivitat des Mediums. Unter Beachtung der Quellenfreiheit
am Beobachtungspunkt P ergibt sich fur E(r):

E(r) = jw%rot H(r) (2-4)

Fur das elektrische Vektorpotential einer magnetischen Stromdichte M und J = 0 gilt
aquivalent zum magnetischen Vektorpotential:

€ e—jk|r—r'|
F(r) = —w M) ————adV’ (2-5)
41 |[r — 7’|
VI
Das elektromagnetische Feld ergibt sich hierbei zu:
1
E(r)=— ;rot F(r) (2-6)

H(r) =-— L (rot E(r) + M) (2-7)
joou
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Abbildung 2: Vektorpotential einer Quelle am Beobachtungspunkt P

2.2.2 Der Elementardipol

Ein infinitesimal kurzes Stromelement mit der zeitlich veranderlichen Stromdichte |
wirkt als Strahler und wird als Elementardipol bezeichnet (Abbildung 3). Wir be-
trachten den elektrischen Elementardipol, dieser wird auch als Hertz'scher Dipol

bezeichnet.

Abbildung 3: Vertikaler elektrischer Dipol im kartesischen Koordinatensystem
Aufgrund seiner geringen La&nge kann seine Stromverteilung als homogen an-

gesehen werden. An seinen Enden befinden sich Punktladungen Q., die zeitlich
harmonisch mit Wechselstrom I, oszillieren(Abbildung 4).

JwQe = I¢ (2-8)
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Entsprechend (2-8) berechnet sich das Dipolmoment I, des Elementardipols, das
nach [49] gegeben ist, mit:

ie = jwQel =11 (2-9)

Toedl
CHRC

Abbildung 4: Oszillierender Hertz'scher Dipol

Abbildung 3 zeigt einen vertikal ausgerichteten Hertz'schen Dipol mit seiner Lange [,
dem Ortsvektor ' und dem Moment I,. Um sein elektromagnetisches Feld am
Beobachtungspunkt P zu berechnen, muss zuerst das magnetische Vektorpotential
A(r) bestimmt werden. Da es sich um einen elektrischen Dipol handelt, sind der
magnetische Strom und und das elektrische Vektorpotential F gleich Null. Das
magnetische Vektorpotential in einem Medium mit g =1 lasst sich fur ein strom-
fuhrendes Liniensegment nach [20] ausdricken zu:

e—jk|r—r'|

A(T) = %j Ie (T,) Wdll (2'10)
c

Fur den vertikal ausgerichteten elektrischen Dipol (Abbildung 3) folgt daraus:

A(r) = ¢,

1 U2 —jk|r—7'| 3 —jk|r—7']
J ¢ ¢ 3 (2-11)

— |, ——dz'=],—————¢
A )y, ¢ lr—r'| “4ualr —1r'| ?

Dabei ist é, der Einheitsvektor mit é, = [0, 0, 1]T und I, der oszillierende Strom im
Dipol. Entsprechend (2-2) kann das magnetische Feld H Uber die Rotation des
Vektorpotentials berechnet werden. Alle Untersuchungen in dieser Arbeit basieren
auf der Darstellung im kartesischen Koordinatensystem. Die Rotation des Vektor-
potentials A in kartesischen Koordinaten folgt nach [50] zu:
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(A=d 0A, O0Ay y (aAX 6A2>+ . [0Ay  0A4 (2-12)
roRA = & dy 0z oz ~ax/) "\ ax dy
mit
R=r—r|=vJ&—-x)2+{F—-y)2+ (z—2)?2 (2-13)

ergibt sich das magnetische Feld fur einen vertikal orientierten Dipol in z-Richtung
(Abbildung 3) mit u = 1 zu:

emikir-rl g Kk o' -y
VA — 1 !
Hm) =L 41 (Ir —1'|3 T |r — r'|2) —(x —x) (2-14)
0
Y (rrr)

Die magnetischen Felder fur horizontale Dipole in x- und y-Richtung folgen analog
Zu:

-0
H*(r) = Ly, (r, ) | (2 —2) (2-15)
-y =)
—(z' — 2)]
HY(r) = T, (r,1") 0 (2-16)
| (x' —x) |

Aus dem magnetischen Feld lasst sich mit (2-3) das elektrische Wirbelfeld be-
rechnen. Da am Beobachtungspunkt P Quellenfreiheit gegeben ist, vereinfacht sich
der Zusammenhang zu:

E(r) = j%rot H(r) (2-17)

Mittels Rotation in kartesischen Koordinaten (2-12) folgt ftr das elektrische Feld nach
[128]:
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i Yo ()X —x)(z—2)
E*(r) =1, V()Y —y)(z—2) (2-18)
Yo ([ =)+ ' = y)?] + 2y, (r, )]

YOI =92 + @ = 2]+ 24 (1))
E*(r) = I P ()& =)y —y) (2-19)
Yo(r, 1) (X' —x)(z - Z)

) Yo (M) =)y —y)
EY(r) = I, [y (r r)[(' = %)% + (2" — 2)?] + 2y (1, 1) (2-20)
Yo (r, M)y —y)(z—12)

mit

1 e iklr-rl 3 3k k2
"N — _ — 2-21
lIJZ(F,F) j(l)g 41 ( |r_rI|5 ]|T—T,|4+|r_r,|3> ( )

Die Berechnungen fur das elektromagnetische Feld eines magnetischen Dipols
sollen an dieser Stelle nicht durchgeftihrt werden. Sie kbnnen aber analog zu der hier
gezeigten Vorgehensweise unter der Verwendung des elektrischen Vektorpotentials
F (2-5) und den Berechnungen fir die Felder mit (2-6) und (2-7) erfolgen.

2.2.3 Das Eindeutigkeitstheorem

Um aus der Wirkung eines Problems Ruckschlisse bezlglich der Quelle ziehen zu
kénnen, muss die Eindeutigkeit des Problems sichergestellt werden. Abbildung 5
zeigt eine Quelle, die durch die Stromdichteverteilungen J und M beschrieben wird.
Sie befindet sich in einem Gebiet V, welches von der Oberflache S eingeschlossen
wird. Es werden zwei Feldverteilungen E;, H, und E,, H, definiert, die jeweils eine
Wirkung bzw. Losung der gegebenen Stromverteilung J, M darstellen. Aus [51] folgt
das Eindeutigkeitstheorem, das besagt:

,Das Feld in einem Gebiet wird eindeutig bestimmt durch die Quellen in diesem
Gebiet und durch die tangentialen Komponenten des elektrischen Feldes auf der
Grenzflache oder durch die tangentialen Komponenten des magnetischen Feldes auf
der Grenzflache oder die tangentialen Komponenten des elektrischen Feldes auf
einem Teil der Grenzflache und die tangentialen Komponenten des magnetischen
Feldes auf der restlichen Flache.”
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Eine LOosung des Problems, das die Maxwellgleichungen und entsprechende
Randbedingungen erfiillt, ist demnach eindeutig. Mathematisch ist die Eindeutigkeit
im Gebiet IV somit bei gleichen Quellen oder Quellenfreiheit gegeben und wenn
entlang S qilt:

oder
oder (2-22) auf einem Teil von S und (2-23) auf dem Rest von S.

Lésung 1 Lésung 2

Abbildung 5: Zwei Losungen und das Eindeutigkeitsprinzip

2.2.4 Das Aquivalenzprinzip und die Huygens’sche
Oberflache

Die Grundlage fir das Aquivalenzprinzip stammt aus der Optik und wird als
Huygens’sches Prinzip bezeichnet. Es sagt aus [52] (Abbildung 6):

s~Jeder Punkt auf einer Wellenfront kann als neue Quelle einer zweiten kugelfdrmigen
Wellenfront betrachtet werden. Die zweite Wellenfront entsteht dabei aus der
Uberlagerung der neuen kugelférmigen Wellen.“
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Wellenfront 1

/

Punktquellen —— 3

\

Wellenfront 2

Abbildung 6: Huygens’sches Prinzip

Aus dem Huygens’schen Prinzip und dem zuvor beschriebenen Eindeutigkeits-
prinzip folgt das Aquivalenzprinzip. Abbildung 7 zeigt eine Strahlungsquelle, die mit
der Stromdichteverteilung J; und M; beschrieben wird. Sie befindet sich in einem
Volumen V, das von der Oberflache S eingeschlossen wird. Ihre elektromagnetische
Feldverteilung ist innerhalb und au3erhalb von S mit E; und H; gegeben. Die von der
Quelle ausgehende Wellenfront auf S lasst sich durch &quivalente Punktquellen
ausdrticken, die aul3erhalb von S die gleichen Felder E; und H, erzeugen, wenn die
Randbedingungen entlang S und die Strahlungsquellen au3erhalb von S unverandert
bleiben.

Originalquelle Aquivalentes Problem

E1!H1

Hi,&1

Abbildung 7: Strahlungsquelle und ihr &quivalentes Problem
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Das aquivalente Problem ist in Abbildung 7 dargestellt. Die Originalquelle wird
entfernt, die Felder innerhalb der Grenzflache S werden mit E und H bezeichnet und
die Felder auf3erhalb von S weiterhin mit E; und H,. Um jetzt die Randbedingungen
entlang S zu erfullen, missen Quellen auf S existieren. Diese werden definiert zu:

Js =A X [H; —H] (2-24)

M, = —A x [E, — E] (2-25)

Dabei steht J; fur die elektrische Flachenstromdichte, M fur die magnetische
Flachenstromdichte der virtuellen &aquivalenten Quellen und 7 fir den Normalen-
vektor, der auf der Oberflache S steht. Da die Eindeutigkeit des Feldes durch die
aquivalenten Quellen nur auBerhalb von S gegeben ist und auch lediglich die
aulReren Felder von Interesse sind, werden E und H zu Null gesetzt. Daraus folgt das
Aquivalenzprinzip nach Love (Abbildung 8) [53]:

Jo=AxXH (2-26)

M, = —AXE, (2-27)

Auf Basis dieser aquivalenten Quellen J; und Mg kdénnen neue Wellenfronten be-
stimmt werden und damit Feldberechnungen im gesamten Raum auf3erhalb von V
erfolgen.

Abbildung 8: Aquivalenzprinzip nach Love
Die sogenannte Huygens'sche Oberflache basiert auf dem Aquivalenzprinzip und

wird in den meisten Fallen praktisch als Huygens’sche Box oder als unendlich aus-
gedehnte, bzw. ndherungsweise im Verhaltnis zur Quellenausdehnung grof3e Huy-
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gens’sche Ebene angenommen (Abbildung 9). Sie wird verwendet, um beliebige
Quellenstrukturen durch eine aquivalente Verteilung auf einer definierten Flache ab-
zubilden.

Entsprechend des Eindeutigkeitstheorems sind fir die Aquivalenz prinzipiell nur die
tangentialen Feldkomponenten des elektrischen oder des magnetischen Feldes not-
wendig. Um das Problem lediglich auf eine Feldform zu reduzieren, sind weitere An-
passungen notwendig. Nach Love sind die Felder innerhalb von S Null und werden
nicht durch die Einfuhrung eines anderen Mediums im Volumen V beeinflusst. Das
aquivalente Problem wird somit um ein perfekt leitendendes Medium PEC (,Perfect
Electric Conductor®) oder PMC (,Perfect Magnetic Conductor®) erganzt (Abbildung
10). Im Fall von PEC ergeben sich die tangentialen Komponenten des magnetischen
Feldes auf S zu Null und es ist nur noch eine magnetische Stromdichte Mg an-
zusetzen (2-27). Bei der Wahl von PMC werden die tangentialen Komponenten des
elektrischen Feldes zu Null und es wird nur die elektrische Stromdichte J; nach (2-26)
bendtigt, um die Bedingungen der Eindeutigkeit zu erfullen.

z z
A
THuygens'sche Box "T"“e\’cbe“e
10
11 ge,(\as
s i
; P
i 7
| ff _______________ Y Al y
A ™ "
/ [ o]
X/ ,/”’,,’ X /I/
co
Abbildung 9: Huygens’sche Oberflachen
EvHy EvHy o
s v " s v "
0,0 0,0
Elektrischer Magnetischer /‘]5 =nxH
Leiter - Leiter
/MS =-nxE;,

Abbildung 10: Erweiterung des aquivalenten Problems um ein Medium
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2.2.5 Die Source Reconstruction Method / Das inverse
Problem

Auf Basis der Huygens'schen Oberflache besteht bei Einhaltung des Aquivalenz-
prinzips die Mdglichkeit, alle Felder auRerhalb von S zu berechnen. Es ist dabei er-
sichtlich, dass die so ermittelte aquivalente Stromverteilung auf der Flache prinzipiell
auch realitatsferne oder physikalisch nicht korrekte Werte annehmen kann. Es ist
schwierig, die physikalischen Gegebenheiten des zu untersuchenden Objekts, z.B.
einer Elektronikplatine, direkt auf die Huygens’sche Oberflache zu Ubertragen. Be-
stimmt man jedoch eine &quivalente Stromverteilung direkt auf der Platine, so
kénnen Aussagen Uber die Einhaltung physikalischer Gesetzmaligkeiten getroffen
werden. Mittels ,Source Reconstruction Method“ oder der Ldsung eines inversen
Problems kann dies erzielt werden (Abbildung 11). Es soll dabei ein Modell, welches
die reale Stromverteilung der Platine widerspiegelt, entstehen. Sind die Stérquellen
bekannt, koénnen weitergehende Analysen erfolgen. Entsprechend der Huy-
gens’schen Oberflache beruht die SRM auch auf dem Eindeutigkeitstheorem (Kapitel
2.2.3).

Prinzipiell ist das Vorgehen bei der SRM immer gleich. Das elektrische, magnetische
oder elektromagnetische Nahfeld der zu untersuchenden Struktur wird entlang einer
oder mehreren Oberflachen aufgenommen. Dies geschieht meist an aquidistant ver-
teilten oder an fur die SRM wesentlichen Beobachtungspunkten [12][13]. Die
aquivalenten Quellen werden durch Stromelemente abgebildet, angeordnet und das
inverse Problem zwischen der Wirkung, dem elektromagnetischen Feld und der
Ursache, den Quellen, gelst.

\\\\\ Ty
\\\\\\\

e]ddaten

> SRM < Modell

(passiv)

Aquivalentes
Strahlungsmodell

Abbildung 11: Source Reconstruction Method
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2.2.5.1 Das Multi-Dipol Modell

Als felderzeugende Quellen bei der SRM lassen sich gut Elementardipole verwenden
(Abbildung 12). Jeder Dipol wir dabei durch seine Position ', seine Orientierung und
durch sein Moment I, = Il eindeutig bestimmt. Die Orientierung des Dipols ergibt
sich aus seinen Vektorkomponenten im kartesischen Koordinatensystem.

A

z

'/y,

Abbildung 12: Felduberlagerung von zwei Dipoltripeln am Beobachtungspunkt P

Somit gilt fir den elektrischen Dipol:

I;F = [Iex'ley'lez]T (2-28)

und fur den magnetischen Dipol:

111‘1 = [Imxtlmy'lmz]T (2-29)

Diese Konstrukte werden im Folgenden als ,Dipoltripel® bezeichnet. Das
elektromagnetische Gesamtfeld eines Dipoltripels lasst sich durch die Uberlagerung
der Felder seiner Einzelkomponenten Iy, Iy, lo, 0der Iy, Iy, Iy, herleiten:

H(r) = H*(r) + HY(r) + H*(r) (2-30)
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E(r) = E*(r) + EY(r) + E*(r) (2-31)

Da die folgenden Uberlegungen fir den elektrischen und den magnetischen Dipol
identisch sind, wird ab jetzt beispielhaft der elektrische Dipol mit Dipolstrom I, ver-
wendet. Mit den Gleichungen (2-14) - (2-16) ergibt sich in der Matrixschreibweise fur
das magnetische Feld H:

Hx 0 (Z,_Z) —(y’—y) Iex
H(r) = [Hy| = 4y (r, ) | =(2" — 2) 0 (x" = x) | [Hey|! (2-32)
HZ (y’_y) _(x’_x) 0 Iez

mit den Substitutionen

K* = =, (r, 7)) (x" — x)1

KY = =y (r, ) (' = »)! (2-33)

K* = =y (r,7") (2 = 2)1

folgt daraus:

H, 0 —KZ KY 1|lex
H(T) = Hy =| K% 0 —K* Iey (2'34)
H, —KY K* o 1|1,

Aquivalent dazu ergibt sich mit (2-18) - (2-20) und mit den Substitutionen M,;:

M = Y, (r, 7)) (X' — x)(y — y)I
MiZ = Y, (r, 7)Y (X" — x)(z — 2')1
(2-35)

MY” = Y, (r, ) (' = ¥)(z — 2)1

M;Y = (W ([ — 0% + (v = »)2] + 20 (r, 7)1
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XZ
M;

(W2, D[ = )% + (2" = 2)*] + 20, (1, 7)1

MY = (Yo (PO = 3)% + (7 = 2)2] + 24, (7))

Fir das elektrische Feld E:

E] [M)
E(r) =|Ey| =M}
E, M>?

xy
Ml
Xz
M;
yz
My

Mfz Iex
MY“ | ey (2-36)
M;y I,

Das elektromagnetische Feld einer Quelle IeT"’ kann nun im Kkartesischen
Koordinatensystem an beliebigen Beobachtungspunkten P, berechnet werden. Zur
Ldsung des inversen Problems ist eine Anzahl an Q aquivalenten Quellen notwendig.
Die Felder der Quellen tberlagern sich am Beobachtungspunkt B, zu:

Hy(r) =

En(m) =

K7 (2-37)

(2-38)

n e

Die Koeffizientenmatrizen K} und M;l beschreiben dabei eine lineare Abbildung einer
Quelle am Ort r'? auf einen Feldpunkt am Ort r™. Abbildung 12 zeigt die Uber-
lagerung von zwei Dipoltripeln an einem Beobachtungspunkt P. Fir eine beliebige
Anzahl N von Beobachtungspunkten Py erhalten wir die linearen Gleichungssysteme:
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- T,1
KA ol
: Kr - K2l :
H = lHn = P |k (2-39)
: K} k2| :
e
H, I
o - mey)
E=|H,|=]: ~ i |{IMFMI (2-40)
; Mj MZ]| :
H,, N N /T

Bei den Matrizen K und M handelt es sich also um die lineare Abbildung zwischen
den Quellen und dem resultierenden Feld. Dabei enthalten K und M die geo-
metrischen Zusammenhange zwischen den Dipolpositionen, den Beobachtungs-
punkten und der frequenzabhangigen Wellenausbreitung. I stellt den gesuchten
Losungsvektor fir den Strom dar. Das inverse Problem lasst sich nun durch
Inversenbildung des Kerns direkt I6sen:

I=KH (2-41)
[=M"E (2-42)

Es ist ersichtlich, dass die SRM sowohl auf Basis von magnetischen als auch auf
Basis von elektrischen Nahfelddaten durchgefuhrt werden kann.

2.2.5.2 Metallische Grenzflachen und Spiegelstrome

Betrachtet man einen Hertz’'schen Dipol Uber einer idealen unendlichen Masseflache,
so wirkt diese wie ein Spiegel und reflektiert die elektromagnetische Welle ent-
sprechend des Reflexionsgesetzes. So Uberlagern sich an einem Beobachtungs-
punkt P die direkt eingestrahlte Welle und eine reflektierte Welle. Folgt man der Aus-
breitung der Welle, so wird diese von einer virtuellen Quelle unterhalb der Masse-
flache erzeugt. Diese Quelle wird als Spiegelquelle bezeichnet [54].

Abbildung 13 zeigt einen vertikal orientierten elektrischen Dipol, der in der H6he h
Uber einer PEC Masseflache angeordnet ist. Um die Randbedingungen an der
Grenzflache S zu erfullen, missen die tangentialen Komponenten des elektrischen
Feldes entlang S gleich Null sein. Dies lasst sich erzielen, indem die Spiegelquelle in
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Hohe h an der gleichen horizontalen Position unterhalb der Masse angeordnet wird.
Entsprechend des Eindeutigkeitstheorems ist das Problem eindeutig, wenn die
virtuelle Quelle in ihrer Ausrichtung und Polarisation mit der realen Quelle Gberein-
stimmt und die Randbedingungen eingehalten werden. Abbildung 13 zeigt auch
einen horizontalen elektrischen Dipol. Die Eindeutigkeit ist hier nur gegeben, wenn
der virtuelle Dipol um 180° in seiner Polarisation verschoben ist. Fir den
magnetischen Dipol sind die Zusammenhange vertauscht (Abbildung 14). Wird an-
statt PEC PMC verwendet, sind sie ebenfalls als invers zu betrachten [54]. Es darf
nicht unerwahnt bleiben, dass die Spiegeltheorie eine unendlich ausgedehnte und

perfekt leitende Masseflache voraussetzt.

Quelle
(horizontaler el. Dipol)

Quelle
(vertikaler el. Dipol)

////////////////////////’//////// /PEC
" h

AY
.
V|rtuelle Quelle virtuelle Quelle

Abbildung 13: Elektrische Dipole und ihre Spiegeldipole tber einer PEC-Flache
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F)
A ,

Quelle 6 e e, T T Quelle
(vertikaler mag Dlp0|) = . (horizontaler mag. Dipol)
2 %

& ©
Q 1 []
oIy r-re ’P'

h
0'} (01 q'\
//////////////////////////////// /PEC
h

—» _
wrtuelle Quelle virtuelle Quelle

Abbildung 14: Magnetische Dipole und ihre Spiegeldipole Uber einer PEC-Flache

Fur die Uberlagerung der realen Quelle und ihren virtuellen Spiegel ergibt sich fur
einen elektrischen Dipol in z-Ausrichtung das magnetische Feld entsprechend (2-14)
zu:

) o' -y
H%(r) = L, (r, 1) [—(x’ —x)
0

(ys' —y) ]
(2-43)

+ Ly (1) [—(XS' — X)
0

Dabei beschreibt r," den Ortsvektor der Spiegelquelle. Die magnetischen Felder der
horizontalen Dipole in x- und y-Ausrichtung sind:

0 0
H*(r) = L (r,1") [ (z' —2) ] — L (r,rs") [ (zs' —2) ] (2-44)
-6 -y —s—Y)
—(z' —2) —(zs' — 2) (2-45)
HY(r) = iprl (r,r") [ 0 ] - ixqjl (r,rs) [ 0 ]
x'—x) (Xs — %)

Damit ergibt sich fur ein Dipoltripel Gber einer PEC Masseflache das magnetische
Feld H an einem Beobachtungspunkt P zu:
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H, 0 —K?+KZ K +K) |[lx
H(r) = Hy = K% — KSZ 0 —K* — KS?C Iey (2'46)
H, —KY+K? K*-—K¥ 0 le,

Dabei stehen K¥, KY und KZ fiir die linearen Abbildungen des Spiegeldipol-Tripels auf
einen Feldpunkt. Fur das elektrische Feld gilt &quivalent dazu:

E| [Mz Mz M{T-Miy M- M
E(r) = |Ey| = [MP =M M3"—M3g My —Mig||ley (2-47)
Ezl Mz + M2 MYZ+ M2 MY+ MY | ez

Mit den linearen Abbildungen M7, My%, M{%, M3%Z, M;7 und M, ;. Die Berechnungen

1,5 72,5
fur (2-47) sind im Anhang (Kapitel 12.1) zu finden. Die Anzahl der Gleichungen zur
Durchfihrung der SRM aus (2-41) und (2-42) erhohen sich demnach nicht. Es
mussen lediglich die Elemente in K und M angepasst werden.

2.3 Sonden fur die Messung des
elektromagnetischen Nahfeldes

Die SRM setzt die Kenntnis Uber das elektromagnetische Feld in einer Oberflache
nah der zu untersuchenden Struktur voraus. Zu diesem Zweck werden Nahfeld-
sonden eingesetzt, um das Feld an interessierenden Beobachtungspunkten im
Nahfeld in messbare Ausgangssignale umzuwandeln. Zur optimalen Durchfihrung
der SRM eignen sich Sonden mit idealen Eigenschaften:

e Selektive Aufnahme der elektrischen bzw. magnetischen Feldkomponenten
e E-/H-Feldunterdriickung
e Ruuckwirkungsfreiheit
e Messung eines idealen Feldpunktes
¢ Unendlich hohe Empfindlichkeit
Fur reale Feldsonden mussen die Eigenschaften entsprechend angepasst werden:

e Selektive Messung der Feldkomponenten und E-/H-Feldunterdriickung nicht
ideal [6][8][9][10][11][7]
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e Erzeugung eines Storfelds und Uberlagerung mit dem elektromagnetischen
Feld der Struktur [55]

¢ Raumliche Ausdehnung der Feldsonde und nicht ideale Ortsauflosung [56][19]

e Empfindlichkeit der Sonde begrenzt

Ortsauflésung und Empfindlichkeit zeigen gegenlaufiges Verhalten [19]

Bei der Messung des magnetischen Feldes werden Uublicherweise Schleifensonden
eingesetzt. FUr die Messung des elektrischen Feldes Monopol- oder Dipolsonden. In
[57] wurden spezielle Nahfeldsonden fur die gleichzeitige Messung des magne-
tischen Tangentialfeldes untersucht. In [56] wurden Sonden entwickelt, die fur die
simultane Messung von mehreren Feldkomponenten des magnetischen und des
elektrischen Feldes eingesetzt werden kdonnen. Da eine Reduktion des Messauf-
wands durch die gleichzeitige Messung mehrerer Feldkomponenten in dieser Arbeit
nicht ausschlaggebend ist, werden im weiteren Verlauf einfache Sonden verwendet,
deren Verhalten mathematisch leicht abzubilden ist.

2.3.1 Die magnetische Nahfeldsonde

Bei der magnetischen Nahfeldsonde handelt es sich tblicherweise um eine elektrisch
kleine Schleifensonde. Sie besteht im Prinzip aus einer Drahtschleife mit dem
Schleifenradius R und dem Drahtradius a. Bei Auftreten eines magnetischen Flusses
® durch ihrer Flache Ag wird nach dem zweiten Maxwell’'schen Gesetz eine
Spannung u; induziert.

dd d
u; = = —N— f BdA (2-48)
A

N =N

Abbildung 15 zeigt eine Schleifensonde mit einer Schleife N =1, die von einem
magnetischen Feld der Flussdichte B durchdrungen wird. Es wird davon ausge-
gangen, dass die Sondenfliche A; (= m%R) ausreichend klein ist, so dass die
Flussdichte B in der Sonde als homogen betrachtet werden kann (B; = B, = B3). Fur
eine konstante Flache A kann dann vereinfacht geschrieben werden:

d d

Zur Vereinfachung wird (2-49) in den Frequenzbereich transformiert:
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U; = —jwuHAg (2-50)

Das Verhalten der Schleifensonde kann nun mit einem Ersatzschaltbild nachgebildet
werden (Abbildung 15). Dieses enthalt den ohmschen Widerstand des Drahtes und
Strahlungswiderstand Rg, die Schleifenkapazitdt Cs und die Schleifeninduktivitat Lg
[55][56].

Nahfeldsonde Ersatzschaltbild

Abbildung 15: Nahfeldsonde fiir das magnetische Feld

Von Interesse ist die Spannung U;, welche an der Lastimpedanz Z; abfallt und als
messbares Ausgangssignal verwendet werden kann. Sie ergibt sich mit Hilfe des
Ersatzschaltbildes zu:

Z
U, = U; —= (2-51)
Z, + Z,
mit
Rs + jwL
7, s T 0% (2-52)

~ (1 — w2LsCq) + jwRsCy

Dabei kann R als vernachlassigbar klein angenommen werden. Die Schleifen-
kapazitat Cs; wirkt erst bei hoheren Frequenzen und wird zuerst vernachlassigt. Die
Induktivitat einer Schleife berechnet sich nach [20] zu:
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L = uoR [ln (8 g) - z] (2-53)

Entsprechend des Lastwiderstands weist die Magnetfeldsonde einen differen-
zierenden oder konstanten Amplitudengang auf. Mit R¢ — 0 und Cs — 0 folgt:

Z Z

= —_— = —7 HA——F _
Ui L, - A ol (2-54)

Uy,

Und damit ergibt sich fur eine niederohmige Belastung mit Z; < jwLg eine konstante
Spannung U;:

A
UL:,UL_SHZL (2'55)

und fur eine hochohmige Belastung mit Z;, > jwLg ergibt sich ein differenzierendes
Verhalten:

U,=U; = —jouHA (2-56)

Die Ubertragungsfunktion H/U, fir eine Feldsonde mit einem Schleifenradius
R = 25mm, einem Drahtradius von a=1mm und einem Lastwiderstand von
Z;, =50Q ist in Abbildung 16 dargestellt. Fir die Grenzfrequenz zwischen dem
differenzierenden und dem konstanten Verhalten ergibt sich:

 2mLg

fe (2-57)

Um hohere Frequenzbereiche nachbilden zu kénnen, muss die Schleifenkapazitat
berlcksichtigt werden. Diese ist nach [58] wie folgt anzusetzen:

2€oR

RCICR o

Aus (2-57) ist ersichtlich, dass die Empfindlichkeit der Sonde im Falle eines
konstanten Amplitudengangs nicht nur Gber die Wirkflache A, sondern auch tber die
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Lastimpedanz Z; und die Induktivitdt Lg gesteuert werden kann. Im Falle des
differenzierenden Amplitudengangs (2-54) kann die Steuerung primér nur Uber die
Wirkflache geschehen.

80 ey ey

60
Resonanz

20

H/U_ [dB]

I VN . R S ——

Differenzierender Konstanter

20+ Amplitudengang

Amplitudengang

-40
108

107

108

10°

1010

Frequenz [Hz]

Abbildung 16: Ubertragungsfunktion und Verhalten der Nahfeldsonde fiir das
magnetische Feld

2.3.2 Die elektrische Nahfeldsonde

Da in allen nachfolgenden Untersuchungen ausschlief3lich magnetische Nahfeld-
sonden eingesetzt werden, wird an dieser Stelle nur kurz auf die elektrische Feld-
sonde eingegangen. Diese kann als Dipol- und als Monopolsonde zur Aufnahme
unterschiedlicher Komponenten des elektrischen Feldes verwendet werden. Die
Abbildung 17 zeiget Skizzen beider Bauformen. In Abbildung 17 ist auRerdem das
Ersatzschaltbild dargestellt. Es besteht aus dem Strahlungswiderstand R, der
Antennenkapazitat €, und dem Lastwiderstand Z; [55]. Entsprechend (2-54) fur die
Magnetfeldsonde ergibt sich fur die Spannung Uber dem Lastwiderstand der
elektrischen Feldsonde:

ZyZy,
Zy+ 7,

U, = jweEA,l, = jweEA, (2-59)
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Wobei E flr das elektrische Feld, A, fur die aquivalente Sondenflache und ¢ fur die
Permittivitat stehen. Iybeschreibt einen idealen Generator und die Impedanz Z, ist
definiert zu:

1
Zy =R+ oG, (2-60)
Dabei ist Cy:
A,
Cy = (2-61)
he

mit h, der effektiven Hohe der elektrischen Feldsonde und ihrer aquivalenten Flache
A,. Genauere Informationen sind beispielsweise in [55] und [56] zu finden.

Symmetrische Dipolsonde Monopolsonde Ersatzschaltbild

I
(Il
il

Schirm Innenleiter

SChiQi Innenleiter \ !
|0T$ Z, Z[ ]} o

Ehor EVGF

Abbildung 17: Elektrische Nahfeldsonde fur verschiedene Feldkomponenten und
ihr Ersatzschaltbild

2.4 Mathematische Methoden zur Spektralanalyse

Zeitbereichsmessverfahren kdnnen gerade bei Messungen mit einer hohen Anzahl
an Messpunkten, die bei Scanverfahren erforderlich sind, zeit- und kostensparend
eingesetzt werden (Kapitel 3.4.1). Daten, die aus Zeitbereichsmessungen gewonnen
wurden, lassen sich anschlieBend mit Hilfe von mathematischen Verfahren in den
Frequenzbereich transformieren.

Periodische Funktionen werden mittels Fourieranalyse [59] in eine Summe von aus-
gewahlten Sinus- und Cosinusfunktionen zerlegt. Eine periodische Funktion f(t)
kann somit durch eine trigonometrische Reihe, die sogenannte Fourier-Reihe, dar-
gestellt werden. Das heif’t, es wird mit der Uberlagerung von Sinus- und Cosinus-
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Elementarschwingungen unterschiedlicher Amplituden und Frequenzen approximiert.
Es ergibt sich fur das Signal f(t) die Fourier-Reihe:

f@) = % + Z [ancos (27;1nt> + b,sin (@)]

27mt)

f(t)cos ( T

(2-62)

Q
3
Il
=N
|
NN N

2nnt

f(t)sin (T)

S
3
Il
~ N
|
NIH\MN]

mit dem Gleichanteil a,/2 und der Periodendauer T des Signals. Abbildung 18 zeigt
beispielhaft die Elementarschwingungen eines Rechtecksignals der Amplitude
A = 0,5 und einer Periodendauer von T = 100 ns bis zum Grad n = 5. Abbildung 19
zeigt die Fourier-Reihe des Rechtecks bis zum Grad n = 10. Die an den Flanken der
Pulse entstehenden Uberschwinger sind auf das sogenannte ,Gibbsche Phanomen*
zuriickzufiihren. Dieses tritt bei der Fourier-Reihe von Funktionen auf, welche einen
Sprung als Unstetigkeitsstelle haben [60]. Der Uberschwinger kann dabei eine
maximale Héhe von 9 % der Amplitude haben.
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Abbildung 18: Elementarschwingungen bis n = 5
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Abbildung 19: Fourier-Reihe eines Rechtecksignals bis n = 10

35



Allgemeine Grundlagen

2.4.1 Die Fourier-Transformation

Nicht-periodische Signale konnen nicht mit einer Fourier-Reihenentwicklung
dargestellt werden. Ihr Spektrum ist nicht diskret, sondern stellt sich vielmehr als
kontinuierliches Frequenzspektrum mit einer frequenzabhéngigen spektralen Dichte
dar. Sie lassen sich im Allgemeinen durch Fourier-Integrale abbilden.

Die Fourier-Transformation wird in der Regel dazu verwendet, einem kontinuierlichen
Zeit- oder Ortsbereichsignal eine komplexwertige Transformierte im Frequenzbereich
zuzuordnen. Die Fourier-Transformierte F(w) ist nach [61] definiert zu:

F(0) = FIF(©) = f F(Deotdt (2-63)

Man erhalt nach der Transformation das komplexe Spektrum der Funktion f(t):
F(w) = |F(w)|e/® (2-64)

Dabei steht |F(w)| fur die Amplitude der Funktion und ¢ fur ihren Phasenwinkel. Eine
Rucktransformation kann tber die inverse Fourier-Transformation erfolgen:

1 .
O =F @) =5 | Fl@eTotde (2-65)

Abbildung 20 zeigt das Amplituden- und Phasenspektrum eines Rechtecksignals der
Amplitude A = 1 und einer Breite von T = 50 ns.

Rechtecksignal

1.5

Amplitude

Zeit [s] «1077
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Abbildung 20: Rechtecksignal und sein Spektrum

2.4.2 Abtastung und Anwendung der Fourier-
Transformation bei diskreten Signalen

In der digitalen Signalverarbeitung stehen keine zeitkontinuierlichen Signale zur
Verfuigung, was die Anwendung des Fourier-Integrals nicht mehr mdglich macht. Es
handelt sich vielmehr um diskrete Signale, die aus einer Abtastung mit einer Abtast-
periode von T = At entstehen (Abbildung 21). Damit ergibt sich fiir das abgetastete
Signal im Zeitbereich die Abtastfolge f(n) mit:

fa =) fOISE—nT) (2-66)

n=—oo

Mathematisch gesehen wird das Spektrum des Signals mit dem Spektrum eines
Dirac-Kamms gefaltet. Dabei entspricht die Periode der aufeinanderfolgenden Delta-
Funktionen dem Kehrwert der Abtastperiode f; = 1/At. Das Signalspektrum des
kontinuierlichen Zeitbereichsignals wird demzufolge entlang der Frequenzachse
verschoben und periodisch mit f; fortgesetzt. Um den Effekt einer Unterabtastung
(Abbildung 21) zu vermeiden, wird das Abtasttheorem angesetzt. Dieses besagt,
dass das urspriungliche kontinuierliche Signal fehlerfrei rekonstruiert werden kann,
wenn die Abtastfrequenz f; mindestens doppelt so grol3 ist wie die héchste im Signal
vorkommende Frequenz f,,... Wird das Theorem nicht eingehalten, treten im Spek-
trum des transformierten Signals Frequenzanteile aus sich Uberlagernden benach-
barten Abtastperioden auf, die im eigentlichen Signal nicht existieren [87]. Um den
Alias-Effekt zu verhindern, wird das Signal vor der Diskretisierung mit einem ent-
sprechenden Tiefpass bandbegrenzt.
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frp = f(&) * hrp(t) (2-67)

Dabei beschreibt hyp die Ubertragungsfunktion des Filters. Aufgrund der endlichen
Flankensteilheit realer Filterschaltungen sinkt die maximal auswertbare Frequenz
fmax @llerdings noch weiter ab auf:

1
fmax ~ (0;7 0,8) ' Ef:; (2-68)
2.5 T T T T T T T T T
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Abbildung 21: (Unter-)abtastung eines zeitkontinuierlichen Signals

In der Realitat konnen keine unendlichen langen Signalfolgen betrachtet werden. Es
wird lediglich ein Ausschnitt des Signals, d.h. eine endliche Signalfolge, ausgewertet.
Mathematisch kann ein Signal mit einer Blockgrof3e N Uber die Multiplikation im Zeit-
bereich von f(n) mit einer Fensterfunktion wy (t) beschrieben werden. Es gilt also:

fu(m) = f(n) - wy(t) (2-69)

Dies fuhrt neben der Ausschnittbildung auch zu einer Gewichtung der zeitlichen
Signalanteile. Ein einfaches ,Abschneiden” des Signals, kann mathematisch als
Ausschnittbildung mit einer Rechteckfunktion [1,(t) verstanden werden, wobei alle
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zeitlichen Signalanteile mit 1 gewichtet werden. Die Ausschnittbreite NAt ist dabei
hardwareabhangig.

Ein zeitdiskretes Signal mit BlockgroBe N kann mit der diskreten Fourier-
Transformation (DFT) in den Frequenzbereich transformiert werden [62]. Diese ist
gegeben mit:

21T

N-1 _
Fy(m) =5 . frT)e ™% (2-70)
n=0

und der Ricktransformation:

N-1 .
) = Y Fy(m)e™ (2-71)
n=0

Eine effiziente Methode zur Berechnung der diskreten Fourier-Transformation stellt
die ,Fast-Fourier-Transformation“ (FFT) dar. Sie basiert auf dem sogenannten ,Teile-
und-Herrsche-Prinzip“, bei dem eine Sequenz von N Punkten rekursiv in Teil-
sequenzen aufgeteilt wird, die unabhangig transformiert und anschliel3end wieder
zum einem Gesamtergebnis zusammengefiigt werden. Dazu werden zahlreiche
Symmetrien der Fourier-Matrizen ausgenutzt [63][64]. Es existieren verschiedene
Algorithmen zur Durchfuhrung der FFT, welche meist eine Sequenzlange N in Form
einer Zweierpotenz vorausetzen. Dazu zahlt z.B. der oft verwendete ,Cooley-Tukey*“-
Algorithmus. Hier reduziert sich die Komplexitat von O(N?) bei der DFT auf
O(N log(N)) bei der FFT.

2.4.3 Fehlerquellen bei der Spektralanalyse

Bei der Diskretisierung und Transformation eines zeit- und wertekontinuierlichen
Signals in den Frequenzbereich treten mathematische Ungenauigkeiten auf. Die
Quellen dieser Fehler werden im Folgenden beschrieben.

2.4.3.1 Quantisierungsrauschen

In der digitalen Signalverarbeitung erfolgt — neben der Diskretisierung des
Definitionsbereiches einer Funktion — auch die Diskretisierung ihres Wertebereiches.
Diese wird als Quantisierung bezeichnet. Die Genauigkeit der Quantisierung ist
abhéangig von der Anzahl der zur Verfigung stehenden Quantisierungsbits Qz. Dabei
entspricht die Hohe einer Quantisierungsstufe dem Gewicht des ,Least Significant
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Bit* (LSB). Die Werte des quantisierten Signals f,,(n) sind dementsprechend immer
mit einer Abweichung gegentber denen des kontinuierlichen Signals f(t) behaftet.
Dabei kann die Abweichung maximal die Halfte der Hohe einer Quantisierungsstufe
U.sg betragen. Dieser systematische Fehler geht als Rauschen in alle nachfolgenden
Operationen ein. Abbildung 22 zeigt die Quantisierung eines sinusformigen Signals
der Amplitude mit Qz =5 Quantisierungsstufen und das daraus resultierende
Quantisierungsrauschen. Das Verhaltnis Signal / Quantisierungsrauschen wird tber
das ,Signal-Quantisierungs-Rausch-Verhaltnis* (SQNR) angegeben und bestimmt
die Gute der Quantisierung. Nach [65] ergibt sich fir einen Qp-Bit-Analog-Digital-
Wandler bei Vollausteuerung mit einem Sinussignal ein Effektivwert Ug;y, ¢ 5

Usin,eff =—-20 Upse (2-72)

und fur den Effektivwert des Quantisierungsrauschens:

ULSB
Unoise,eff = \/ﬁ (2-73)

Fur den SQNR folgt dann daraus:

U.:
SQONR(Q) = 201logy, (U“Lff> ~6-0QdB+1,76dB (2-74)

noiseeff

Aufgrund von Offset- oder Verstarkungsfehlern eines Umsetzers, kann dieses Signal-
Rausch-Verhaltnis theoretisch weiter absinken [65].

Quantisierung eines Sinus mit Qg = 5 Quantisierungsrauschen
2 0.25 - -
Kontinuierlich
o Quantisiert 0.15
© 1 [
= o 0.05
5 5 o
S i -0.05 f
<
-0.15 f
' : -0.25 : :
0 1 2 3 0 1 2 3
Zeit [s] «1078 Zeit [s] «1078

Abbildung 22: Quantisierung eines sinusférmigen Signals
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2.4.3.2 Ausschnittbildung und der Leck-Effekt

Wie in Kapitel 2.4.2 erwahnt, konnen in der realen Anwendung lediglich endliche
Signalfolgen betrachtet werden. Diese Ausschnittbildung fuhrt allerdings zu uner-
winschten Effekten. Die Pseudo-Periodisierung der diskreten Fourier-Transformation
erfasst immer dann eine falsche Periodizitat des Signals, wenn der gewdahlte Aus-
schnitt nicht einem Vielfachen der Signalperiode entspricht. Das daraus resultierende
Spektrum ist verbreitert und wirkt ,verschmiert®. Dabei ist die spektrale Verbreiterung
abhangig von der GroRBe der Abweichung der Ausschnittbreite NAt von der
Periodendauer 1/f, des Signals. Ein Maf} fur die Verbreiterung und die daraus
resultierenden Amplitudenfehler ist gegeben mit:

Ereak = (NAt - fo) mod 1 (2-75)

Dabei sind die Verbreiterung und der Amplitudenfehler immer dann am grof3ten,
wenn &4, genau zwischen zwei ganzen Zahlen liegt. Dieser Effekt resultiert aus
Unstetigkeiten, welche an den Blockgrenzen NAt entstehen und flr eine Energie-
umverteilung im Spektrum sorgen. Abbildung 23 zeigt verschiedene Signal-
ausschnitte eines Sinus und die daraus resultierenden Spektren. Es ist ersichtlich,
dass bei einem Wert von ¢, = 0,5 die spektrale Umverteilung maximal ist.
Vergleicht man beispielsweise die Spektren im Frequenzintervall von +2 MHz um die
Signalfrequenz f;, so ist die Abweichung vom Originalsignal bei Signalausschnitt 3
wesentlich gré3er, als die Abweichung entsprechend Signalausschnitt 2. Eine Aus-
wertung fuhrt dann unweigerlich zu Fehlern.

Originalsignal Ausschnittbildung mit €, .4, = 0
5 I 5 Signalausschnitt 1
— — — Pseudoperiodisierung
[} (0]
-g -c:s) 1 n r /\
e = Iy
S a \ v
£ £ 0 R
< < \
\ vy
A / J v
0 2 4 6 0 2 4 6
Zeit [s] %1077 Zeit [s] %1077
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Abbildung 23: Ausschnittbildung an einem sinusférmigen Signal

Da es sich in der Praxis als schwierig darstellt, den Leck-Effekt vollstandig zu
beseitigen, kann dieser lediglich abgeschwacht werden. Aufgrund der Tatsache,
dass die Unstetigkeiten an den Blockgrenzen die Hauptursachen darstellen, gilt es,
diese zu mindern. Dazu werden dampfende Fensterfunktionen definiert, die einen
,weichen“ Ubergang zwischen den Blécken schaffen. Dabei dirfen sich Signalende
und Signalanfang zweier benachbarter Blocke nicht zu stark voneinander unter-
scheiden (Abbildung 24), was symmetrische Fensterfunktionen mit geringer Flanken-
steilheit als sinnvoll erscheinen lasst. Eine geringe Steilheit fuhrt allerdings zu einer
Dampfung des Signals (Abbildung 24) in einem grof3en Bereich und einer daraus
folgenden Amplitudenverfalschung im Spektrum. Es muss demnach ein Kompromiss
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gefunden werden, der das Ausgangssignal selbst moglichst wenig dampft und gleich-
zeitig fur eine gute Dampfung der Unstetigkeiten sorgt.

In der Signalverarbeitung existiert eine Vielzahl unterschiedlicher Fensterfunktionen,
auf die in dieser Arbeit nicht naher eingegangen werden soll. Eine Ubersicht ist u.a.
in [66] und [60] zu finden. Abbildung 24 zeigt beispielhaft die Auswirkung eines von-
Hann-Fensters auf das Spektrum eines Signalausschnitts entsprechend Signal-
ausschnitt 3 (Abbildung 23). In Abbildung 24 wird ersichtlich, dass das Spektrum
nach der Fensterung weniger ,verschmiert® ist und sich auch die spektrale Verteilung
im Intervall £2 MHz um die Signalfrequenz f,, deutlich der Verteilung des Original-
signals annahert. Naturlich kann der Leck-Effekt damit nicht vollstandig ausgeglichen
werden und es bleibt in jedem Fall eine spektrale ,Verschmierung“ zuriick. Diese
kann jedoch prinzipiell durch entsprechende mathematische Korrekturverfahren im
Bereich der Signalfrequenz f, reduziert werden.

Fensterung des Ausschnitts entsprechend

Ereak = 0,5 Ergebnis der Fensterung
ol Signalausschnitt eLeak=0,5 ] ol Signalauss.c:hr.ﬂt.t
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El E /l L \\
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Abbildung 24: Auswirkung der Fensterung auf einen Signalausschnitt

2.4.3.3 Unscharfe der diskreten Fourier-Transformation

Die Unschéarferelation der diskreten Fourier-Transformation beschreibt die
Problemstellung, dass Zeit- At und Frequenzauflosung Af eines zu untersuchenden
Signals nicht unabh&ngig voneinander gewahlt werden kdnnen [67]-[69]. Fur die
Frequenzaufldsung eines transformierten Signals ergibt sich mit einer festen Block-
grofe N:

(2-76)

1
AfAt = —
- f N

Wird die Abtastdauer NAt eines Signals erhoht, so steigt die Auflosung Af im
Frequenzbereich an. Im gleichen Mald sinkt dabei allerdings auch die maximal
erreichbare Frequenz f,,.. = 1/At. Dadurch erhélt man unter Umstanden ein ein-
geschranktes Spektrum und ,Verschmierungen® in hoheren Frequenzbereichen.
Diese werden durch Aliasing bedingt, falls im Signal entsprechend hohe Frequenz-
anteile vorhanden sind. Erh6ht man die Zeitauflosung At und senkt damit Af, erzielt
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man ein breites Spektrum. Hierbei muss beachtet werden, dass es mdglicherweise
zur Nicht-Detektion von niederfrequenteren Signalen und spektralen ,Ver-
schmierungen® in den unteren Frequenzbereichen kommt. Diese Verschmierungen
sind Folge des Leck-Effekts. Abbildung 25 stellt den Einfluss der Unschéarfe dar. Es
wird ein Signal bestehend aus der Uberlagerung eines Pulses mit zwei Sinus-
Signalen diskretisiert und anschlie3end in den Frequenzbereich transformiert. Dabel
werden zwei verschiedene Diskretisierungen mit fester BlockgroRe N verwendet, die
sich in ihrer Frequenzauflésung Af und der Zeitauflosung At unterscheiden. Es wird
deutlich, dass beide Diskretisierungsansatze nicht ausreichend sind, um das Signal
vollstandig im Frequenzbereich darstellen zu kénnen. Es kommt entweder zu Signal-
verlusten oder spektralen ,Verschmierungen® im unteren oder oberen Frequenz-
bereich. Somit kann vor der Messung eines Signals entschieden werden, welche
Frequenzen untersucht werden, um anschlielend Af und At geschickt auszuwahlen.
Dabei ist naturlich auch die BlockgroRe N von Bedeutung, da sie Uber die resul-
tierende Datenmenge und die notwendige Messzeit entscheidet.

Uberlagerung von Signalen (Af = 1 MHz,

At =200 ps, N = 5000) Resultierendes Gesamtsignal
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Einfluss der Unscharfe auf das Spektrum

0.7 T ey T T rorrrrg T T T rrrrrg 1 1 ooy
q —=©O Af=1MHz, At=200 ps
0.6 |- Grundwelle / —X Af=10 MHz, At=20ps | -
10 MHz Puls
05 -
,verschmierungen®
2 0.4 ] durch Aliasing
Ele 5 MHz Sinus S|gnalve.rlust und At L
= Lverschmierungen®
€ o3t \ durch Leck-Effekt -
< Af L
0}
02 \ .
3 GHz Sinus
0.1
0 e

-(!’_) 5 !
108 107 108 10° 1010
Frequenz [HZz]

Abbildung 25: Einfluss der Unschérfe auf ein Signal

Sind Frequenzen von besonderem Interesse bekannt, so ist es empfehlenswert, die
Frequenzauflésung als grol3ten gemeinsamen Teiler Af = ggT(f1, f> .- fu) dieser
Frequenzen auszuwahlen, um diese im resultierenden Spektrum exakt abzubilden.
Wird nicht der groRte gemeinsame Teiler verwendet, kommt es wiederum zu
,verschmierungen® im Spektrum, die durch den Leck-Effekt ausgeldst werden.
Abbildung 26 zeigt dieses Verhalten. Es wird ein Puls mit einem Sinus-Signal tGber-
lagert, das resultierende Gesamtsignal verschieden diskretisiert und anschlieRend in
den Frequenzbereich transformiert. Dabei wird im ersten Fall eine Diskretisierung
gewahlt, so dass Af dem gro3ten gemeinsamen Teiler der Grundfrequenz des
Pulses und der Frequenz des Sinus entspricht. Im zweiten Fall ist Af kein Teiler der
Sinus-Frequenz. Wichtig ist dabei zu erwdhnen, dass in beiden Fallen das
Abtasttheorem eingehalten wird. Es ist erkennbar, dass es beim zweiten
Diskretisierungsansatz zu deutlichen ,Verschmierungen“ aufgrund des Leck-Effekts
kommt. Naturlich ist die Realisierung der Verwendung von Af als grof3ten gemein-
samen Teiler in den meisten Fallen praktisch nicht realisierbar und fuhrt dariber
hinaus zu einem immensen Anstieg der Messzeit und der anfallenden Datenmenge.
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Uberlagerung von Signalen (Af = 2 MHz,

At =100 ps, N = 5000) Resultierendes Gesamtsignal
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Einfluss des grof3ten gemeinsamen Teilers interessierender Frequenzen auf das Spektrum
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Abbildung 26: Einfluss auf das Spektrum durch die Wahl des grof3ten gemeinsamen
Teilers

2.4.3.4 Auswirkungen auf die Zeitbereichsmessung

Stellt sich die mathematische Spektralanalyse in Verbindung mit schneller Zeit-
bereichsmesstechnik (Kapitel 3.4.1) prinzipiell als sehr geeignet fur Scanverfahren
dar, so kann es bei Nichtbeachtung der moglichen Fehlerquellen zu deutlichen Ab-
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weichungen der Messwerte vom realen Signalverlauf kommen. L&sst sich eine Unter-
abtastung des Signals grundsatzlich vermeiden, so treten Quantisierungsfehler und
durch die Ausschnittbildung und Unschérfe bedingte Fehler immer auf. Es kann
lediglich ihre Grof3e beeinflusst werden.

Sind die zu erwartenden bzw. interessierenden Signalamplituden bekannt, kann die
Quantisierungsstufe U,sg entsprechend angepasst werden ohne Mehraufwand
(Kapitel 3.4.2) bei der Messung zu betreiben. Der Quantisierungsfehler kann damit
gut begrenzt werden.

Eine Fensterung sollte fur die praktische Anwendung immer erfolgen, da eine
korrekte Fortsetzung der Signalperiode mit entsprechender Ausschnittbildung in den
meisten Fallen nicht mdglich ist. Da keine ideale Fensterfunktion existiert, ist ihre
Wahl abhéngig vom aufgenommenen Signal und den interessierenden Frequenzen.
In der Praxis haben sich das von Hann- und das Hamming-Fenster [60][66] flr die
meisten Anwendungen als guter Kompromiss erwiesen.

Die BlockgroRe N auf der Zeitachse unterliegt zum einen der Leistungsfahigkeit der
Zeitbereichsmesstechnik (Kapitel 3.4) und zum anderen der gewiinschten maximalen
Datenmenge, die bei einem Messvorgang entstehen soll. Da gerade die schnelle
breitbandige Signalaufnahme die Zeitbereichsmessung attraktiv macht, ist meist eine
Fokussierung auf einzelne Frequenzen durch Anpassung der Frequenzauflésung Af
und der Zeitauflésung At unerwiinscht. Mit Kenntnis Uber die niedrigste f,,;, und die
hdchste interessierende Frequenz f,,.., kbnnen N, Af und At aber so ausgewahlt
werden, dass das gesamte Frequenzband f,,in - fimax €rfasst wird. In vielen Fallen,
gerade bei der Verwendung eines Referenzsignals zur Synchronisation der
einzelnen Messpunkte Uber einer Elektronikplatine (Kapitel 3.4.3), wird das zu
erwartende Spektrum oft durch ein getaktetes Signal bestimmt. Durch das Wissen
Uber seine Grundfrequenz und die zu erwartenden Oberwellen lassen sich N, Af und
At auch hier entsprechend anpassen, um maglichst geringe spektrale Verluste und
Lverschmierungen® zu erzeugen.
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3 Bestimmung des Nahfelds von
Elektronikplatinen

Grundlage der Erstellung eines aquivalenten Strom- und Abstrahimodells ist ent-
sprechend der SRM das elektromagnetische Feld in einer Oberflache nah zur
Platine. Dazu wird das Nahfeld in der Oberflache an diskreten Punkten k mit einer
festgelegten Auflésung von Ad;, aufgenommen. Je nach Anwendung muss dabei das
Abtasttheorem fur Nahfeldmessungen entsprechend [70][71] eingehalten werden
oder die Strukturgrof3e der Elektronikplatine auflésbar sein. Die Messung kann
theoretisch fir alle Orientierungen des kartesischen Koordinatensystems x, y und z
erfolgen. Dieses Verfahren wird auch als ,Feld-Scan“ bezeichnet. Da sich die
Messung des magnetischen Nahfelds grundséatzlich als einfacher und stabiler dar-
stellt, wird in dieser Arbeit das Magnetfeld H als Eingangsdatensatz verwendet.
Entsprechend des Eindeutigkeitstheorems (Kapitel 2.2.3) bietet das horizontale
magnetische Feld eine ausreichende Datengrundlage, um Ruckschlisse auf die
abstrahlenden Quellen ziehen zu kénnen. H, und H, dienen ab jetzt als Eingangs-

daten zur Stromidentifikation. H, wird begleitend gemessen, um die ermittelten aqui-
valenten Quellen anhand des vertikalen magnetischen Feldes zu verifizieren. Als
Oberflache wird zumeist eine Ebene oberhalb der Platine ausgewahlt, die in ihren
Abmessungen der PlatinengroRe entspricht oder diese Ubertrifft. GemaR der nach-
folgenden Anwendung ist es notwendig, die Feldpunkte sowohl in ihrer Amplitude als
auch in ihrer Phase zu bestimmen. Abbildung 27 zeigt die Skizze eines Nahfeld-
Scan-Aufbaus.
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I \k l Al Hx,1
| ™ Hl, » H,
L] L Messgerat

Hz N /
,,, \ P |
° 2

| | |
Messsonde <

H

/

Platine /
Referenzsignal

Abbildung 27: Prinzip eines Nahfeld-Scans

In der folgenden Zusammenfassung sind die Anforderungen dieser Untersuchungen
an ein Messsystem fur die Durchfiihrung von Nahfeld-Scans aufgelistet:
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Schneller Messvorgang bei grof3er Anzahl an Messpunkten
e Messung der Feldwerte in Betrag und Phase

e Messung aller Komponenten des magnetischen Nahfelds (H,, H, und H,)

e Bewegung in den drei Koordinatenachsen x-, y- und z
e Gewabhrleistung einer mdglichst stérungs- und rickwirkungsfreien Messung

Dartber hinaus sollte das Messsystem fur die praktische Verwendung folgende
Anforderungen erfullen:

e Reproduzierbarkeit der Messungen

e Automatisierte Messung, Synchronisation und Datenverarbeitung

e Synchronisierte Messung von Signal (magnetisches Feld) und Referenzsignal
e Flexible Verwendung unterschiedlicher Messsonden

e Flexible Verwendung und Schnittstellen fir verschiedene Messgerate der Zeit-
und Frequenzbereichsmesstechnik (Kapitel 3.2.3)

e Hohe Messdynamik

e Hohe Ortsauflosung

3.1 Bekannte Nahfeldscanner

In der Literatur sind zahlreiche Nahfeld-Scan-Systeme bekannt, die zum Teil auch
kommerziell erhdltlich sind. Dabei kann zwischen Tischscannern, die aus einer
aquidistanten Anordnung von Magnetfeldsonden bestehen und Scannern, die Uber
eine bewegliche Feldsonde oder eine bewegliche Auflageplatte verfigen, unter-
schieden werden. Die Ortsauflosung der Tischscanner, wie dem EMxpert [72], wird
durch die Anzahl der enthaltenen Magnetfeldsonden bestimmt. Sie messen das
magnetische Feld in nur einer Raumrichtung und werden flur qualitative Messungen,
Nahfeldabschatzungen und das Aufspuren von dominanten Abstrahlzonen einer
Platine herangezogen.

Fur genaue Messungen des Feldes wird eine Nahfeldsonde relativ zur Leiterplatte
bewegt. Alternativ findet die Bewegung durch die Auflageflache mit fixierter Platine
relativ zur Feldsonde statt, um mdgliche Phasenverschiebungen durch die Lage-
veranderung des Messkabels zu vermeiden. Es werden in der Regel mehrachsige
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Linearpositionierer verwendet [73], die in manchen Fallen Uber eine zuséatzliche
rotierende Achse verfiugen [74]. Diese ermoglicht eine Messung des Feldes in
mehreren Raumrichtungen. Ein kommerzieller erhaltlicher Nahfeldscanner ist bei-
spielsweise hier [75] zu finden. 5- oder 6-Achsen-Roboter werden ebenfalls als
Positionierer herangezogen und in Verbindung mit Messelektronik als Gesamtsystem
vertrieben [76][77]. Grundsatzlich wird bei den Systemen Frequenzbereichsmess-
technik (Kapitel 3.3.1) zur Messdatenaufnahme eingesetzt.

Ein Nahfeldscanner mit dem Ziel einer hohen Préazision und Reproduzierbarkeit, ist
der vom Fraunhofer ENAS und der Universitat Paderborn entwickelte NFS 3000 [78].
Dieser ist mit einem Trittschall absorbierenden Fundament und einer sich relativ zur
feststehenden Sonde bewegenden Auflageflache ausgestattet. Damit ist eine
Verfahrgenauigkeit von 1 um erreichbar. Zur Vermeidung von Kollisionen und zur
automatisierten Konturerfassung der Leiterplatte und aktiven Feldsonde ist eine
optische Erkennung integriert. Es kommt ebenfalls Frequenzbereichsmesstechnik
zum Einsatz. Eine Ansteuerungs- und Analysesoftware sorgt fur die Datenweiterver-
arbeitung und Datenauswertung.

Da fur die Untersuchungen in dieser Arbeit Flexibilitét eine wesentliche Anforderung
an das Messsystem darstellt, wird auf die kostenintensive Anschaffung eines
kommerziellen Nahfeldscanners verzichtet und eine Eigenentwicklung durchgefihrt.

3.2 Grundkonzept und Aufbau des Messsystems

Entsprechend der Anforderungen an einen Nahfeld-Scan wird ein Messsystem auf-
gebaut. Hierbei sollen die Messdatenaufnahme, Nachverarbeitung und weitest-
gehend auch die Analyse automatisiert durchgefiihrt werden. Da in den Unter-
suchungen verschiedene Messverfahren angewendet und Analysen durchgefihrt
werden, qilt es, flexible Hardware- als auch Softwareschnittstellen zu schaffen. Die
wichtigsten Komponenten des Messaufbaus sind das Positioniersystem, die Nahfeld-
sonden, das Messgerat und ein PC.

Das Positioniersystem dient dazu, die Messsonde an definierte Koordinaten zu
bewegen. Dieser Vorgang muss zum einen mit einer ausreichend hohen Genauigkeit
und zum anderen mit einer moglichst grofen Geschwindigkeit ablaufen, da in Ab-
hangigkeit der Scan-Auflésung eine Vielzahl an Positionen anzufahren ist. Dabei hat
die Bewegung in drei Raumrichtungen zu erfolgen. Die Sonde muss zusétzlich dreh-
bar sein, um in allen Raumrichtungen Messungen durchfiihren zu kénnen. Als Nah-
feldsonden werden Schleifensonden verschiedener Grof3en eingesetzt. Es werden
sowohl Messgerate fir Zeitbereichsmessungen als auch Messgerate fir Frequenz-
bereichsmessungen verwendet. Fir diese muss eine Ansteuerung und Synchro-
nisation mit dem Positioniersystem erfolgen. Auch muss zwischen der Messung von
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aktiven und passiven DUTs unterschieden werden. Teilweise ist neben der Steuer-
und der Messanbindung also auch eine Anregung erforderlich, die gleichermalRen
einer Synchronisation bedarf. Die Ansteuerung, Synchronisation und Messdaten-
aufnahme wird PC-gesteuert durchgefuhrt. Aus diesem Grund ist eine Software
(Anhang Kapitel 12.2) entwickelt worden, die die Anforderungen unterschiedlicher
Messverfahren erfillt und dartber hinaus eine Datennachbearbeitung und Analyse
ermdglicht. Abbildung 28 zeigt eine systematische Darstellung des gesamten Mess-
systems.

Messsignal
« Messgerat Messdaten
Feldsonde < (Oszi. VNA, ESPI)
P S ——
! A 4
A 1
|
: Positionierung PC mit Ansteuer- und
Nahfeld Anregung ! Post-Processing-

fmmmmm o Software

|

¥

Positionierung

Schrittmotoren Steuerbefehle
(x.y.2) )

r 3

Elektronikplatine

Abbildung 28: Aufbau des Nahfeldscansystems

3.2.1 Verwendeter Nahfeldscanner

Im Rahmen dieser Arbeit wird ein Nahfeldscanner entwickelt. Es handelt sich um
einen Scanner, der Nahfeld- und Strommessungen an Aufbauten entsprechend
CISPR-25 erlaubt (Abbildung 29). Damit kdnnen nicht nur Platinen, sondern auch
Kabelbiindel und Gesamtsysteme untersucht werden. Er besteht aus einem fest
montierten Tisch und einer in drei Achsen beweglichen Sondenhalterung. Die x-, y-
und z-Achsen werden mittels Schrittmotoren angesteuert. Das System kann dabei
mit oder auch ohne Referenzmasse betrieben werden. Das messbare Volumen liegt
bei maximal 2000 - 800 - 600 mm3. Die minimale Schrittweite ergibt sich zu 200 um.
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Abbildung 29: CISPR-Scanner

Die Positioniersysteme dienen dazu, mit der Feldsonde automatisch definierte Pos-
itionen nahe dem zu untersuchenden Objekt anzufahren und so einen Scan durch-
zufuhren. Eine Rotation der Sonde um die z-Achse kann manuell erfolgen, um in
verschiedenen Feld-Polarisationen messen zu konnen. Die Ansteuerung der Schritt-
motoren erfolgt Uber einen Mikrocontroller, der die gewiinschten Schritte von einem
Steuer-PC erhélt. Die Feldsonde ist Uber ein Koaxialkabel mit einem Messgerat ver-
bunden, das ebenfalls vom PC gesteuert wird. Es wird eine Steuersoftware in
MathWorks Matlab [79] geschrieben, welche neben der Ansteuerung auch das Post-
Processing tbernimmt.

3.2.2 Verwendete Nahfeldsonden

Bei den verwendeten Nahfeldsonden handelt es sich zum einen um Magnet-
feldsonden, genauer um Schleifensonden der Firma Langer EMV-Technik [80], die
das magnetische Feld senkrecht zur Schleifenflache aufnehmen (Kapitel 2.3.1).
Diese stammen aus der Reihe der RF-Sonden. Es wurden die Sonden RFR50-1 mit
einem Durchmesser von dg; = 10 mm und RFR3-2 mit einem Durchmesser von
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ds, = 3mm fir die Messungen genutzt. Zum anderen kommt in einigen Unter-
suchungen eine eigens aufgebaute Schleifensonde zum Einsatz, die in ihrer Wirk-
flache der Sonde RFR50-1 entspricht.

Firma Langer EMV-Technik

) RFR3-2 Eigenbau
“ dsz dS1I p
(1o I
ge == = B 5.
RFR50-1 Eigenbau

Abbildung 30: Verwendete Magnetfeldsonden

3.2.3 Verwendete Messgerate

Fur die nachfolgenden Untersuchungen kommen verschiedene Zeit- und Frequenz-
bereichsmessgerate zum Einsatz. Ein 4-Kanal-Oszilloskop der Firma LeCroy [81]
(WavePro 760zi) wird fur die Messungen im Zeitbereich verwendet. Der Frequenz-
bereich wird durch Netzwerkanalysatoren der Firma Keysight [82] (E5061B, E5071B)
und den Messempfanger der Firma Rohde & Schwarz [83] (ESPI) gemessen.

3.3 Aufnahme des Messsignals

Um das magnetische Feld an den Beobachtungspunkten aufzunehmen, kdnnen
prinzipiell unterschiedliche Messverfahren angewendet werden. Hierbei muss in
Messungen im Frequenzbereich und Messungen im Zeitbereich unterschieden
werden. Zeitbereichsmethoden eignen sich dabei gut fur die Anforderungen (Kapitel
3), die an die Nahfeldmessung einer Elektronikplatine gestellt werden. Im Folgenden
wird auf die Vor- und Nachteile der Frequenz- und der Zeitbereichsmessung ein-
gegangen. DarlUber hinaus werden methodisch bedingte und externe Stoéreinfliisse
bei der Messung untersucht und moégliche Verfahren zur Fehlerkorrektur und Unter-
driickung beschrieben.

3.3.1 Datengewinnung aus Frequenzbereichsmessungen

Messungen von Storaussendung werden meist mit Messempfangern (oder
Spektrumanalysatoren) durchgefiihrt (Kapitel 2.1), die nach dem Superheterodyn-
prinzip arbeiten (Abbildung 31) [84]. Das Eingangssignal wird nach einer Vorver-
arbeitung, Verstarkung und Filterung einem Mischer zugefuhrt. Dieser setzt das ein-
gespeiste Signal mit Hilfe eines regelbaren Oszillators (LO) auf eine feste Zwischen-
frequenz (ZF) fz; um. Das Signal wird im Anschluss daran wieder verstarkt und
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einem Filter mit einer Mittenfrequenz fr, zugefuhrt. Die Bandbreite dieses Filters
bestimmt dabei die spektrale Auflésung, die sogenannte ,Resolution Bandwidth®
(RBW), des Messempfangers. Anschlielend wird das resultierende Signal ent-
sprechend der gewahlten Detektorfunktion ausgewertet und ggf. nachbearbeitet. Um
den gesamten gewunschten Frequenzbereich zu analysieren wird der Oszillator —
entsprechend der spektralen Schrittweite RBW — geregelt und das Spektrum in auf-
einanderfolgende Frequenzbander aufgeteilt. Die theoretische Mindestdauer einer
vollstandigen Messung lasst sich somit leicht berechnen. Es folgt fir die Messzeit
eines Durchlaufs tgyeep [85]:

frign — fi
tsweep = <w tstep (3'1)

Wobei es sich bei fy;5, UNd fi5, = frpw UM die hochste und um die niedrigste Fre-
quenz im untersuchten Spektrum handelt. tg., ist die Messzeit fur einen Messschritt.
Entsprechend der zu erwartenden Signale wird zumeist eine gewisse Verweildauer
tawen fUr jeden Frequenzschritt gewahlt. Damit vergréRert sich die reale Messdauer
tmeas auf [85]:

fnigh = fi
tmeas = tsweep + (WTVVOW tawen (3'2)

Fur den Frequenzbereich f;,, = 1 MHz bis fy;,, = 1 GHz und einer typischen Band-

breite frgw = 9 kHz ergibt sich beispielsweise bei einer Nahfeldmessung mit geringer
Auflosung von N = 32 x 20 Messpunkten eine theoretische Messdauer von tgyeep =

2 h. Mit einer Verweildauer von t,;,.; = 50 ms [1] ergibt sich dann eine Messdauer
VON tpeqs = 987 h. Bei einer hoheren Bandbreite von fzpy, = 100 kHz sind es immer
noch t,,eqs = 89 h.
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Abbildung 31: Superheterodynprinzip

3.3.2 Phasenbestimmung aus Messungen im
Frequenzbereich

Grundlage der SRM sind zumeist Felddaten in Amplitude und Phase [6][7][115]. Ist
keine Phaseninformation vorhanden, ist das inverse Problem nicht mehr eindeutig
(Kapitel 2.2.5). In der Literatur werden mathematische Methoden und Optimierungs-
algorithmen diskutiert, um die Phasen z.B. durch eine Erweiterung der Information
Uber die Feldamplituden wiederherzustellen oder die aquivalenten Quellen ohne ihre
Kenntnis zu identifizieren [10][11][40]-[42]. Dies ist jedoch immer mit einem hdheren
Rechenaufwand verbunden und fahrt nicht immer zu der Identifizierung der ge-
wuinschten physikalisch korrekten Stromverteilung.

Verfahrensbedingt konnen Spektrumanalysatoren und Messempféanger lediglich die
Signalamplituden relativ zu ihrer internen Signalquelle messen. Eine Phasen-
information lasst sich nicht direkt bereitstellen. In [6] wurde eine Methode untersucht,
um die Phase aus Spektrumanalysator-Amplitudendaten zu rekonstruieren. Dabei
wird durch vier verschiedene Uberlagerungen des Messsignals mit einem Referenz-
signal, welche z.B. mit einem Koppler oder einem Power-Splitter erzeugt werden, die
fur die daraus resultierenden Amplituden zugrunde liegende Phase berechnet. Diese
Phase entspricht dann der realen Signalphase. Abbildung 32 zeigt beispielhaft die
Uberlagerung von Messsignal und Referenz durch einen Hybridkoppler und die fur
die Methode notwendigen Messungen. Die Phase kann jedoch immer nur dann mit
einer ausreichenden Genauigkeit bestimmt werden, wenn die Amplituden des Mess-
und des Referenzsignals ahnlich hoch sind. In [86] wurde dieses Verfahren um ein
variables Dampfungsglied erweitert, um den Pegel des Referenzsignals dem des
Messsignals kontinuierlich anzupassen. Dies fuhrt zu genaueren Ergebnissen, aber
auch zu einer hoheren Komplexitat des Messsystems.
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Abbildung 32: Phasenbestimmung aus Spannungsamplituden mittels Koppler

Netzwerkanalysatoren (NWAs) werden prinzipiell zur Messung von Signalamplituden
und Phasen eingesetzt, die die interne Quelle des NWAs als Bezugssignal ver-
wenden. Einige Analysatoren lassen sich allerdings im sogenannten ,Tuned Receiver
Mode“ betreiben. Hier wird die Messung in Bezug zu einer externen Quelle durch-
gefuhrt. Dieses Verfahren wird in [38] erlautert. Allerdings kann die Phasenmessung
nur sehr schmalbandig erfolgen, um gute Ergebnisse zu erzielen. Es werden dann
also N Messungen entsprechend der diskreten Auswertefrequenzen notwendig, um
den angestrebten Frequenzbereich darzustellen. Ein weiterer Nachteil besteht in der
geringen Dampfung von Spiegelfrequenzen, was dieses Messverfahren vor allem bei
breitbandigen Signalen mit vielen nicht interessierenden Signalanteilen ungeeignet
macht.

3.4 Datengewinnung aus Zeitbereichsmessungen

Die Datengewinnung aus Messungen im Frequenzbereich erscheint aufgrund ihrer
geringen Geschwindigkeit und dem erhdhten Aufwand bei Bestimmung der Signal-
phasen als unpraktisch flr den Einsatz bei einer Nahfeldmessung. Als Alternative
kann eine Signalerfassung im Zeitbereich erfolgen. Die Messdatenaufnahme im
Zeitbereich erfolgt grundsatzlich mit einem Oszilloskop. Hier kann zwischen analogen
und digitalen Geraten unterschieden werden [87]. Da bei den Nahfeldmessungen
eine Weiterverarbeitung der Signalverlaufe notwendig ist, kommen lediglich digitale
Oszilloskope zum Einsatz.

3.4.1 Gesamtsystem zur Erzeugung von
Frequenzbereichsdaten aus Zeitbereichsmessungen

Das Messsystem kann grundsatzlich in drei Funktionsbereiche unterteilt werden

(Abbildung 33) [88]. Es besteht aus einem Frontend, welches die Schnittstelle
zwischen dem Messequipment (Feldsonde, Antenne, etc.) und der Datenver-
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arbeitung bildet. Darliber hinaus sorgt es fur eine Vorverarbeitung des Eingangs-
signals in Form einer Alias-Filterung. Entsprechend des untersuchten Frequenz-
bereichs kann die Filterung auch zur Unterdriickung der spektralen Anteile oberhalb
der maximalen interessierenden Frequenz erfolgen. Im Frontend ist zusatzlich der
Analog-Digital-Wandler (ADC) als zentrale Komponente des Oszilloskops enthalten,
welcher das Signal zeitdiskret abtastet und quantisiert. Die zentrale Komponente des
Zeitbereichsmesssystems bildet dann die digitale Signalverarbeitung (DSP). Hier
werden zuerst die Ausschnittbildung und eine Fensterung des diskreten Signals an-
gewendet. AnschlieBend wird die Transformation in den Frequenzbereich durch-
gefuhrt. Den Abschluss des Systems stellt das Backend dar, welches die Weiter-
verarbeitung des komplexen Frequenzspektrums ubernimmt. Hier kénnen ab-
schlieBende Fehlerkorrekturen, wie z.B. eine abschlieRende Filterung oder Kom-
pensationen des Messequipments (Kapitel 3.5), erfolgen. In diesem Funktionsbereich
kénnen auch erste Signalanalysen durchgefiihrt werden. Prinzipiell lassen sich an
dieser Stelle Detektorfunktionen anwenden, um eine normgerechte Messung nach-
zubilden. In dieser Arbeit soll auf die Anwendung von EMV-Detektoren nicht weiter
eingegangen werden. Untersuchungen dazu sind aber beispielsweise in [89] zu
finden.

Frontend DSP Backend
Vorverarbeitung Ausschnittbildung Korrektur
> Fensterung — Analyse
ADC / :
Oszilloskop FFT Weiter-

verarbeitung

Abbildung 33: Aufbau Zeitbereichsmesssystem

Neben der Verfligbarkeit der Phaseninformation (Kapitel 3.4.3) ist ein gro3er Vortell
der Zeitbereichsmessung die Minimierung der erforderlichen Messzeit. Eine einzige
Messung gemald der erforderlichen Verweildauer t;,.; oder der angestrebten
Frequenzauflésung Af ist ausreichend, um das gewilnschte Signalspektrum dar-
zustellen. Daflr sind bei der Frequenzbereichsmessung immerhin N Messungen an
den diskreten Auswertefrequenzen notwendig. Gerade bei Nahfeldmessungen fuhrt
dieser Vorteil dazu, keinen Kompromiss zwischen der Auflésung in der Messober-
flache und der dafur aufzubringenden Messdauer eingehen zu mussen. Hochauflos-
bare Nahfelder und kurze Messzeiten tragen dazu bei, die Messung im Zeitbereich
als sehr praktikables Verfahren fur die Anforderungen eines Nahfeld-Scans an-
zusehen. Die Verkirzung der Messdauer lasst sich an dem Rechenbeispiel aus
Kapitel 3.3.1 darstellen. Bei einem Frequenzbereich zwischen f;,, =1 MHz und
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frign = 1 GHz ergibt sich bei einer geforderten Bandbreite von fzgy, = 100 kHz und
einer Verweildauer t;,.; = 2s eine theoretische Messdauer von t,..s = 21 min.
Nimmt man flr den gesamten Datenverarbeitungsprozess eine Zeit von 10 s an, er-
gibt sich selbst dann noch eine Messdauer von nur t,,.,s = 107 min. Mathematisch
betrachtet lage die Frequenzauflésung bei gegebener t;,.; dann allerdings nicht
mehr bei nur Af = 100 kHz, sondern bei Af = 0,5 Hz.

3.4.2 Messdynamik und Rauschunterdriickung

Der Dynamikbereich der Signalamplitudenmessung eines modernen Oszilloskops
wird maf3geblich durch die Auflésung des Analog-Digital-Wandlers bestimmt. So
entscheiden die feste Anzahl der Quantisierungsstufen und die Skalierung der
Vertikalachse (Volt/div) uber die maximal und die minimal messbare Signal-
amplitude. Wird die Skalierung klein gewahlt, so kdbnnen unter Umstanden grol3ere
Amplituden nicht erfasst werden. Wird sie grol3 gewahlt, so gehen die kleinen Signal-
amplituden im Quantisierungsrauschen unter. Es ergibt sich beispielsweise bei einem
8-Bit-ADC bei einer Skalierung von Volt/div = 1 und einer Signalamplitude U =1V
nach (2-74) ein Quantisierungsrauschen (SQNR) von 30 dB. Eine Signalamplitude
von U =45 mV hat nur noch einen SQNR von 3 dB. Signale unterhalb von 45 mV
gehen vollkommen im Rauschen unter. Um dieses Problem zu l6sen, kdnnen
mehrere Kanéle des Oszilloskops eine simultane Messung desselben Signals durch-
fuhren [90]. Dabei verwenden diese Kandle unterschiedliche Auflésungen Volt/div,
die spater wieder miteinander kombiniert werden mussen. Allerdings handelt es sich
dann um eine nichtlineare Quantisierung. Sind die zu erwartenden Signalamplituden
bekannt, so kann auf eine Mehr-Kanal-L6sung verzichtet und die Vertikalachse
entsprechend konfiguriert werden.

Ist bei einem grof3en Aussteuerbereich das Quantisierungsrauschen dominant, so
fallt bei einer empfindlicheren Skalierung (Volt/div klein) das Grundrauschen durch
den Eingangsverstarker/-dampfer starker ins Gewicht. Bei der empfindlichsten
Einstellung ist es als dominant zu betrachten und steigt, naturgemafd aufgrund der
Eingangsbeschaltung, mit der Bandbreite an. Prinzipiell kdbnnen hier an die An-
wendung und das zu erwartende Eingangssignal angepasste vorgeschaltete
rauscharme Verstarker Abhilfe schaffen. Eine weitere Moéglichkeit zur Rauschunter-
drickung besteht in der Mittelung von wiederholten Einzelmessungen [91]. Durch
das Mitteln werden sich nicht wiederholende Signale und das Grundrauschen des
Zeitbereichsmessgeréats als auch das durch die restliche Messkette zusatzlich
entstehende weilRe Rauschen stark gedampft. Die Mittelung kann auch dazu ver-
wendet werden, um den Dynamikbereich der Messung kinstlich anzuheben, indem
ein Datenformat verwendet wird, welches mehr Quantisierungsstufen zuldsst, als das
Messgeréat selbst. Abbildung 34 zeigt den Einfluss der Mittelung auf ein mit Rauschen
Uberlagertes Sinussignal bei unterschiedlicher Anzahl an gemittelten Kurven. Ohne
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Mittelung geht das Signal im Rauschen unter. Bei steigender Mittelung wird der SNR
deutlich groRer.
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Abbildung 34: Einfluss der Mittelung auf das Amplitudenspektrum bei einem 100
MHz Sinussignal

3.4.3 Phasenbestimmung mittels Zeitbereichsmessung
Durch die mathematische Transformation des Zeitbereichssignals in den Frequenz-

bereich gewinnt man neben dem Amplitudenspektrum auch das Phasenspektrum.
Dabei resultiert die Phaseninformation des jeweiligen Frequenzanteils aus der
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Phasenverschiebung in Beziehung zur Grundfrequenz des Signals. Bei einem
Nahfeld-Scan ist es dann weiter notwendig, einen Bezug zwischen den einzelnen
Messpunkten herzustellen, indem die relative Verschiebung des Signals bei der
Grundfrequenz zu einem festen Referenzsignal ermittelt wird. Die Phasen der har-
monischen Anteile ergeben sich dann wieder aus ihrer Verschiebung zur Grundwelle.
Praktisch wird dazu auf das Eingangssignal an einem zweiten Kanal des
Oszilloskops getriggert (Abbildung 27). Dabei kann das Referenzsignal mit einer
zweiten feststehenden Feldsonde an einem geeigneten Punkt oder durch einen
direkten Spannungsabgriff an der Platine gewonnen werden (Abbildung 84).
Abbildung 35 zeigt beispielhaft die relative Verschiebung eines trapezférmigen
Pulses vom Referenzsignal an zwei Messpunkten im Nahfeld. Fur ein komplexes
Signal am Punkt k ergibt sich dann:

H, = H,el@k—or) (3-3)

Wobei ¢, die Phase des Messsignals und ¢, die Phase des Referenzsignals dar-
stellen.

T
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Abbildung 35: Nahfeldmessung und Phasenverschiebung zwischen zwei
Messpunkten

Die Genauigkeit der Phasenbestimmung ist neben der Synchronisation mit dem
Referenzsignal abhéngig von der Qualitat des Signals. Je hdoher der SNR ist, desto
genauer gelingt es auch, die Phase einer spektralen Komponente zu bestimmen.
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Auch muss festgehalten werden, dass die Amplituden- und die Phasenbestimmung
durch die mathematische Transformation in den Frequenzbereich prinzipiell als sehr
stabil zu betrachten sind. Da wir von einer Periodizitat im Zeitbereichssignal aus-
gehen, wird das korrespondierende Amplituden- und Phasenspektrum im Frequenz-
bereich mit hoher Genauigkeit sichtbar, wenn es sich um ein breitbandig ver-
rauschtes Signal handelt. Abbildung 36 zeigt ein Signal im Zeitbereich, welches aus
der Superposition zweier phasengleicher Sinussignale (f; = 100 MHz, f, = 150 MHz)
besteht. Das Signal wird mit weil3em Rauschen Uberlagert. Abbildung 36 stellt die
Phasen der spektralen Anteile des idealen Signals dar. Die Phasen sollten in diesem
Fall beide ¢ =90° betragen (Referenz ist hier der Kosinus). Die geringen Ab-
weichungen werden hier durch numerische Rundungsfehler verursacht. Weiter
werden die Resultate des rauschbehafteten Signals gezeigt. Obwohl das Signal im
Zeitbereich vollstdndig im Rauschen untergeht, ergeben sich bei der Spektralanalyse
Phasenwinkel, welche lediglich um A¢ = 3,23° vom Erwartungswert abweichen.
Naturlich kann auch in diesem Fall eine Mittelung hilfreich sein und die Genauigkeit
der Phaseninformation erhéhen (Abbildung 36).
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Phasenspektrum des verrauschten Signals

mit Mittelung
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Abbildung 36: Genauigkeit der Phasenbestimmung

3.4.4 Einfluss der Messumgebung

Ein Vorteil der Nahfeldmessungen besteht darin, dass sie grundsatzlich nur gering-
fugig durch ferne Stérquellen beeinflussbar sind. Somit sind sie bei geeigneter Mess-
umgebung nicht auf eine geschirmte Umgebung, wie z.B. eine Absorberkammer,
angewiesen. Naturlich ist die Storungsfreiheit sicherzustellen, wozu vor jeder
Messung eine Leer- bzw. Rauschmessung durchgefuhrt werden kann. Dazu werden
an dem fur die spatere Messung definierten Raster Feldmessungen durchgefihrt,
ohne die Leiterplatte mit einer Anregung zu speisen. Abbildung 37 zeigt beispielhaft
eine solche Leermessung bei einer Frequenz von f =100 MHz. Das Rauschen
entspricht in seiner Amplitude dem Grundrauschen bei angeregter Leiterbahn.

Angeregte Leiterbahn Rauschmessung
H_, [dBA/m] H_, [dBA/m]
-100 -80 -60 -40 -100 -80 -60 -40

Abbildung 37: Rauschmessung
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3.5 Bestimmung des Magnetfelds aus den
Messdaten

Es wird im Folgenden davon ausgegangen, dass die aus Frequenz- oder
Zeitbereichsmessungen gewonnenen Messdaten nun als Betréage oder in Betrag und
Phase vorliegen. Sie beinhalten den Einfluss der Feldsonde R;s, den Einfluss des
Messkabels R;x und den Einfluss des Messgerats R;, mit der Zeit-/Frequenz-
bereichstransformation (Abbildung 38). Da die Beeinflussung durch das Messgerat
und die Transformation in den Frequenzbereich durch die nachfolgenden Uber-
legungen nicht kompensiert werden konnen, wird sie zu Null angenommen. Der
Einfluss der Feldsonde stellt den Zusammenhang zwischen dem magnetischen Feld
H, welches durch die Sondenflache Ag tritt und der induzierten Spannung U; dar. Es
gilt nun fur die Messkette aus Feldsonde und Messkabel eine komplexe Uber-
tragungsfunktion T, = T¢Txy zu bestimmen, mit der aus den Messdaten auf das
magnetische Feld an einem Beobachtungspunkt rickgeschlossen werden kann.

Messgerat
Messkabel /

/ -
As JugHr,) A (g

UK=HR|=SR\’K /@ ® am

2
\ U =HR,sR kRim
Messsonde

Abbildung 38: Einfluss der Messtechnik

3.5.1 Bestimmung der Ubertragungsfunktion fur das
Messkabel

Bei den verwendeten Messkabeln handelt es sich um Koaxialkabel, welche sich
entsprechend ihrer Qualitat sowohl mit einer Dampfung als auch mit einer Phasen-
verschiebung des Messsignals bemerkbar machen. Die Ubertragungsfunktion fir das
Messkabel lasst sich damit wie folgt schreiben:

U .
Ty = S _ AKeJ¢K (3-4)
Uk

Dabei beschreibt A, die Amplitude und ¢, die Phase der Ubertragungsfunktion Ty.
Diese Funktion kann Uber die Vorwarts-Transmission einer S-Parameter-Messung
des Kabels bestimmt werden (Abbildung 39). Fur Frequenzen unterhalb von 1 GHz
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ist es bei einem kurzen Kabel meist ausreichend, seine analytische Beschreibung
Uber seine Phasenverschiebung, entsprechend seiner elektrischen Lange und der
Frequenz, anzugeben. Die Dampfung kann bei guten Kabeln als vernachlassigbar
klein betrachtet werden. Fur die Phase gilt der Zusammenhang:

!
by = zﬂ%’ (3-5)

Wobei es sich bei I,; um die elektrische Lange des Koaxialkabels l,; = [v/¢ handelt.
Abbildung 39 zeigt den Vergleich zwischen der messtechnisch und der analytisch er-
mittelten Phasenverschiebung.

2 T - 4000
— —— Messung —— Messung
% Analytisch — 3000 Analytisch
PR f e
©
=
S ot
S
<
-1 L
10° 108 107 108 10° 10°  10% 10" 108 109
Frequenz [HZz] Frequenz [HZz]

Abbildung 39: Betrag und Phase der Ubertragungsfunktion eines PE-Koaxialkabels
(l=2m)

3.5.2 Bestimmung der Ubertragungsfunktion fir die
Magnetfeldsonde

Die Ubertragungsfunktion Ts der Magnetfeldsonde stellt die Beziehung zwischen dem
magnetischen Feld H; senkrecht zur Sondenflache As und der an einem Messwider-
stand abfallenden Spannung U, dar. In erster Naherung kann dieser Zusammenhang
Uber (2-54) zu

_ ﬂ _j(ZL + jwLs)

T = =
s UL (D,U.ASzL

(3-6)

Uberfuhrt werden. Bei den meisten hier relevanten Anwendungsféllen und Fre-
guenzen weit unterhalb von 1 GHz lasst sich dieser analytische Zusammenhang gut
verwenden, um aus der gemessenen Spannung auf das magnetische Feld rickzu-
schlieRen. Um sicherzustellen, dass alle parasitaren Einflisse héherer Ordnung und
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damit Abweichungen von der Beschreibung (3-6) auch bei hoheren Frequenzen
enthalten sind, kann die Ubertragungsfunktion T auf Basis messtechnisch ermittelter
Daten bestimmt werden.

3.5.2.1 Bestimmung der Ubertragungsfunktion auf Basis von
Streuparameter-Messungen und Simulationen

Zur Bestimmung der Ubertragungsfunktion wird die Feldsonde in ein bekanntes Feld
eingebracht und aus dem Feld H,und der gemessenen Spannung U, auf Ts
zuruckgeschlossen. Dazu kann eine Struktur verwendet werden, deren Magnetfeld
analytisch oder numerisch leicht zu berechnen ist. In dieser Arbeit wird dazu als
Referenzstruktur eine Mikrostreifenleitung mit einer Breite w = 2,6 mm und einer
Schichtdicke von dg = 35 um auf einem FR-4 Substrat mit einer Dicke von dp =
1,5 mm verwendet (Abbildung 40). Der Wellenwiderstand ergibt sich damit zu 50 Q.
Wird die Leitung mit einem 50 Q Widerstand abgeschlossen, entsteht nahe der
Leiterbahn ein in Leiterbahnrichtung homogenes Feld. Aufgrund von Randeffekten
wird nur in der Mitte der Mikrostreifenleitung das Feld durch die Leiterbahn dominiert.

Skizze Foto

Messpunkt (X, YmiZm)

Dielektrikum PY Leiterbahn

Anregung

Nis

s0q[]

U, Ot

100 mm

Abbildung 40: Mikrostreifenleitung

Im ersten Schritt wird eine Vorwarts-Transmission-Messung am Aufbau aus
(Abbildung 41) durchgefuhrt und der s,;-Parameter bestimmt. Dieser beschreibt den
gesamten Koppelweg zwischen Quellenspannung im Generator und der Mess-
spannung am Lastwiderstand der Feldsonde. Dabei ist auch der Einfluss des
Messkabels enthalten. Mit Abbildung 40 und der Quellenspannung U, des Netzwerk-

analysators ergibt sich die gemessene Spannung U, zu:

1
U, = 5521Uq (3-7)
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Im zweiten Schritt gilt es, das zu erwartende magnetische Feld H, am Messpunkt
numerisch zu berechnen, um anschlielend Ts; zu bestimmen. Dazu wird eine
Reflexionsmessung (s;;) an der Mikrostreifenleitung durchgefuhrt (Abbildung 42) und
ein einfaches MoM-Simulationsmodell mit CONCEPT-II [92] erstellt (Abbildung 42),
welches an die s;;-Parameter der realen Mikrostreifenleitung angepasst wird. Das
Modell besteht aus einer Masseflache entsprechend der Abmessungen der Mikro-
streifenleitung mit 100 x 50 mm und einem PEC-Leiter einer Breite w und Ho6he
dp = 1,5 mm. Die Anpassung an s, erfolgt durch die Variation der Leiterbreite w und
der Permittivitat ¢, des freien Raums.

Foto Skizze

_— NWA

~ | [

(% K@ll

Kalibrierebene

Abbildung 41: Vorwarts-Transmissionsmessung
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Foto der s;;-Messung MoM-Simulationsmodell (Concept-II [92])

Abbildung 42: Reflexionsmessung und das MoM-Simulationsmodell der
Mikrostreifenleitung

Abbildung 43 zeigt den Vergleich der s;;-Parameter-Messung der realen
Mikrostreifenleitung mit den s,;-Parametern des Leitungsmodells bis zu einer oberen
Frequenz von 1GHz. Anschlielend wird das Feld H, am Beobachtungspunkt
(X Yim» Zm ) DETEchnet. Aus (3-6) und (3-7) folgt die Ubertragungsfunktion dann zu:

Ty = ok = 21 (3-8)
SK U, s21Uq

Wobei Tgx neben der Ubertragungsfunktion der Sonde auch die Uber-
tragungsfunktion des Messkabels enthalt. Falls es sich dabei um das Kabel fir die
spateren Feldmessungen handelt, kann dieses entweder in der Funktion enthalten
bleiben oder mittels der Ausfihrungen aus Kapitel 3.5.1 und Gber

_ Tsk
Ts = To (3-9)

herausgerechnet werden. Abbildung 44 zeigt den Amplitudengang der Ubertragungs-
funktion der Nahfeldsonde RFR3-2 (Kapitel 3.2.2). Es wird dabei die analytisch
ermittelte mit der messtechnisch ermittelten Ubertragungsfunktion verglichen. Es
zeigt sich, dass die Abweichung der Amplitude bei niedrigeren Frequenzen sehr
gering ist. Erst ab einer Frequenz von ca. 300 MHz kommt es zu einer grol3eren
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Abweichung von mehr als 3 dB. Abbildung 44 zeigt auch die messtechnisch be-
stimmte Phase der Ubertragungsfunktion im Vergleich zur analytisch berechneten.
Aufgrund von Messungenauigkeiten kommt es hier bei niedrigen Frequenzen zu Ab-
weichungen. Theoretisch ist es aber nicht notwendig die Phaseninformation zu
kennen, da spater bei der Anwendung der Fourier-Transformation und Berechnung
der Feldphasen anhand eines Referenzsignals nur der relative Versatz zwischen
Messsignalphase und Referenzsignalphase wichtig ist. Dieser Versatz bleibt immer
dann gleich, wenn Referenz- und Messkabel nicht ausgewechselt werden.

Amplitude Phase
-20 : ,
Messung
Modell (¢ =4,0,w=2,8mm) 0
o 30T —
'O [—
= « -200
40 | @
-400 Messung
Modell (er=4,0,w=2,8mm)
-50 .
10% 108 107 108 10° 10 108 107 108 10°

Frequenz [HZ] Frequenz [HZ]

Abbildung 43: Vergleich s;,-Parameter zwischen Messung und Modell

Amplitude Phase

— 120 T T 300 T
% Messung e Messung
=100} Analytisch - Analytisch
< < 200 f
Y n
(%)) 80 - ()]
()] c
5 > 100

60 f >4 I
2 g
+© | —
D) 20 | = -«N/.r !

10° 10° 107 108 10° 10° 10° 107 108 109
Frequenz [HZz] Frequenz [HZz]

Abbildung 44: Vergleich analytischer Ubertragungsfunktion mit Ubertragungsfunktion
aus der Messung

3.5.2.2 Einfluss der Inhomogenitat der Feldsonde auf die
Kompensation

Aufgrund von Messungenauigkeiten und Stoérungen ist die Ermittlung der
Ubertragungsfunktion der Feldsonde fehlerbehaftet. So kann sich unter Umstanden
die in Kapitel 2.3 beschriebene Inhomogenitat des Feldes innerhalb der Sonden-
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flache negativ auf die Genauigkeit der Sondenkompensation auswirken. Da das
magnetische Feld in einer Héhe h entlang der Leiterbahn als nahezu homogen
betrachtet werden kann, spielt lediglich die Inhomogenitat in vertikaler Raumrichtung
eine Rolle. So ist es mdglich, dass eine Sonde mit einer relativen grol3en Sonden-
flache A, welche sehr nah an der Leiterbahn positioniert ist, ein im Mittel merkbar
h6heres magnetisches Feld H, aufnimmt, als den in der Simulation bestimmten Wert
fur den Sondenmittelpunkt.

Dies wird analytisch untersucht, indem die Sondenflache in k Segmente unterteilt
und fur jedes Segment k das von der Mikrostreifenleitung abgestrahlte Magnetfeld
berechnet wird (Abbildung 45). Mittels Spiegeltheorie und der Annahme, dass es sich
bei der Leiterbahn um eine elektrisch unendlich lange Leitung handelt, kann das Feld
Uber ihr angenédhert werden mit:

d

H=H~x]——
+ mh(h + 2d)

(3-10)

Wobei es sich bei I um den Strom durch die Leiterbahn handelt. Die Variable d steht
fur die Hohe der Leiterbahn Uber der Masseflache und h fir den Abstand des
Beobachtungspunkts. Die fur die Segmente 1, ..., k, ... K anteilig berechnete induzierte
Spannung Uiy, ..., Ui, ..., Ux kann durch Uberlagerung zur Gesamtspannung U;
zusammengefasst werden mit:

K
U; = z Uik (3-11)

k=1

Die analytische Berechnung der im inhomogenen Feld stehenden Sonde wird in
Abbildung 45 mit der Sonde auf Basis einer homogenen Feldverteilung verglichen.
Dabei wurde beispielhaft der Schleifendurchmesser entsprechend Kapitel 3.2.2 und
Messabstéande, welche der realen Anwendung entsprechen, angesetzt. Es zeigt sich,
dass die Feldinhomogenitat einen vernachlassigbaren Einfluss auf die Sonden-
spannung hat.
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Segmentierung der Magnetfeldsonde Einfluss der Inhomogenitat des Magnetfelds auf
zur Beachtung der Feldinhomogenitat die Ubertragungsfunktion
120
Homogens Feld
o 100 Inhomogenes Feld
S,
© 80f
©
=
= 60 r
S
< 40t
20 :
10° 108 107 108 10°

Frequenz [HZz]

Abbildung 45: Magnetfeldsonde im inhomogenen Feld
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4 ldentifikation der Stromverteilung von
Elektronikplatinen

Sind die Messwerte innerhalb der gewéahlten Referenzebene aufgenommen und mit-
tels Kompensationsfunktionen in magnetische Felddaten tberfuhrt, kdnnen die Quel-
len der Abstrahlung identifiziert werden. In diesem Kapitel wird auf das grundlegende
Verfahren zur Berechnung der Quellenstrome eingegangen, Storfaktoren als Ur-
sache fur Modellfehler beschrieben und die Stabilitat des Verfahrens hinsichtlich
Storungen analysiert. Anschliel3end wird das Verfahren um Methoden zur Stérunter-
driickung erweitert und eine Optimierung des Modells durchgefihrt.

4.1 Das Dipol-Gitter-Modell

Zur Durchfuhrung der SRM und der LOsung des inversen Problems nach (2-41)
muss, neben der Aufnahme der horizontalen magnetischen Felddaten in der Beo-
bachtungsebene, die Koeffizientenmatrix K aufgestellt werden. Diese enthalt die
Wellenausbreitung entsprechend der diskreten Frequenz, die Positionen der Beo-
bachtungspunkte und die Positionen der aquivalenten Quellen. Letztere missen vor
der Losung von (2-41) und der Berechnung der Quellenstréme I, vorgegeben
werden. Wenn keine zusatzlichen Informationen tber die Platine existieren, bietet es
sich an, die Quellen gleichverteilt anzuordnen. Dazu werden Elementardipole ver-
wendet, die entsprechend eines Rasters mit einer Diskretisierung Ad, platziert
werden. Da die Struktur der Platine vorerst als unbekannt betrachtet wird, besteht
auch keine Kenntnis Uber die Ausrichtung der Quellen. Jede Quelle g wird somit

durch ein Dipol-Tripel [Iex,ley,IeZ]T (Kapitel 2.2.5.1) beschrieben. lhre Ausrichtung
wird dann bei der Losung des inversen Problems ermittelt. Abbildung 46 zeigt das
aquivalente Abstrahimodell einer Elektronikplatine auf Basis von gleichverteilten
Dipolquellen.

Fur alle nachfolgenden Untersuchungen wird davon ausgegangen, dass die
abstrahlenden Quellen oberhalb einer Masseflache angeordnet sind. Die Hohe Uber
der Masse wird bei einer Platine durch die Dicke d, des Dielektrikums bestimmt
(Abbildung 47). Dementsprechend muss der physikalische Einfluss der Masseflache
in das Modell einflieRen. Dazu wird die Spiegeltheorie aus Kapitel 2.2.5.2 eingesetzt
und die Koeffizientenmatrix K um den Einfluss der Spiegelstrome erweitert.
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Abbildung 46: Platine (links), Dipol-Gitter-Modell (rechts)

Leiterbahnen I(i
SN\
o
Dielektrikum
I\:I\asse

Abbildung 47: Elektronikplatine (Seitenansicht)

4.2 Bestimmung der Dipolstrome

Da bei der Durchfiihrung der SRM gleich viele oder mehr Beobachtungspunkte in der
Messebene als aquivalente Quellen gewahlt werden sollten (N > Q), stellt sich die
Ldsung von (2-41) zumeist mathematisch als lineares Ausgleichsproblem (LSQ) dar:

IKI* — Hll, < [[KI = Hl|, (4-1)

Es wird fir den gesuchten Quellenstrom [* eine Losung ermittelt, welche das
Residuum der Norm minimiert. Dabei ist A der Kern bzw. die Koeffizientenmatrix K, b
der Ausgangsvektor und das magnetische Feld H und I* der gesuchte Quellenstrom.
Eine Losung liefern die Normalgleichungen des Ausgleichsproblems [93]:

I = (KTK)"'KTH (4-2)
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Wobei (KTK)~'KTdie sogenannte Pseudoinverse K* von K ist. Im Falle N =Q
entspricht K* genau K=1. Da das Gleichungssystem aufgrund von (N > Q) uber-
bestimmt ist, kann die Pseudoinverse K* (ber die Singularwertzerlegung von K her-
geleitet [94] werden. Die Losung ergibt sich demnach zu:

I*=K*'H=VI*UTH (4-3)

Hier enthalt £* die Singularwerte von K. V und U beinhalten die Singularvektoren. Mit
(4-3) erhéalt man nun die Dipolstrome entsprechend der Minimierung des qua-
dratischen Residuums des vorliegenden Ausgleichsproblems.

4.3 Storfaktoren bei der Identifikation der
Stromverteilung

Die Genauigkeit des aquivalenten Modells ist abhangig von etlichen Stdérfaktoren, die
in den Prozess der Stromidentifikation eingehen. Die Storquellen lassen sich
prinzipiell in zwei Kategorien unterteilen. Es handelt sich zum einen um verfahrens-
bedingte Stérungen in den Eingangsdaten und zum anderen um Stdérungen im
Modell oder bei der Wahl der Modellparameter.

Im Falle der Eingangsdaten werden diese durch die Prozesskette der Messung und
Datenverarbeitung beeinflusst. Dabei treten Stérungen durch das Rauschen des
Messgerats und Verzerrungen des Spektrums durch die mathematische Spektral-
analyse (Kapitel 2.4.3) auf. Naturlich wirken sich auch der Einfluss der Messum-
gebung (Kapitel 5.1), Ungenauigkeiten durch die Messmethode (Kapitel 3.4), die In-
homogenitat der Feldsonde (Kapitel 3.5.2.2) und ihre Rickwirkung auf das DUT [55]
negativ auf die Messdaten aus. Diese Auswirkungen konnen je nach Mess-
konfiguration unterschiedlich grof3 sein, sind aber in jedem Fall als Stérungen in den
Nahfelddaten wiederzufinden. Auf Storungen, die bei der Wahl der Modellparameter
auftreten, wird in den folgenden Abschnitten eingegangen.

4.3.1 Einfluss der endlichen Masseflache auf die
Stromidentifikation

Wie in Kapitel 4.1 erwahnt, wird das aquivalente Modell aus Dipolen erstellt, welche
oberhalb einer Masseflache angeordnet sind. Mittels der Spiegeltheorie kdnnen die
Reflexionen an einer idealen unendlich ausgedehnten Leiterfliche abgebildet
werden. Da es sich bei der Masseflache einer realen Platine jedoch um eine endliche
Flache handelt, kommt es unweigerlich zu Abweichungen zwischen dem idealen und
dem realen Modell. Diese Abweichungen sind vor allem durch zuséatzlich induzierte
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Kantenstrome in der endlichen Masseflache bestimmt. Sollte der Einfluss dieser
Kantenstrome zu grof3 sein, so kommt es zwangslaufig zu deutlichen Fehlern in der
Stromidentifikation. Um den Einfluss der endlichen Masseflache zu untersuchen wird
ein einfaches MoM-Modell in Concept-1l [92] erstellt (Abbildung 48). Dabei handelt es
sich um einen Leiter mit der Lange [ =200 mm, der in einer HOhe d = 3,5mm
oberhalb einer endlichen Masseflache angeordnet ist. Die Masseflache hat eine
Breite von b =120 mm. Die Quellenspannnung wird zu U, =1V gewahlt. Ent-
sprechend des MoM-Modells wird ein ideales (unendliche Masseflache) analytisches
Dipolmodell erstellt (Abbildung 48), welches die horizontalen Strome durch den Leiter
abbildet.

MoM-Simulationsmodell (Concept-Il [92]) des  Dipolmodell des Leiters mit unendlicher
Leiters Masseflache

®
Leiterstrom e
\ oPin [60 mm

[ ]
ey e — — —

200 mm

Maa?se
X

Abbildung 48: MoM-Simulationsmodell und Dipolmodell des Leiters

AnschlieRend werden die resultierenden magnetischen Nahfelder an verschiedenen
Beobachtungspunkten P; ...Py, auf einer Linie zwischen Leiter und Massekante
berechnet und miteinander verglichen. Abbildung 49 zeigt beispielhaft das
magnetische Nahfeld in y- und in z-Richtung am Beobachtungspunkt. Dieser ist
30 mm entfernt vom Leiter. Da hier lediglich Strome in x-Orientierung gegeben sind,
existiert kein magnetisches Feld H,. Es ist deutlich zu erkennen, dass die Kanten-
strome hier einen vernachlassigbar geringen Einfluss auf das resultierende
magnetische Feld haben. Erst bei einem grél3eren Abstand zum Leiter und ge-
ringerem Abstand zur Massekante steigt der Einfluss fiir beide Feldkomponenten H,
und H, an. Der Zusammenhang ist in Abbildung 50 dargestellt. Diese zeigt zum
einen die Abweichung der magnetischen Felder an den Beobachtungspunkten
P; ...Py zwischen dem Modell mit einer endlichen Masseflache und dem idealen
Dipolmodell, sowie die entsprechende Feldstarke an diesen Punkten. Der Anstieg
der Abweichungen in y-Richtung ist durch die Uberlagerung der ansteigenden Feld-
starke, bedingt durch den Kantenstrom im Vergleich zur sinkenden Feldstarke des
Leiters, gegeben. Diese Absenkung resultiert dabei nicht nur aus dem gréf3eren
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Abstand, sondern auch aus der destruktiven Uberlagerung mit den Spiegelstromen,
welche bei h6herem Abstand ansteigt. Es ist allerdings deutlich zu erkennen, dass
der Einfluss bei der H,-Komponente erst bei unmittelbarer Nahe zur Kante einen
kritischen Wert (> 3 dB) annimmt. Hier ist allerdings der Wert der magnetischen
Feldstarke im Vergleich zum Wert in unmittelbarer Nahe zum Leiter um ca. 40 dB ge-
fallen. Dies spielt fir die Stromidentifikation nur eine vernachléassigbar kleine Rolle.

Naturlich kann dieser Einfluss in Abhangigkeit der vorliegenden Konfiguration
variieren. So spielen die Leiterh6he Uber der Masse, die Anregung und vor allem
auch der Abstand des Leiters zur Kante eine Rolle und kdnnen unter Umstanden zu
einer hoheren Beeinflussung fuhren. Die Autoren in [95] fuhren beispielsweise eine
systematische Untersuchung durch, bei der ein einzelner Hertz’scher Dipol in ver-
schiedenen Abstdnden zur Kante einer Masseflache platziert wird. Das aus
numerischen Berechnungen gewonnene Nahfeld wird zur Bestimmung eines
Abstrahlmodells verwendet. Dabei ist bei geringerer Nahe zur Kante eine hdhere
Beeinflussung der Feldwerte festzustellen. Es kann allerdings davon ausgegangen
werden, dass diese Beeinflussung nur an Beobachtungspunkten mit schwécheren
Feldstarken dominant ist, sie im Prozess der Stromidentifikation fur diese Arbeit un-
erheblich ist und nur als geringer Rauschanteil in die Berechnungen eingeht.

Hy (Referenz)
X Hy (Dipolmodell)

- — = HZ (Referenz)

0] HZ (Dipolmodell)

N

-100

Magnetische Feldstarke [dBA/m]

-120 ) )
108 107 108 10°
Frequenz [Hz]

Abbildung 49: Einfluss der endlichen Masseflache auf das magnetische Feld am
Beobachtungspunkt P; = [0,0.03,0.01]
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Magnetische Feldstarke [dBA/m]
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-100
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Abbildung 50: Einfluss der endlichen Masseflache auf das magnetische Feld an
den Beobachtungspunkten P; ,, Starke des magnetischen Feldes
an den Beobachtungspunkten P; , (f = 100 MHz)

4.3.2 Einfluss der endlichen Messebene auf die
Stromidentifikation

Das Eindeutigkeitstheorem (Kapitel 2.2.3) sagt aus, dass bei Erfullung der Rand-
bedingungen an einer Oberflache S und Kenntnis der elektrischen oder magne-
tischen Feldkomponenten auf S ein inverses Problem eindeutig bestimmt ist. Diese
Bedingung ist in der Praxis nicht erfillbar und kann lediglich naherungsweise ein-
gehalten werden. In den meisten Fallen bietet es sich an, eine Nahfeld-Messung nur
in einer Ebene durchzufihren, z.B. oberhalb der Platine, wie es in allen Unter-
suchungen in dieser Arbeit gehandhabt wird. Dabei ist es wiinschenswert, dass die
Messung einer geringen Komplexitat unterliegt und mit einem geringen Zeitaufwand
verbunden ist. Um dies zu ermdglichen, missen sowohl die Diskretisierung Ad,, der
Messebene als auch ihre drtliche Ausdehnung ausreichend gering sein. Fur Nahfeld-
[Fernfeld-Transformationen findet sich in der Literatur ein Abtasttheorem [70][71] fur
die Diskretisierung der Ebene, das bei der SRM auch als Richtwert verstanden
werden kann. Es ergibt sich eine einfache Formel in Abhangigkeit des Messabstands
h und der Wellenlange A:
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Adk = (4_4)

21+ (/1/}1)2

Dieser Richtwert kann allerdings mit entsprechenden Modelloptimierungen und
Fehlerkorrekturverfahren (Kapitel 4.7) verringert werden. In den meisten Fallen
macht es Sinn, die Grol3e und Position der Messebene in Abhangigkeit von der
dominanten Nahfeldverteilung zu wéahlen. Die Dominanz ist oberhalb der Quellen zu
finden. Ausgehend davon nimmt das Feld mit gro3er werdendem Abstand ab. Dem-
entsprechend eignet sich als Messebene eine Flache in GrofRe der Platine oder
etwas groRRer. Dabei handelt es sich allerdings immer nur um einen, je nach Wahl der
Parameter, mehr oder minder guten Ausschnitt aus der realen Feldverteilung. Bei der
Nahfeld-/Fernfeld-Transformationen beispielsweise ergibt sich durch die Ausschnitt-
bildung ein mathematisch darstellbarer Fehler [21]. Dieser wird hier durch den bei der
diskreten Fourier-Transformation auftretenden Leck-Effekt abgebildet (vgl. Kapitel
2.4.3.2). Es kann in jedem Fall festgehalten werden, dass die Wahl eines Nahfeld-
Ausschnitts als Oberflache S zu einem Informationsverlust fuhrt. Dieser geht, ins-
besondere ohne Modelloptimierung und Messdatenkorrektur, als weitere Stérung in
den Prozess der Modellerstellung ein.

4.3.3 Beeinflussung des Gitter-Modells durch die
Modellauflosung

Naturlich bietet es sich an, die aquivalenten Quellen in einem &aquidistanten Raster
anzuordnen, um so die gesamte Stromverteilung auf der Leiterplatte abzubilden.
Allerdings hat diese Form der Verteilung einen negativen Einfluss auf die Qualitat
des Modells. Die Auflésung des Dipol-Gitters Ad, entscheidet mal3geblich daruber,
wie gut die Struktur der Platine nachgebildet werden kann. So steigt mit sinkender
Auflédsung der Diskretisierungsfehler Ag;. Abbildung 53 zeigt eine Leiterbahn, die
augenscheinlich nicht bzw. nur sehr schlecht von den aquivalenten Quellen abge-
bildet wird. Um den Einfluss des Diskretisierungsfehlers darzustellen, wird ein
einfaches Einleiter-Modell (Abbildung 51) in einer MoM-Simulation in Concept-Il [92]
erstellt. Es handelt sich dabei um einen z-formigen Leiter oberhalb einer Masse-
flache, der mit einer Eingangsspannung versorgt wird und mit einem 50Q Widerstand
abgeschlossen ist. Das magnetische Nahfeld wird in einer 160mmx100mm Ebene in
einer Hohe von 4,5mm und einer Auflosung von 2mm simuliert. Aus dem Nahfeld
und einem Dipol-Gitter mit steigender Auflésung Ad, wird die aquivalente Strom-
verteilung bestimmt. AnschlieRend wird diese Stromverteilung verwendet, um das
magnetische Nahfeld an den Messpunkten zu berechnen. Die resultierenden Feld-
daten werden dann mit dem Feld aus der MoM-Simulation verglichen. Abbildung 52
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stellt den Einfluss der Gitter-Auflosung Uber die mittlere quadratische Abweichung ¢,
zwischen MoM-Simulations- und Modellfeld dar. Wird Ad, erhoht, so kann zwar eine
bessere Abbildung erfolgen, jedoch steigt damit auch die Komplexitat des Modells.
Dies fuhrt auf der einen Seite zu einem hoheren Rechenbedarf und auf der anderen
zu einem komplexeren System, damit zu einer Erh6hung der Konditionszahl und in
Folge dessen zu einer Losung, die empfindlicher ist gegenuber Storungen in den
Eingangsdaten.

Dipol-Gitter

: 50Q !

: T Vein E

T :
Leiterbahn

Abbildung 51: Beispiel fur Einfluss der Auflosung des Dipol-Gitters
0.6

04

N
v

027t

0.005 0.01 0.015 0.02
Auflésung Dipol-Gitter [m]

Abbildung 52: Einfluss des Dipol-Gitters

4.4 Stabilitat des Modells gegentber Stérungen in
den Nahfelddaten

Die im Kapitel 4.3 beschriebenen Stérungen gehen in den Prozess der Strom-
identifikation ein und beeinflussen die Genauigkeit des Modells, indem sie sich direkt
auf die Losung der SRM auswirken. Je nach Wahl der Modell- und Messparameter
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kann diese Beeinflussung unterschiedlich stark ausfallen. Gut konditionierte Systeme
reagieren auf kleine Anderungen in den Eingangsdaten mit kleinen Anderungen in
der Losung [96]. Handelt es sich um ein schlecht konditioniertes System, ist diese
Stetigkeit nicht gegeben. Ein inverses Problem, wie im Falle der SRM, lasst sich
durch Diskretisierung einer Fredholm'schen Integralgleichung 1. Art mit linearer
Abbildung K(n, q) darstellen [97].

b
fK(n, DI (Q)dg=Hn) a<n<hba<q<h (4-5)

a

Dabei handelt es sich bei K(s,q) um die lineare Abbildung von I,(q) auf H(n) oder
den Kern des Integrals. Bei H(n) handelt es sich um das magnetische Feld und bei
1.(q) um die gesuchte Funktion, den zu bestimmenden Strom. Um den Einfluss von
Anderungen oder Stérungen in den Feldmesswerten zu bestimmen, kann nach [97]
eine Singularwertzerlegung des Kerns K durchgefihrt werden. Diese folgt zu:

K(n,q) = ) pit(vi(@) (4-6)
i=1

u; und v; sind orthogonal zueinander und die Singuléarvektoren von K. y; sind die
Singularwerte des Kerns. Diese sind immer positiv und werden normalerweise in
fallender Reihenfolge p, > u,, = 1y angeordnet. Die Beziehung

b
j K(n, )vi(q)dq = s (n) (@-7)

a

zwischen den Vektoren v; und u; aus [97] zeigt, dass sich jeder Singularvektor v; auf
einen Singularvektor u; abbilden lasst. Die Singularwerte p; wirken dabei als
Verstarkungsfaktor der Abbildung. Aus (4-5) - (4-7) und Umstellung nach 1.(q) ergibt
sich dann fur das inverse Problem:

o) , H
@)= <” - (@) (4-8)
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Wobei (...) flr das Skalarprodukt steht. Anschaulich kann (4-8) als eine Zerlegung
der Lésung I(q) in ihre Spektralanteile, hinsichtlich des Spektrums der Singularwerte,
verstanden werden. Dabei beschreibt der Ausdruck (u;, H)/u; die spektralen
Eigenschaften von I(q). Es ist anhand von (4-8) zu erkennen, dass der Kern K aus-
gehend von der Quelle I sich glattend auf die Wirkung H auswirkt. Sinken seine
Singularwerte schnell, so werden die hohen spektralen Anteile von H durch die
Multiplikation mit y; starker gedampft. Fur das inverse Problem, der Berechnung von
I aus H, ergibt sich dadurch aber eine Verstarkung der Oszillationen bzw. der hohen
Spektralanteile des Ausdrucks (u;, H) durch die Multiplikation mit p~1.

Eine Losung fur I(q) kann nur dann existieren, wenn die rechte Seite von (4-8)
gegen eine quadratisch integrierbare Loésung konvergiert. Dies ist gegeben, wenn die
sogenannte Picard-Bedingung [98] erflllt ist. Diese lautet:

i <<u“ H>> (4-9)

i=1

Das bedeutet, dass der Ausdruck (u;, H) spektral schneller abklingen muss, als die
Singularwerte p; es tun. Rein mathematisch ist die Picard-Bedingung aus (4-9) fur
den vorliegenden Anwendungsfall immer erfullt. Daher muss auch immer eine
Losung existieren. Diese ist allerdings sehr empfindlich gegeniiber Stérungen in den
Eingangsdaten. So wirken sich Diskretisierungsfehler Ae; im Modell (Abbildung 53)
und in der Messung wie auch Rundungs- und Messfehler stark auf die Bestimmung
der aquivalenten Quellenstrome aus. Das System wird numerisch instabil und die
Losung I wird im schlimmsten Fall von den spektralen Anteilen dominiert, die in
Bezug zu den kleinsten Singularwerten stehen. Dies ist besonders negativ, da diese
Anteile mal3geblich durch Stérungen bestimmt werden [97].

Ein erstes Mal} fur die Empfindlichkeit eines Systems gegeniiber Stérungen in den
Eingangsdaten ist die Konditionszahl. Sie beschreibt einen Faktor, um den der
Eingangsfehler im unginstigsten Fall verstarkt wird. Sie wird bestimmt aus dem
Verhaltnis des grél3ten zum kleinsten Singulérwert:

Mmax( )
(4-10)
mln(K)
Zur Veranschaulichung der numerischen Instabilitdt eines schlecht gestellten

Systems wird ein einfaches Modell verwendet (Abbildung 53). Dabei handelt es sich
um einen z-férmigen Leiter, welcher oberhalb einer Masseflache angeordnet ist.
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Dieser soll durch ein Dipol-Gitter-Modell approximiert werden. Dabei wird die
Auflosung des Dipolrasters Ad, variiert, die Anzahl der Messpunkte des magne-
tischen Feldes jedoch konstant gehalten. Die Variation des Dipolrasters fiihrt zu einer
Veranderung des Diskretisierungsfehlers und beeinflusst direkt als auch indirekt Uber
Ag4 die Kondition des Systems (Abbildung 54).

Ady  Strom pfad

Agy}

Aquivalente Dipole

z
7|x
y

Abbildung 53: Beispielkonfiguration zur Veranschaulichung des Storeinflusses

Fur die Analyse der Singularwertzerlegung des Systems wird eine Rasterauflosung
von Ad, = 6 mm angenommen. Hierbei ergibt sich eine Konditionszahl von «(K) =
362. Die simulatorisch ermittelten Felddaten werden mit Rauschen und einem
,oignale to noise ratio® (SNR) von 6dB beaufschlagt. Abbildung 54 zeigt das
Singularwertspektrum der Koeffizientenmatrix. Es ist ersichtlich, dass die Singulér-
werte u; gerade zum Ende des Spektrums stark abfallen. Abbildung 54 zeigt weiter
das Spektrum des mit Rauschen beaufschlagten magnetischen Nahfeldfelds. Da das
Rauschsignal im gesamten Spektrum gleichverteilt ist, erscheint die Feldinformation
im vorderen Teil des Singularwertspektrums bis ca. i = 400. In Abbildung 54 ist das
Spektrum der Loésung dargestellt. Die Rauschanteile aus H wurden durch das
Hochpassverhalten der Singularwerte von K verstarkt. Der Informationsgehalt
.verschwimmt® zunehmend mit dem informationslosen Rauschsignal und es folgt
eine Ldsung fur die aquivalenten Strome, welche von den Stérungen im Eingangs-
signal dominiert wird.
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Konditionszahl in Abhangigkeit von Ad,, Singularwertspektrum von K
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Abbildung 54: Analyse mittels Singularwertzerlegung

4.5 Erweiterung des Ausgleichsproblems um
Regularisierungsverfahren

Wie in Kapitel 4.3.2 gezeigt, stellt sich das aquivalente Strommodell als sehr instabil
gegenuber Stoérungen in den Eingangsdaten dar. Gerade bei steigender
Modellkomplexitat, die fast immer mit einem Anstieg der Konditionszahl k verbunden
ist, steigt auch die Gefahr einer stark fehlerbehafteten Lésung I.. Die Standard-
methoden zur Losung des Ausgleichsproblems aus Kapitel 4.2 greifen an dieser
Stelle nur noch unzureichend. Die so ermittelte Stromverteilung ist unter Umstanden
viel mehr ein Abbild der Stérungen als ein Abbild der realen Strome auf der
Elektronikplatine.

Ziel ist es nun das schlecht gestellte oder schlecht konditionierte System, unter
Beachtung der Eigenschaften der Stérungen, durch ein gut konditioniertes System zu
ersetzen. Betrachtet man das grundlegende inverse Problem aus (2-41), so folgt mit
der Storwirkung &5 in den Eingangsdaten H:
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I, = K™'H,, (4-11)

Wobei der Fehler y in direktem Zusammenhang zu den Stérungen in H,  steht, mit
y =y(&). Das schlecht gestellte Problem aus (4-11) lasst sich nun in ein gut
gestelltes Problem Gberfuhren, welches die Storungen aus H,. kompensieren soll.
Dann folgt das Problem zu:

I, = K; H,, (4-12)

Dabei besitzt die angepasste Koeffizientenmatrix K. verbesserte und kompen-
sierende Eigenschaften im Vergleich zur Matrix K. Eine Methode, um mit derartigen
Ausgleichsproblemen umzugehen, stellen sogenannte Regularisierungsverfahren
dar. Ziel ist es herauszufinden, unter welchen Bedingungen die approximierte Losung
I.,, aus (4-12) in Richtung der exakten Losung aus (2-41) konvergiert.

4.5.1 Die Tikhonov-Regularisierung

Bei der Tikhonov-Regularisierung [43] wird das Ausgleichsproblem aus (4-1) um eine
zusatzliche Nebenbedingung erganzt [97].

min||L(I" = Io)|l; (4-13)

Dieser Ausdruck kann als Glattungsterm fiur das Ausgleichsproblem angesehen
werden. Fur einen sehr kleinen Wert erhalt man eine stark geglattete Losung fur I*.
Fur einen sehr grofRen Wert ergibt sich eine Lésung mit vielen hochfrequenten
Anteilen. I, beschreibt in diesem Term einen Schatzwert fir die zu erwartende
Losung I*. L ist eine Matrix, die Vorwissen Uber das Problem in die Regularisierung
integriert. Falls kein Vorwissen existiert, ist L typischerweise die Einheitsmatrix I,,. Es
wird ein Regularisierungsparameter 1, eingeftuhrt, der die Gewichtung des Glattungs-
terms gegentber dem Term des Residuums festlegt. Die Wahl dieses Parameters ist
dabei von grof3ter Wichtigkeit, da sein Wert an den Charakter der Stérungen im Ein-
gangssignal H angepasst werden muss. Das gesamte Ausgleichsproblem ergibt sich
dann zu [97]:

min{|[KI" — H||3 = AZIILU" = )13} (4-14)

oder in Form einer Normalengleichung:
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(KTK + AgLTL)I* = KTH (4-15)

Falls die Matrizen K und L invertierbar sind, folgt fur die Losung der Normalen-
gleichung entsprechend (4-2), (4-14), (4-15) und [97]:

I, = (KTK + A2LTL)"Y(KTH + AZLTLI,) (4-16)

Wobei I, die regularisierte Losung bzw. den regularisierten Dipolstrom im Sinne von
(4-12) beschreibt. Im Allgemeinen lasst sich die sogenannte ,Verallgemeinerte
Singularwertzerlegung“ (GSVD) [99] anwenden. Entsprechend [97] kann die
regularisierte Losung wie folgt geschrieben werden:

14 T n
i

L= Z (ﬁ- ﬁa_H +(1- fl-)wi) w; + Z ul Hw; (4-17)

i=1 i=p+1

Und im Sinne der quadratischen Norm folgt dann fur A2||L(I* — I,)]|, und ||KI* — H||,
aus (4-14):

1/2

b _-TH 2
PIIL* = 1), = <Z 2 (”: —ﬁiwi) )

i=1
(4-18)
1/2

p m
K" — Hll; = (Z(l — f* (@ H — aw)® + z (aiTH)2>

i=n+1

Dabei erfullen die Vektoren u;, v;, w; und die verallgemeinerten Singularwerte
=, = a;/B; den Zusammenhang:

diag(e;) O
K = U( 0 In_p> W=tA L=V(diag(B;) 0w (4-19)
0 0

und damit die Singulérwertzerlegungen von K und L. Die Variable f; steht fur eine
Menge von Filterfaktoren f; = 1, ..., p, die den Wiener-Filter [100] enthalten:
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2
fi= (4-20)

ViR

Entsprechend der Uberlegungen aus Kapitel 4.4 konnen anhand der Vektoren w; und
der Filterfaktoren f; Aussagen uUber die Gute der Regularisierung getroffen werden.
So fihren groRRe Filterfaktoren zu glatten w;-Vektoren, kleine dampfende Filter-
faktoren zu w;-Vektoren mit vielen hochfrequenten Anteilen und damit zu einer
geglatteten Losung I;.

4.5.2 Wahl des Regularisierungsparameters

Wie in Kapitel 4.5.1 erwahnt, wird die Gulte der Regularisierung Uber den Filter mit
den Filterfaktoren f; bestimmt. Die Steuerung der Filterfaktoren erfolgt dabei tber
den Regularisierungsparameter Ay. Ist dieser zu grof3, werden neben den Stérungen
auch Informationen aus den Eingangsdaten herausgefiltert und die Lésung ist auf-
grund des Informationsverlustes fehlerhaft. Diese Fehler werden als Regula-
risierungsfehler bezeichnet. Ist der Regularisierungsparameter zu klein, wird die
Ldsung unter Umsténden von den Stérungen in den Eingangsdaten dominiert und ist
fehlerhaft. Dieser Fehler wird von nun an als Datenfehler bezeichnet.

Die Wahl eines geeigneten A, welches ein Gleichgewicht zwischen dem Re-
gularisierungsfehler und dem Datenfehler findet, entscheidet Uber die Exaktheit der
Lésung und die Genauigkeit der ermittelten aquivalenten Stromverteilung. Tragt man
in einem Diagramm die Norm des Glattungsterms ||L(I* — I,)]||, gegen die Norm des
Ausgleichsproblems ||KI; — H||, auf, so erscheint sie bei den meisten Problem-
stellungen in Form einer L-Kurve [101] (Abbildung 55). Die Kurve enthalt eine
deutliche ,Ecke” genau an der Position, wo ein Wechsel zwischen einer durch die
Regularisierungsfehler dominierten zu einer durch die Datenfehler dominierten
Losung 1, auftritt. Somit stellt sich die Ecke dieser L-Kurve als ein Punkt mit einer
guten Balance dar. Folgt man der Kurve auf der Abszisse — o, so geht 1z — oo und
der Regularisierungsfehler nimmt zu. Folgt man der Kurve auf der Ordinate — o, so
l[&uft Az — 0 und der Datenfehler steigt an. Die Krimmung C (1) der L-Kurve l&sst sich
nach [102] berechnen mit:

-3/2

) = (L2 La_ Lp dn) ((d_p)z + (d_,,)z) (4-21)

dAg dA%  dA% dA dAg dAg

Wobei p und n fur die Gro3e des Residuenvektors und des Ldsungsvektors stehen.
Am Ort der maximalen Krimmung befindet sich dann der Punkt mit dem Gleich-
gewicht zwischen Daten- und Regularisierungsfehler.
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Eine Alternative zur Bestimmung des Regularisierungsparameters aus der L-Kurve
stellt die ,Generalized Cross Validation“ (GCV) dar [103]. Diese ist allgemein wie folgt
formuliert:

A =argminV(4g) (4-22)

Agr berechnet sich demnach aus dem Argument des Minimums einer Funktion V(Ag),
welche sich aus der Norm des Residuums und der Anzahl der Freiheitsgrade von Ay
[104] zusammensetzt. Nach [97] folgt damit flr das gegebene Problem die Funktion
V(AR):

IKI* — H||3
(spr(l, — KKK + A2LTL)~1KT))"

V(Ag) = (4-23)

mit I, als Einheitsmatrix und spr(F) = Xj-; fi1 + fo2 + -+ fun als Funktion fir die

Spur einer Matrix. Es muss vor der Berechnung von (4-22) und (4-23) eine Referenz-
menge fur mogliche A festgelegt werden, um anschlieend den optimalen
Regularisierungsparameter zu ermitteln.

Theoretisch sollten sowohl die L-Kurven-Methode als auch die GCV-Methode
ahnliche Regularisierungsparameter liefern. In [102] beschreiben die Autoren jedoch
eine Instabilitdt der GCV hinsichtlich der stark korrelierten Stérungen im Eingangs-
signal. Dahingegen liefert die L-Kurve auch bei solchen Stérungen gute Ergebnisse.
Jedoch ist bei der Problemstellung, der Identifikation von aquivalenten Stromen auf
Elektronikplatinen auf Basis von Nahfelddaten, in den meisten Fallen nicht davon
auszugehen, dass die Stérungen im gemessenen Magnetfeld stark miteinander
korreliert sind. Um einer moglichen Instabilitdt bei systematischen Fehlern vor-
zubeugen, wird in dieser Arbeit die L-Kurve verwendet.
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Abbildung 55: L-Kurve [104]

4.6 Einfluss der Vertikal- und Horizontalstrome

Betrachtet man die Stromverteilung auf einer Platine, so besteht diese nicht nur aus
horizontalen Strémen, sondern auch aus vertikalen Anteilen und der vektoriellen
Kombinationen der beiden. Vias, IC-Pins und andere Bauteil Ein- und Ausgange
stellen Quellen vertikaler Strome dar. Aufgrund des Verhéaltnisses der Lange der
senkrechten Elemente (z.B. Dicke des Dielektrikums) im Vergleich zu den
Leiterbahnlangen, kdnnte es ausreichend erscheinen, die Stromverteilung lediglich
mit Hilfe von horizontalen Dipolen abzubilden. Entsprechend des Eindeutigkeits-
theorems (Kapitel 2.2.3) ist das inverse Problem der Feldabstrahlung zu den
aquivalenten Quellen eindeutig, wenn die Quellen das gleiche magnetische und/oder
elektrische Feld in der Referenzoberflache erzeugen. Prinzipiell kann eine Dar-
stellung mit horizontalen Dipolen fur eine Fernfeldberechnung ausreichend sein, so-
lange sie die Randbedingungen an der Referenzoberflache erfillen. Diese Ein-
deutigkeit ist allerdings nur bei einer geschlossenen kontinuierlichen Oberflache
vollstandig (Kapitel 4.3.2). Da es sich jedoch beim praktischen Vorgehen immer um
Naherungslésungen handelt, ist die Eindeutigkeit der Losung stark abhangig von der
Gute der gewahlten Naherung. Es wird weiterhin davon ausgegangen, dass das
magnetische Feld in einer Ebene oberhalb der Platine aufgenommen wird. Dann
spielen die Diskretisierung und die Ausdehnung der Ebene eine grol3e Rolle und be-
stimmen zu einem grof3en Anteil die Qualitat des aquivalenten Modells (Kapitel
4.3.2). Werden die durch einen vertikalen Strom erzeugten Felder nicht ausreichend
genau approximiert, so kann es bei spateren Fernfeldberechnungen zu grof3en Ab-
weichungen kommen. Dies hangt auch mit der Dominanz vertikaler Strome im Fern-
feld zusammen (Kapitel 5.1.1). Im Nahfeld ist diese Dominanz jedoch nicht gegeben
und das durch vertikale Elemente erzeugte Feld ist in Abhangigkeit zu den Struktur-
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langen oftmals sogar schwacher als das Feld der horizontalen Anteile (Abbildung
57). Die mathematische ldentifizierung der Quellenstrome auf Basis eines linearen
Minimierungsproblems fuhrt dann gerade bei den mit einem geringen Absolutwert
gegebenen Feldstarken zu den relativ betrachtet groften Abweichungen. Streng
genommen stellt dabei schon die Lésung eines Minimierungsproblems eine Ver-
letzung der Eindeutigkeit dar.

Um dies zu untersuchen, wird ein MoM-Simulationsmodell eines Leiters in Concept-II
[92] erstellt. Eine analytische Beschreibung des Leiters mit vertikalen und ho-
rizontalen Stromelementen ist prinzipiell auch moglich. Das numerische Modell findet
allerdings auch bei spateren Untersuchungen Anwendung und wird zur besseren
Vergleichbarkeit bevorzugt verwendet (Abbildung 56). Es besteht aus einem Einzel-
leiter mit einer Lange [ = 200 mm, der in einer Hohe d = 3,5 mm oberhalb einer un-
endlichen Masseflache angeordnet ist. Der Kontaktpunkt zur Masse befindet sich an
der Position [0,0,0] mm. Er wird durch eine Spannungsquelle mit einer Quellen-
spannung von U, = 1V angeregt. Das magnetische Feld wird in einer Ebene mit der
Grolle 240 mm x 60 mm in einer Hohe h = 10 mm oberhalb der Masseflache auf-
genommen. Die Auflosung der Messebene betragt Ad, = 5mm. Es wird nun ein
Dipol-Gitter-Modell mit N = 48 x 12 Quellen (Ad, = 5 mm) entsprechend Kapitel 4.1
erstellt, bei dem jedoch auf Dipole in z-Orientierung verzichtet wird (Abbildung 59).
Die approximierenden Strome werden in Form eines linearen Ausgleichsproblems
bestimmt.

200 mm

Z
7|LX q) Uq Leiter 1 3]5 mm

y
LSS LSS

Masseflache

Abbildung 56: Leiterstruktur mit vertikalen und horizontalen Strémen

Abbildung 57 zeigt die magnetischen Nahfelder des Leiters aus der MoM-Simulation
und die Nahfelder des aquivalenten planaren Dipolmodells. Abbildung 58 zeigt die
resultierenden Abweichungen. Es wird deutlich, dass die Approximation des ma-
gnetischen Nahfelds an den dominanten Feldpunkten mit einer hohen Genauigkeit
erfolgt. Lediglich im Bereich sehr kleiner Feldwerte kommt es zu grofReren Ab-
weichungen. Prinzipiell lasst sich das Nahfeld in der Messebene also gut mit ho-
rizontalen Dipolen abbilden.
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Abbildung 57: Vergleich der Nahfelder des CONCEPT-Il Gesamtmodells und

des &quivalenten Modells aus horizontalen Dipolen bei f =
100 MHz
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Abbildung 58: Abweichung der Nahfelder des CONCEPT-II Gesamtmodells und des
aquivalenten Modells aus horizontalen Dipolen bei f = 100 MHz

Abbildung 60 zeigt das elektrische Fernfeld in horizontaler und vertikaler Polarisation
am Beobachtungspunkt P = [615,1615,14] mm des aquivalenten Dipolmodells mit
horizontalen Quellen. Es ist ersichtlich, dass die horizontalen Dipole nicht aus-
reichend sind, um das elektrische Fernfeld in beiden Polarisationen korrekt dar-
zustellen (vgl. Kapitel 5.1.1). Um den Einfluss der vertikalen Strome zu analysieren,
wird das Modell um einen zuséatzlichen vertikalen Dipol 1,, erganzt (Abbildung 59).
Dieser wird an der Stelle des tatsachlichen Vertikalstroms positioniert. Das daraus
resultierende elektrische Feld am Punkt P weist lediglich eine geringe Abweichung
zum Zielfeld in beiden Polarisationen auf. Die noch vorhandenen Abweichungen von
ca. 3dB sind Folge der Diskretisierungsfehler der Modellierung. Bei der vertikalen
Polarisation kommt es nur im Bereich der Resonanz bei f =800 MHz zu etwas
groReren Abweichungen.

Nur horizontale Strome Mit zusatzlichem vertikalen Dipol I,
240 mm 240 mm

60 mm
60 mm

Abbildung 59: Varianten des aquivalenten Dipolmodells
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Abbildung 60: Vergleich der elektrischen Felder am Beobachtungspunkt P zweier
Modelle mit dem Feld aus der MoM-Simulation (Referenz)

4.7 Erstellung eines Multi-Dipol Modells unter
Beachtung der wahrscheinlichen Strompfade

Streng genommen ist die Stromverteilung auf einer Elektronikplatine Uberwiegend an
ihre Leiterbahnen gebunden. Es ist demnach mdéglich, eine Aussage uber die
Position der Storquellen schon vor einer Nahfeldmessung zu treffen. Die Kenntnisse
der Leiterbahn-Koordinaten kdénnen aus CAD-Daten (Abbildung 61) oder
gegebenenfalls bildgebenden Verfahren gewonnen werden. Mithilfe dieses Vor-
wissens konnen die quivalenten Dipole entlang der wahrscheinlichen Strompfade
angeordenet werden. Diskretisierungsfehler Ae;, die beim Dipol-Gitter-Modell auf-
treten, sind in diesem Fall als vernachlassigbar anzusehen. Da die einzelnen Dipole
nicht unabhangig voneinander sind, bietet diese Vorgehensweise dariber hinaus
Maoglichkeiten zur Korrelation der aquivalenten Quellen. Das Modell ist schon in
seinem Grundaufbau als physikalisch korrekt zu betrachten, dadurch stabiler und
wirkt fehlerkorrigierend gegenuber fehlerbehafteten Nahfelddaten. Weiterhin sinkt die
Modellkomplexitat, da die reale Stromverteilung mit einer geringeren Anzahl an
Dipolen abgebildet werden kann und die Diskretisierung lediglich in Abhangigkeit zu
der Leiterbahn- und Wellenlange gewahlt werden muss.

Neben den Leiterbahnen kdnnen natirlich auch die ICs Einfluss auf die Nah- und
Fernfeldverteilung nehmen. Diese lassen sich prinzipiell anhand ihrer Koordinaten
aus den CAD-Daten und einem Satz von &quivalenten Quellen oder Methoden
entsprechend [37][105] approximieren. In dieser Arbeit wird jedoch nicht weiter auf
Verfahren zur Bericksichtigung der ICs eingegangen, da sich im untersuchten
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Frequenzbereich im Verhaltnis zu den Strukturgrof3en die Leiterbahnen als
dominante Strahler darstellen.

Platine Strompfade der Platine und der ICs (rot)

N =2 5 55
Sy 5 !

: {] ] Mo

I ERRTeRR
it

g a

Abbildung 61: CAD-Daten zur Ermittlung der Leiterbahnverteilung

4.7.1 Das CAD-Daten-Modell

Entgegen des regelméRigen Dipol-Gitter-Modells werden die aquivalenten Dipole
beim CAD-Daten-Modell nur entlang der moglichen Strompfade platziert (Abbildung
62). Dabei erfolgt die Anordnung entsprechend einer Diskretisierung Ad,. Es werden
hier keine Dipoltripel mehr verwendet, sondern einzelne Elementardipole, deren
Orientierung der Leiterbahnorientierung entspricht. Die Dipole befinden sich in Leiter-
bahnhohe d horizontal Gber der Masseflache. Dariber hinaus sind vertikale Dipole
notwendig, um vertikale Strome nachzubilden. So werden diese beispielsweise im
Falle von Vias und Verbindungen zu ICs angesetzt (Abbildung 63). Ist unterhalb des
vertikalen Elements keine Referenzmasse vorhanden, so wird sie auch im Modell
nicht verwendet. Die einzelnen Strompfade werden in Subsets s unterteilt. Damit
ergibt sich der &quivalente Stromvektor aus allen Subsets zu:

I, =L, IS, o IS)T (4-24)

Dabei beschreibt S die Anzahl der Subsets und s das jeweilige Subset. Jeder
Strompfad wird Uber eine durch Ad, definierte Anzahl @ an Dipolen definiert mit:
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T
15 = (I3, o 13g, . 15, (4-25)

#

Abbildung 62: Abbildung einer Leiterbahn durch Dipole an den wahrscheinlichen

Strompfaden
Cc .

Leiterbahn \ Aquivalente Dipole
dmd\—» ——
Vi \ \

Masse  Dielektrikum Masse

Abbildung 63: Senkrechter Dipol fur Vias und Pins bzw. Elemente

Die Regularisierungsmatrix L wurde ohne weiteres Vorwissen bislang als die
Einheitsmatrix I, angesetzt. Das CAD-Daten-Modell gestattet nun Vorkenntnisse
oder Beziehungen zwischen den Quellen in einem Subset in die Regularisierung
einflieBen zu lassen. Damit ergibt sich fir jedes Subset s eine Regularisierungsmatrix
L? und die gesamte Regularisierungsmatrix L zu:

' 0 .. .. 0
L=|: -~ s -~ (4-26)
s 0/
0 w w 0 IS
4.7.2 Vorteile bei der Regularisierung durch Verwendung
des CAD-Daten-Modells

Bei der Durchfihrung der SRM auf Basis von Regularisierungsverfahren, spielt die
Wahl der Modellparameter eine wichtige Rolle. Wird das Modell an die Strom-
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verteilung der Platine angepasst, lasst sich der Informationsgehalt im Singulér-
wertspektrum weniger durch Storungen beeinflussen. Diese sind erst bei hdoheren
Frequenzen dominant und dadurch besser durch die Regularisierung herauszufiltern.
Dadurch ist das Modell deutlich stabiler.

Um den Vorteil des CAD-Daten-Modells auf den Regularisierungsprozess und die
verbesserte Rauschunterdriickung darzustellen, werden Simulationsdaten ver-
wendet, die mit einem zusétzlichen Rauschsignal beaufschlagt werden. Dabei kommt
wieder die Leiterstruktur aus Abbildung 56 zum Einsatz. Sie besteht aus einem
Einzelleiter mit einer Lange von [ = 200 mm, der in einer Hohe d = 3,5 mm oberhalb
einer unendlichen Masseflache angeordnet ist. Er wird durch eine Spannungsquelle
mit einer Quellenspannung von U, = 1V angeregt. Das magnetische Feld wird in
einer Ebene mit der Gré3e 240 mm x 60 mm in einer Héhe h = 10 mm oberhalb der
Masseflache aufgenommen. Die Auflosung der Messebene betragt Ad, =5 mm.
Dem berechneten magnetischen Feld wird ein Rauschsignal mit einem SNR = 6 dB
hinzuaddiert. Anschliel3end werden zwei aquivalente Modelle erstellt. Bei dem ersten
Modell handelt es sich um ein Modell mit N = 48 x 12 gleichméalRig in der Leiter-
plattenebene verteilten Dipoltrippeln (Ad, = 5mm), bei dem zweiten Modell um ein

Modell mit insgesamt N = 41 entlang der Leiterbahnen angeordneten Dipolen
(Ad, = 5mm). Abbildung 64 zeigt die sich nach (4-8) ergebenden Singularwert-
spektren des magnetischen Nahfelds der rauschbehafteten Modelle. Dartber hinaus
zeigt sie den Fehler &, zwischen den Spektren der rauschbehafteten und der idealen
Modelle. Der Fehler berechnet sich zu:

|(u;, H)|

& = — 4-27
‘ I(ui: Hnoise)l ( )

Es wird deutlich, dass im Falle des CAD-Daten-Modells die Stérungen bis zu einem
Singularwert i = 19 keinen oder einen nur sehr geringen Einfluss auf das Spektrum
haben. Der Informationsgehalt ist bis zu dieser Frequenz nur geringfigig ,ver-
schmiert”. Es lasst sich deutlich zwischen Informationsanteil und Rauschanteil
trennen. Eine Filterung der hohen spektralen Anteile fuhrt zu einer starken Dampfung
des Rauschens. Beim Gitter-Modell ist der Einfluss der Stérungen im gesamten
Spektrum gleichverteilt. Eine saubere Trennung der Anteile kann nicht mit gleicher
Qualitat erfolgen.

Im nachsten Schritt wird das CAD-Daten-Modell angepasst, indem die &quivalenten
Quellen um Ad = 10 mm in y-Richtung verschoben werden. Der Strom befindet sich
nun nicht mehr am physikalisch richtigen Ort. In Abbildung 64 wird dargestellt, dass
der Informationsgehalt nun auch in den unteren Frequenzen deutlich durch die
Stérungen Uberlagert wird. Vergleicht man die Konditionszahlen beider Ansatze, so
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wird klar dass sie nur einen ersten Hinweis auf die Anfalligkeit eines Systems ge-

genuber Storungen geben, aber keine Information dartber, wie gut ein System fir
eine Regularisierung geeignet ist.
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Abbildung 64: Singularwertspektren und Fehler der Modelle bei f = 100 MHz

4.7.3 Korrelation der aquivalenten Quellen mit den
Nahfelddaten

Bislang wurden die Anfangswerte I, in der Tikhonov-Regularisierung (4-13) zu Null
angesetzt, da keine weitergehenden Informationen hinsichtlich der zu erwartenden
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Strome vorhanden waren. Im Falle eines Ebenenscans oberhalb einer Elektronik-
platine kann aber eine Abschatzung der Strdome vorgenommen werden.

Fur einen Strompfad lasst sich bei einer diskreten Frequenz f, seine Amplitude aus
dem magnetischen Nahfeld ndherungsweise nach (3-10) abschatzen (Abbildung 65).
Es folgt daraus fur den Strom I,

r(r + 2d)

loxy = Hyy P (4-28)

Damit kann durch die Vektorzerlegung der Feldkomponenten H, und H, der Strom
fur jede Leiterbahn abgeschéatzt und als Startwert in der Regularisierung verwendet
werden. Fur eine hohe Genauigkeit sind eine ausreichende Auflosung der Mess-
ebene und eine geringe Messhohe notwendig. Darliber hinaus ist eine Interpolation
zwischen den Feldamplituden notwendig, wenn sich die Beobachtungspunkte nicht
oberhalb von dem zu bestimmenden Quellenstrom befinden.

Weiterhin kénnen die Nahfelddaten verwendet werden, um das CAD-Daten-Modell
weiter in seiner Komplexitat zu reduzieren. Es wird ein Schwellwert H,,, definiert, der
eine Aussage daruber trifft, ob mit ihm korrelierte Strompfade einen relevanten
Beitrag zur Abstrahlcharakteristik der Platine bei einer Frequenz f leisten. Bereiche
auf der Platine, die ein magnetisches Feld unterhalb des gewahlten Schwellwerts
erzeugen, werden bei den nachfolgenden Berechnungen, wie der Stromidentifikation,
ausgeblendet (Abbildung 65). Es folgt dann nach (2-39) das reduzierte lineare
Gleichungssystem zu:

. Kf .. KU x /i
. K} k& x| ©
HHgp) =1, | = - 4-29
( thr) HN—l K]%/_l K,g__ll % IeQ 1 ( )
H _
N Kb o KU ox]t X
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ausgeblendete
Strompfade

Nahfeld

Abbildung 65: Ausblendung von Strompfaden und Stromabschétzung aus dem
Nahfeld

4.7.4 Korrelation der aquivalenten Quellen

Ist die wahrscheinliche Stromverteilung mittels CAD-Daten auf einer Platine bekannt,
so lassen sich Abhangigkeiten der Quellen untereinander definieren. Die
Stromphasen innerhalb eines Pfades (Subsets) sind nicht unabhangig voneinander,
sondern Uber eine maximale Phasenverschiebung miteinander korreliert (Abbildung
66). Damit lasst sich der maximal mogliche Phasensprung A@g,qx zZwischen zwei
benachbarten Quellen in einem Subset s nach [115] bestimmen mit:

2n
A@Qsmax = TAdq (4-30)

Wobei es sich bei 4 um die frequenzabhangige Wellenlange und bei Ad, um die
Diskretisierung der aquivalenten Dipole bzw. ihre Ladnge handelt.
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Abbildung 66: Maximale Phasenverschiebung im Strompfad

Um die Korrelation der Stromphasen in den Prozess der Stromidentifikation zu
integrieren, wird das lineare Gleichungssystem aus (2-39) umgeschrieben zu:

r-re,l _jpl re,Q _ipQ
_H{'e- Kl el?® K1 el?
: : . : 1
le\}e che’lej(pl . KI"\;e,er(pQ Ie
Him | pim1 jol imQ jp@ : (4-31)
1 K, "e - K{77e 19
. . . e
im R 1 o 0
LHy™ [Kim™tele K;,m'Qe]"’ ]

Dabei sind I die Amplituden der aquivalenten Quellenstrome und ¢? ihre Phasen.
Diese gehoren hier nicht mehr zum Ldsungsvektor des Gleichungssystems und
mussen demnach vor der Losung des Systems bestimmt werden. Der Zielvektor H
enthalt das magnetische Feld an den Beobachtungspunkten, aufgeteilt in sein
Realteil HZ¢ und sein Imaginarteil H{™. Die Eintrage im Kern des Gleichungssystems
K werden ebenfalls in Real- und Imaginarteil aufgetrennt.

Das inverse Problem stellt sich jetzt als Optimierungsproblem mit den zu
optimierenden Phasen @9 dar, bei dem fur jeden Iterationsschritt ein lineares
Gleichungssystem entsprechend (4-31) gelést werden muss. Fur jeden Strompfad
wird zuerst eine maximale Phasenverschiebung A@gmax nach (4-30) definiert.
AnschlieBend wird fir jeden Pfad eine Startphase des jeweilig ersten Dipols ¢!
gewahlt und fur jeden weiteren Dipol im Pfad eine entsprechende Phasenver-
schiebung nach

_A(ps,max < A(ps,A < +A(ps,max (4'32)
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berechnet, die den Phasenverlauf im Strompfad abbildet. Dabei gehen sowohl die
Startphasen ¢t als auch die Phasenverschiebungen Ags, als Variationsparameter in
den Optimierungsprozess ein. Abbildung 67 zeigt den Ablauf der Stromidentifikation.
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Abbildung 67: Ablauf der Stromidentifikation mit Phasenkorrelation

Zur Losung des Optimierungsproblems werden heuristische Optimierungsverfahren
verwendet [106]. Auf diese soll in dieser Arbeit nicht naher eingegangen werden.
Jedoch liegt der Fokus darauf, den Optimierungsaufwand so gering wie mdglich zu
gestalten und lediglich auf einfache Verfahren zurtickzugreifen. Dabei hat sich das
~Simulated Annealing® (SA) als gut anwendbare Heuristik herausgestellt.

4.8 Anwendung und Verifikation der Methoden

Zur Anwendbarkeit und Verifikation der Methoden und der Verbesserung der Strom-
identifikation werden sowohl MoM-Simulationsdaten (Concept-Il [92]) und mess-
technisch ermittelte Daten verwendet.

4.8.1 Einzelleiter — Ideale Simulationsdaten
Bei dem ersten Untersuchungsobjekt handelt es sich um einen Einzelleiter

(Abbildung 68), der sich in einer Hohe d = 1,5mm oberhalb einer unendlichen
Masseflache befindet. Er besteht aus vertikalen und horizontalen Leiterabschnitten
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mit einer Gesamtlange von [ = 197 mm, die Strébme in x-, y- und z-Orientierung
erzeugen. Das Eingangssignal wird durch eine Spannungsquelle mit einer Amplitude
von U, =1V erzeugt. Die Leitung wird mit einem Widerstand Z, = 100 Q ab-
geschlossen. Das magnetische Feld wird in der MoM-Simulation in einer Beo-
bachtungsebene A = 160 mm - 100 mm in der Hohe h = 15 mm oberhalb der Masse-
flache berechnet. Die Diskretisierung der Ebene ist zu Ad;, = 5 mm festgelegt, d.h.
die Berechnung erfolgt an N = 32 - 20 = 640 Feldpunkten in x-, y- und z-Richtung. H,
wird jedoch lediglich spater fir die Verifikation der Nahfeldapproximation verwendet.
Die Stromidentifikation erfolgt auf Basis von H, und H,. Der auszuwertende
Frequenzbereich liegt zwischen f; =1 MHz und f, = 1 GHz und wird durch N = 100
diskrete Frequenzen abgebildet.
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Abbildung 68: Einzelleiter und Beobachtungs-/Messebene

Es werden vier Modellvarianten mit einer aktiven Flache A = 160 mm - 100 mm auf
die in der MoM-Simulation berechneten Feldwerte angewendet. Bei dem ersten
Modell handelt es sich um ein Gitter-Modell, dessen Quellen mittels Pseudoinverse
und linearem Ausgleichsproblem bestimmt werden. Das zweite Modell ist ebenfalls
ein Gitter-Modell, die Stromidentifikation erfolgt hier auf Basis der Tikhonov-Re-
gularisierung. Bei dem dritten Modell handelt es sich um ein CAD-Daten-Modell mit
Kenntnis der wahrscheinlichen Strompfade und Quellenidentifizierung mittels
Pseudoinverse und Ausgleichsproblem. Das vierte Modell vereint das CAD-Daten-
Modell mit der Tikhonov-Regularisierung. Sowohl beim Gitter- als auch beim CAD-
Daten-Modell wurde eine Diskretisierung der Quellen von Ad, = 5mm verwendet.
Diese kann im Falle des CAD-Modells aufgrund der Leitungslangen, um einige
um abweichen. Die Modelle mit den Positionen der aquivalenten Quellen sind in
Abbildung 69 skizziert. Die Laufzeit der Modellerstellung fur alle N diskreten Fre-
guenzen ist in Tabelle 1 gezeigt. Bei diesen und allen weiteren Berechnungen wurde
Matlab [79] auf einem Windows-PC mit vier aktiven Kernen eines Intel® Xeon® CPU
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E5-2690 @ 2,90 GHz [107] und 8 GB Arbeitsspeicher verwendet. Aufgrund der stark
reduzierten Anzahl der Quellen beim CAD-Modell verkirzt sich die Rechenzeit um
einen Faktor von 13.

Gitter-Modell CAD-Daten-Modell
0.1 01r
. % ad,
0.05: 0.05 |
38 Dipole
0 0 : : :
0 0.05 0.1 0.15
Abbildung 69: Aufbau der Modellvarianten
Modell 1 Modell 2 Modell 3 Modell 4
Gitter, Gitter, CAD, CAD,
LSQ Regularisierung LSQ Regularisierung
| Laufzeit [min] 40 39 3 3

Tabelle 1: Laufzeiten der verschiedenen Modellvarianten fiir N = 100 diskrete
Frequenzen

Zunachst werden ideale magnetische Felddaten aus der MoM-Simulation verwendet.
Abbildung 70 zeigt beispielhatft fir eine Auswertefrequenz von f = 100 MHz die auf
der aktiven Flache bestimmte Stromverteilung der Modelle. Diese wird verglichen mit
der Stromverteilung aus der MoM-Simulation und die Abweichung in Form des
absoluten Fehlers € = |I.|/|Iy,m| berechnet. Es wird deutlich, dass fir Modell 1 und
Modell 2 auf Basis des Dipol-Gitters eine sehr ahnliche Stromverteilung erzeugt wird
(Abbildung 70). Bei idealen Eingangsdaten ist die Wirkung der Tikhonov-Re-
gularisierung im Vergleich zur ungefilterten Lésung noch sehr gering. Die Strome
stimmen an den Leiterbahnpositionen mit einer durchschnittichen Abweichung von
¢ ~ 4 dB mit den realen Stromen Uberein. Es kommt dabei allerdings zu grof3eren
Amplitudenspriingen Al (und auch Phasenspringen) zwischen den Quellen und
einer maximalen Abweichung des Stroms bei € = 15dB. Grol3e Amplituden- und
Phasenspringe driucken immer eine unphysikalische Stromidentifizierung aus.
Zusatzlich kommt es zu einer ,Verschmierung“ der Stromverteilung durch den
Diskretisierungsfehler Ae; (4.3.3), der aus der Gitter-Verteilung resultiert. Der in der
Leiterbahnflache konzentrierte Strom wird dabei auf die benachbarten Quellen
aufgeteilt. Abbildung 70 zeigt die Ergebnisse von Modell 3 auf Basis des CAD-
Modells mit linearem Ausgleichsproblem und die Resultate von CAD-Modell 4 mit
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Tikhonov-Regularisierung. Es ist fur beide Varianten eine sehr gute Anpassung der
Stromverteilung mit Abweichungen von maximal € = 1,5 dB zu erkennen. Fir eine
bessere Darstellung werden die Leiterbahnstrome von Modell 3 und Modell 4
zusatzlich in Amplitude und Phase abgebildet (Abbildung 71). Sie stimmen sowohl in
ihrer Amplitude als auch in ihrer Phase entlang des gesamten Leiters sehr gut mit
dem MoM-Strom uberein.
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Abbildung 70: Vergleich der mit den verschiedenen Modellen identifizierten Strome
mit dem Referenzstrom bei f = 100 MHz

| Referenz Modell 3 Modell 4
Stromamplituden Stromphasen
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6 : : - -36 : : :
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Stromelement [N] Stromelement [N]

Abbildung 71: Vergleich zwischen dem Referenzstrom und den Strdmen aus den
CAD-Modellvarianten bei f = 100 MHz
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Obwohl die identifizierten Stromverteilungen aller Modellvarianten sehr unter-
schiedliche und teilweise unphysikalische Resultate liefern, findet eine sehr gute
Approximation der Feldverteilung in der Messebene statt. Abbildung 72 zeigt die
vertikalen magnetischen Felder H, der Modelle im Vergleich zur MoM-Simulation.
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H_, [dBA/m] H, [dBA/m]
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Abbildung 72: Vergleich der Nahfelder H, mit dem Referenznahfeld bei f =
100 MHz

Um die Notwendigkeit einer physikalisch richtigen Stromverteilung im Modell
darzustellen, wird zusatzlich eine Feldberechnung an einem Beobachtungspunkt

= [615,1615,14] mm, der sich nicht mehr im unmittelbaren Nahfeld befindet,
durchgefuhrt. Dabei wird das elektrische Feld in horizontaler E, und vertikaler
Polarisation E, ausgewertet (Abbildung 73). Es wird deutlich, dass Modelle 2, 3 und 4
ein elektrisches Feld erzeugen, welches mit einer hohen Genauigkeit dem Feld aus
der MoM-Simulation nahekommt. Hier ergibt sich lediglich fur die vertikale Po-
larisation bei der niedrigsten Frequenz f =1 MHz eine geringe Abweichung von
1,5 dB. Diese ist der hohen Dominanz der vertikalen Stromelemente anzulasten,
durch die schon bei kleinen Abweichungen der Stromamplitude und malgeblich
durch Abweichungen des relativen Phasenbezugs zueinander grof3e Abweichungen
an entfernteren Feldpunkten entstehen (vgl. Kapitel 4.8.2 und Kapitel 5.1.1). Die
unphysikalische Stromverteilung von Modell 1 zeigt allerdings deutliche Ab-
weichungen, vor allem im unteren Frequenzbereich, die bei der Approximation des
magnetischen Nahfelds (Abbildung 72) nicht zu erwarten sind.
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Abbildung 73: Vergleich der elektrischen Felder am Beobachtungspunkt P
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4.8.2 Mehrleiter = Rauschbhehaftete Simulationsdaten

Der Einzelleiter wird nun um zwei weitere Leitungen erganzt (Abbildung 74). Diese
befinden sich ebenfalls in einer Héhe d = 1,5 mm oberhalb der Masseflache. Sie
haben beide eine Lange [3=1[,=90mm und werden jeweils von einer
Spannungsquelle Uy; = Uy, = Uy = 1V gespeist. Leiter 2 wird allerdings mit einem
hochohmigen Widerstand Z;, = 1 kQ und Leiter 3 mit einem niederohmigen Wider-
stand Z;; = 10 Q abgeschlossen. Das filhrt dazu, dass das magnetische Nahfeld
gerade bei den unteren Frequenzen von Leiter 3 dominiert wird. Das Magnetfeld wird
wieder in der mit Ad;, = 5 mm diskretisierten Beobachtungsebene mit einer Flache
von A = 160 mm - 100 mm, 15 mm oberhalb der Masseflache, berechnet.

160 mm

/ Messebene

Abbildung 74: Mehrleiter und Beobachtungsebene

Es werden erneut die Modellvarianten aus Kapitel 4.8.1 untersucht. Der Aufbau des
Gitter- und des CAD-Modells ist in Abbildung 75 skizziert. Tabelle 2 stellt die auf-
gewendete Rechenzeit fur alle N = 100 Frequenzschritte dar. Aufgrund der erhdhten
Anzahl an Quellen steigt die Rechenzeit beim CAD-Modell von drei auf vier Minuten
an.
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Gitter-Modell CAD-Daten-Modell
01 r. 017
3 Ad
. Leiter 3
0.05 F post Leiterl * wevivsrursiainsnam
78 Dipole
Leiter 2
0 0 . . .
0 0.05 0.1 0.15
Abbildung 75: Aufbau der Modellvarianten
Modell 1 Modell 2 Modell 3 Modell 4
Gitter, Gitter, CAD, CAD,
LSQ Regularisierung LSQ Regularisierung
| Laufzeit [min] 40 39 4 4

Tabelle 2: Laufzeiten der verschiedenen Modellvarianten fir N = 100 diskrete
Frequenzen

Die idealen Magnetfelddaten aus der MoM-Simulation werden jetzt mit weilRem
Rauschen mit einem SNR = 15 dB uberlagert. Abbildung 76 zeigt fur die Frequenz
f =100 MHz die auf der aktiven Flache identifizierte Stromverteilung im Vergleich
zum Referenz-Strom. Dem Gitter-Modell mit Losung mittels linearer Ausgleichs-
rechnung gelingt es nicht, physikalisch richtige Stréme zu erzeugen. Es ergeben sich
durchschnittliche Abweichungen von é = 30 dB an den Leiterbahnpositionen. Dar-
Uber hinaus werden physikalisch nicht korrekte Quellen an Positionen identifiziert, an
denen real keine Stréme existieren. Auf Basis des Gitter-Modells und der
Regularisierung ergibt sich eine physikalisch genauere Losung. Es resultiert daraus
eine durchschnittliche Abweichung von é = 9 dB an den Leiterbahnpositionen. Auch
beim stromdominanten Leiter 3 weisen die aquivalenten Dipole mit gréf3eren
Amplituden Springe auf. Durch das Gitter und Ag; kommt es zusatzlich zu
,verschmierungen® des Stroms. Die identifizierte Stromverteilung erweist sich somit
ebenfalls als nicht physikalisch korrekt. Bei dieser Konfiguration ergibt sich nun auch
eine groRere Abweichung der identifizierten Strome der beiden CAD-Modelle. Das
Rauschsignal fuhrt bei der direkten Losung des linearen Ausgleichproblems zu einer
betrachtlichen Abweichung € > 30 dB des Stroms auf den nicht dominanten Leiter-
bahnen 1 und 2. Der niederohmige und einen hoheren Strom fihrende Leiter 3 ent-
spricht mit einer grol3eren Genauigkeit é ~ 3 dB dem Erwartungswert seines Stroms.
Mit Zuhilfenahme der Tikhonov-Regularisierung in Modell 4 gelingt es, den
Rauschanteil in den Eingangsdaten soweit zu filtern, dass sich auch auf der hoch-
ohmigen Leiterbahn mit dem geringsten Strom eine durchschnittliche Abweichung
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von weniger als é = 6 dB ergibt. Auf dem niederohmigen Leiter liegt die Abweichung
sogar nur noch bei é = 0,4 dB. Besonders gut erkennbar ist der Genauigkeitsgewinn
des CAD-Modells mit Regularisierung anhand Abbildung 77. Sowohl in Amplitude
und Phase lasst sich eine wesentlich bessere Anpassung an den Referenzstrom der
Leiter 1, 2 und 3 aus der MoM-Simulation erkennen.
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Abbildung 76: Vergleich der mit den verschiedenen Modellen identifizierten Strome
mit dem Referenzstrom bei f = 100 MHz
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Abbildung 77: Vergleich zwischen dem Referenzstrom und den Strdémen aus den
CAD-Modellvarianten bei f = 100 MHz
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In Abbildung 78 sind die sich aus den identifizierten Stromverteilungen ergebenden
vertikalen magnetischen Nahfelder abgebildet. Dabei zeigt sie auch das ideale Feld
H, aus der MoM-Simulation. Es ist ersichtlich, dass das Gitter-Modell 1 ein stark
verrauschtes vertikales Magnetfeld erzeugt. Die Tikhonov-Regularisierung in Gitter-
Modell 2 fihrt zu einer deutlichen Entstorung des Modells und einer besseren
Approximation an das ideale Feld H,. Bei den CAD-Modellen 3 und 4 zeigt sich eine

noch genauere Ubereinstimmung der vertikalen magnetischen Nahfelder mit der
MoM-Simulation.
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H_, [dBA/m] H,, [dBA/m]
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Abbildung 78: Vergleich der Nahfelder H, mit dem Referenznahfeld bei f =
100 MHz, Entstérung durch Tikhonov und CAD-Modell

Vergleicht man die elektrischen Felder in horizontaler und vertikaler Polarisation am
Beobachtungspunkt P = [615,1615,14] mm, so wird klar, dass die Feldberech-
nungen auf Basis von Modell 1 vollstandig vom Rauschen dominiert werden. Sowohl
E, als auch E, weichen Uber den gesamten Frequenzbereich deutlich von den realen
Feldern aus der MoM-Simulation ab. Die Verwendung der Tikhonov-Regularisierung
fuhrt ersichtlich zu einer starken Filterung des Rauschanteils und einer erheblichen
Verbesserung der Qualitat von Modell 2. Aber auch hier kommt es vor allem bei den
Frequenzen unterhalb von 100 MHz zu immensen Abweichungen von bis zu 50 dB.
Oberhalb von 100 MHz sinken die Abweichungen auf maximal 10 dB herab. Jedoch
zeigen auch die elektrischen Felder auf Basis des CAD-Modells, sowohl bei Losung
mit LSQ als auch mit der Regularisierung, erhebliche Abweichungen bei tieferen
Frequenzen. Besonders deutlich ist dieser Fehler bei den diskreten Frequenzen
fi=1MHz und f, = 10 MHz zu erkennen. Grund fir diese Abweichungen sind ent-
sprechend Kapitel 4.8.1 die vertikalen Strome. Die Dominanz dieser Stréme (Kapitel
5.1.1) fuhrt bei Fehlern in ihren Stromamplituden und Phasen zu grofRen Ab-
weichungen im Fernfeld. Abbildung 80 zeigt die Stromamplitude und Phase auf den
Leitern 1, 2 und 3 bei f; = 1 MHz. Es ist ersichtlich, dass sich bei Leiter 2 der grof3te
relative Fehler in der Bestimmung der Amplitude und besonders deutlich bei der
Identifizierung der Stromphase ergibt. Bei Leiter 2 handelt es sich um den mit
Z;, = 1 kQ hochohmig abgeschlossenen Leiter, der bei 1 MHz den geringsten Strom
fuhrt, der fir das elektrische Feld am Beobachtungspunkt P allerdings nicht
vernachlassigbar ist. Im magnetischen Nahfeld geht seine Wirkung jedoch im
Rauschen unter. Die Abweichungen des niederohmig abgeschlossenen Leiters 3
sind hingegen sehr gering wie Abbildung 80 zeigt. Einen noch negativeren Einfluss
auf die Korrektheit der Feldberechnung hat aber nicht der absolute Amplituden- und
Phasenfehler des Stroms, sondern bei den tiefen Frequenzen auch der relative
Versatz zwischen den Stromphasen der vertikalen Stréme A@,, = ¢, — ¢@,. Entfernt
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man sich von der abstrahlenden Struktur (r' > [,), so sollten sich die durch die
vertikalen Strome erzeugten Feldkomponenten destruktiv Gberlagern (Abbildung 79)
(vgl. 5.2.2), wenn die Leiterstruktur elektrisch kurz ist (I, «< 1). Diese destruktive
Uberlagerung kann aber nur erfolgen, wenn die relative Phasenverschiebung
zwischen den Elementen gegen Null geht.
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Abbildung 79: Vergleich der elektrischen Felder am Beobachtungspunkt P
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Abbildung 80: Vergleich zwischen dem Referenzstrom und den Strémen aus den
CAD-Modellvarianten bei f =1 MHz

Ziel ist es nun, die Phasenabweichung zu verbessern. Dazu wird die Methode zur
Phasenkorrelation aus Kapitel 4.7.4 verwendet und beispielhaft auf die schon
erwahnten diskreten Frequenzen f; =1 MHz und f, = 10 MHz angewendet. Da an
dieser Stelle ,Simulated Annealing® als Optimierungsverfahren zum Einsatz kommit,
vergroRert sich die aufzuwendende Rechenzeit um ein Vielfaches. Fiur die
Identifizierung des Stroms einer diskreten Frequenz waren fur das erzielte Ergebnis
10 min notwendig. Die Rechenzeit fir die verwendeten N = 100 Frequenzen wirde
sich dementsprechend auf die in Tabelle 3 gezeigte Laufzeit vergroéfRern. Abbildung
80 und Abbildung 81 zeigen das durch die zuséatzliche Phasenkorrelation erreichte
Resultat. Die Stromphasen sind miteinander korreliert und es ergibt sich eine
bessere Approximation des elektrischen Feldes aus der MoM-Simulation.
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Modell 4
CAD,

Regularisierung

Modell 5
CAD,
Regularisierung,
Phasenkorrelation

| Laufzeit [min] 4
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Tabelle 3: Laufzeiten der verschiedenen Modellvarianten fir N = 100 diskrete

Frequenzen
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Abbildung 81: Vergleich der elektrischen Felder am Beobachtungspunkt P,
verbessertes Resultat durch Phasenkorrelation

4.8.3 Oszillator-Platine — Validierung mit Messdaten

Nachdem die Verfahren und Optimierungen anhand von Simulationsdaten analysiert
wurden, werden sie auf reale Messdaten angewendet. Dazu wird eine Elektronik-
platine aufgebaut, welche sowohl horizontale Strome in x- und y-Richtung erzeugt
als auch vertikale Stréme in z-Orientierung enthalt. Es entspricht hinsichtlich des
abstrahlenden Leiters dem Simulationsbeispiel aus Kapitel 4.8.1. Ein Foto der Platine
ist in Abbildung 82 dargestellt. Um breitbandige Abstrahlungen zu erzeugen, wird die
Leiterbahn mit einem pulsférmigen Signal angeregt (Abbildung 82). Der Puls mit

einer Amplitude von U, = 2,3V und einer Grundfrequenz von f, =4 MHz wird von

einer batteriebetriebenen Oszillatorschaltung auf der Rickseite der Platine erzeugt
(Abbildung 82). Hier ist ebenfalls ein Abgriff des Oszillators als Referenzsignal zur

Triggerung fur die Zeitbereichsmessung integriert.
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Vorderseite mit abstrahlender Leiterbahn Ruckseite mit Oszillator-Schaltung
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Abbildung 82: Oszillator-Platine mit Beschaltung

Um eine Referenz fir die tatsachliche Stromverteilung zu erhalten, wird ein MoM-
Simulationsmodell in Concept-ll [92] der Oszillator-Platine erstellt. Dazu werden eine
s;1.-Messung am abstrahlenden Teil der Platine (Abbildung 83) und eine Parameter-
variation durchgefihrt, bis das Modell die gemessenen s-Parameter abbildet. Die

Variation erfolgt dabei anhand der Leiterbreite w und der Permittivitat ¢, des freien
Raums.
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Abbildung 83: Erstellung des MoM-Modells der Oszillatorplatine

Fur die Nahfeldmessung wird der CISPR-Scanner aus Kapitel 3.2.1 verwendet. Ein
Bild des Aufbaus ist in Abbildung 84 zu sehen. Zur Abschirmung des elektro-
magnetischen Feldes, ausgehend von der Oszillator-Schaltung auf der Ruckseite der
Platine, wird sie in einem Aluminiumblock fixiert. Der Block ist dabei fest auf der
Masseflache aufgebracht. Zur Aufnahme des Messsignals wird die Nahfeldsonde
RFR3-2 mit einem Durchmesser von ds = 3 mm eingesetzt. Sie befindet sich im
Abstand d = 4,5 mm oberhalb der Platinenmasse (3 mm Uber der Leiterbahn). Die
Messebene hat eine Flache von 150 mm - 90 mun und wird mit einer Diskretisierung
von Ad, = 2 mm abgetastet. Daraus resultieren insgesamt N = 3375 Abtastpunkte.
Das Messsignal wird mit einem 4-Kanal-Oszilloskop aufgenommen, der zweite Kanal
verwendet das Referenzsignal zur Triggerung. Die gewdahlte Messdauer betragt
t =10 us und damit liegt die erreichte Frequenzauflosung bei Af = 100 kHz. Der
ausgewertete Frequenzbereich liegt zwischen 100 kHz und 124 MHz. Die obere
Grenzfrequenz von 124 MHz (32. Harmonische von U, mit U3%/U? = —30 dB) wird
festgelegt, um sowohl die resultierende Datenmenge als auch den Zeitaufwand der
Messung moglichst gering zu halten. Zur Rauschunterdriickung wird ein Averaging
mit K = 10 Samples durchgefiihrt. Das magnetische Feld wird in H, und H,-Richtung
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aufgenommen. Diese sind beispielhaft bei einer Frequenz von 100 MHz (26.
Harmonische von U,) in Abbildung 85 dargestellt. Die horizontalen Feldkomponenten
dienen zur ldentifizierung der aquivalenten Stromverteilung auf der Elektronikplatine.
Dartber hinaus wird auch das vertikale magnetische Nahfeld H, gemessen. Spater
dient es als Referenz fur die Modellverifikation. Die Messung einer Feldkomponente
in der Beobachtungsebene bendtigt ca. 115 min. Die Aufnahme aller zur Modell-
erstellung notwendigen Felder nimmt demnach ungeféahr 230 min in Anspruch.

Platine in Schirmblock im Nahfeld-Scanner Nahfeldsonde Uber Platine

Kupferplatte

Abbildung 84: Nahfeldmessung an der Oszillator-Platine
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Abbildung 85: Nahfeldmessung der horizontalen Feldkomponenten bei 100 MHz

Zur Validierung der Resultate der Stromidentifikation wird die Stromverteilung der
verschiedenen Modellvarianten bei der Beispielfrequenz von f; =100 MHz aus-
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gewertet und mit den Stromen aus der MoM-Simulation verglichen. Abbildung 86
zeigt die Strome und die Abweichungen vom realen Strom der Modelle 1 - 4. Auch im
Fall der Messdaten wird deutlich, dass das Gitter-Modell 1 auf Basis des Ausgleichs-
problems keine physikalische Stromverteilung generiert. Zwar ergeben sich an der
Leiterbahnposition durchschnittliche Abweichungen von lediglich é =5 dB, jedoch
zeigen sich auch dominante Strome L,,; an Positionen, an denen diese Strome real
nicht existieren. Auch Gitter-Modell 2 mit Optimierung durch Tikhonov generiert
Strome, die nicht mit der realen Stromverteilung Ubereinstimmen. Naturlich ist auch
hier der durch das Dipol-Gitter entstehende Diskretisierungsfehler Ae; fur den
,verschmierten“ Strom verantwortlich. Darliber hinaus erkennt man hier aber auch
deutliche Springe der Stromamplituden Al zwischen benachbarten Quellen, die so
physikalisch nicht existieren. Die auf Basis der CAD-Modelle identifizierten Strome
zeigen eine wesentlich bessere Anpassung an die reale Stromverteilung, wobei
Modell 4 das beste Ergebnis erzielt.

Abbildung 87 zeigt den Vergleich der Nahfelder H, zwischen den Modellen, der
Referenzmessung und dem MoM-Simulationsmodell. Es wird deutlich, dass sowohl
Modell 1 als auch Modell 2 vertikale magnetische Nahfelder erzeugen, die zwar in
ihrer Amplitude der Realitdit nahezu entsprechen, jedoch einige Artefakte und
betrachtliche Abweichungen von den Erwartungswerten beinhalten. Die Modelle 3
und 4 auf Basis von CAD-Daten generieren erheblich genauere Strome in der
Leiterbahn (Abbildung 86). Dabei zeigt die Stromverteilung des Modells mit
Optimierung durch Regularisierung die erfolgreichste Stromidentifikation mit einer
durchschnittlichen Abweichung von weniger als 1 dB. Auch in Abbildung 87 zeigt sich
deutlich die Korrektur und Entstérung der Modelle durch die Bindung an die wahr-
scheinlichen Strompfade und die Tikhonov-Regularisierung. Dabei erzielt auch hier
Modell 4 das beste Ergebnis und eine sehr gute Approximation des idealen Feldes
H, aus der MoM-Simulation.

Amplitude [A]  x 10
1 2 3 4 5

H e

Referenzstrom
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Abbildung 86: Vergleich der mit den verschiedenen Modellen identifizierten Strome
mit dem Referenzstrom (f = 100 MHz)
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Abbildung 87: Vergleich der Nahfelder H, mit Feld aus Messung und MoM-
Simulation (Referenz), Korrektur durch Tikhonov und CAD-Daten

Fur eine bessere Darstellung der Stromidentifikation von Modell 3 und Modell 4 sind
in Abbildung 88 die Stréome in Amplitude und Phase abgebildet und mit dem
Referenz-Strom verglichen. Daruber hinaus wird die Auswertung auf drei diskrete
Frequenzen (f; = 4 MHz, f, = 52 MHz,f; = 100 MHz) erweitert, um die Stabilitat des
Verfahrens im gesamten Frequenzbereich bis zur 26. Oberwelle von U, dar-
zustellen. Die CAD-Modelle erzielen fur alle Frequenzen Abweichungen von der
Stromamplitude unterhalb von 6 dB und maximale Phasenfehler von 10°. Dabei kann
das durch Regularisierung optimierte Modell bei f, und f; einen deutlich genaueren
Strom identifizieren. Hier liegen die maximalen Amplitudenfehler bei unter 3 dB.
Lediglich bei f; ist die Losung mittels LSQ Tikhonov uberlegen und erzeugt eine
bessere Anpassung. Hier hat die Filterung durch die Regularisierung einen Verlust
an Informationen zur Folge und das System ist mit Regularisierungsfehlern behaftet
(Kapitel 4.5.2).
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Abbildung 88: Vergleich der Strome aus den CAD-Modellvarianten mit dem
Referenzstrom bei f = 4 MHz

Seine Starken zeigt Modell 4, wenn die Auflésung der Messebene reduziert wird. Die
Messung erfolgt jetzt nur noch an N = 135 anstatt N = 3375 Feldpunkten. Abbildung
89 zeigt die so aufgenommenen horizontalen Magnetfelder bei f; = 100 MHz. Nach
(4-4) handelt es sich um eine Unterabtastung und damit um eine entsprechend
schlechte Voraussetzungen zur Durchfiihrung der SRM und der Lésung als lineares
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Ausgleichsproblem. Abbildung 90 zeigt die Stréme auf der Leiterbahn von Modell 3
und Modell 4 im Vergleich zur MoM-Simulation bei reduzierter Scanauflésung. Es ist
klar ersichtlich, dass das CAD-Modell in Verbindung mit der Tikhonov-Re-
gularisierung zu einem wesentlich besseren Resultat fihrt als ohne Durchfiihrung der
Filterung. Durch die Reduzierung der Auflésung in der Messebene kann eine
immense Verkirzung der notwendigen Mess- und Rechenzeit erfolgen. Fur das hier
vorgestellte Beispiel sinkt sie demnach von ca. 230 min auf 10 min ab.
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Abbildung 89: Nahfeldmessung der horizontalen Feldkomponenten mit reduzierter
Auflésung (Ady = 10 mm)
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Abbildung 90: Vergleich der Strome zwischen dem Referenz und den Strémen aus

den CAD-Modellvarianten bei reduzierter Auflésung (Ad;, = 10 mm)
bei f = 100 MHz
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5 Vorhersage von ALSE-
Antennenmesswerten

Ist die aquivalente Stromverteilung I einer Platine entsprechend den Ausfiihrungen
aus Kapitel 1 identifiziert, so kann sie in Form eines Abstrahlmodells weiterverwendet
werden. Entsprechend (2-37), (2-38) und Kapitel 2.2.5.2 kann das elektro-
magnetische Feld an jedem Punkt im Raum berechnet werden. Dabei ist es
unwichtig, ob sich die Feldpunkte im Nah- oder im Fernfeld befinden. Naturlich gelten
die Berechnungen nur fur Beobachtungspunkte, die sich oberhalb der Masseflache
des Abstrahlmodells befinden, da das Modell aufgrund der Spiegeltheorie unterhalb
der Masse keine Giiltigkeit hat. Ziel der Feldberechnungen ist es zum einen,
Vorhersagen uber Antennenmesswerte treffen zu kdnnen. So besteht mit einem
gultigen Abstrahlmodell die Moglichkeit auf eine Antennenmessung zu verzichten,
und die Stéraussendung einer untersuchten Struktur anhand von Feldberechnungen
und den standardisierten Grenzwerten zu bewerten. Zum anderen kann anhand des
resultierenden Feldes an einer bestimmten Raumkoordinate direkt auf dominante
Storer auf der Platine riickgeschlossen werden.

5.1 Einflussfaktoren bei der Feldberechnung und
Ihre Vorhersagegenauigkeit

Die ldentifizierung der aquivalenten Stromverteilung aus Kapitel 1 wird unter ver-
einfachten Bedingungen durchgefuhrt, &uRere Einflusse flieBen dabei nicht in das
Modell ein. Es wird davon ausgegangen, dass das zugrunde liegende magnetische
Nahfeld ein direktes Abbild der Strompfade der Platine darstellt und nicht wesentlich
mit anderen Objekten interagiert. Diese Interaktion wird lediglich als Rauschen oder
vernachlassigbare Storung interpretiert und bestenfalls korrigiert. Sollen aber
Berechnungen im Nahfeld oder Fernfeld durchgefuhrt werden oder sogar Feldwerte
aus Antennenmessungen vorhergesagt werden, so treten zusatzliche Einfluss-
faktoren auf. So spielt die Messumgebung, aber auch die Messantenne selbst, eine
wichtige Rolle. Abbildung 91 skizziert die Ubertragung zwischen dem idealen
Abstrahlmodell und der Messantenne. Dartber hinaus kdnnen bei der SRM ver-
nachlassigbare Faktoren, wie z.B. die Diskrepanz zwischen endlicher und un-
endlicher Masseflache und ihre Auswirkungen auf das Modell, bei der Vorhersage
von Antennenmesswerten eine wichtige Rolle spielen. Auch kdnnen Modellelemente,
z.B. vertikale Stromkomponenten, welche im Prozess der SRM gut durch andere
Komponenten mit geringer Abweichung approximiert werden kdnnen und dort damit
keine entscheidende Rolle spielen (Kapitel 4.6), bei den Feldvorhersagen zu
groReren Abweichungen fuhren. Diese Gefahr tritt vor allem bei der Erstellung von
physikalisch nicht korrekten aquivalenten Dipolmodellen auf.
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Messumgebung Messantenne

Antennenfaktor

Beeinflussung

Aquivalentes y Antennen-
Abstrahlmodell | g E... Uy messwert

Abbildung 91: Ubertragungsweg zwischen aquivalentem Abstrahimodell und
Antenne

5.1.1 Dominante Felder von Vertikal- und
Horizontalstromen

Bei der ALSE-Antennenmessung werden Messungen mit horizontaler und mit
vertikaler Polarisation durchgefiihrt. Die Feldkomponenten in der jeweiligen Po-
larisation entstehen durch die Uberlagerung der Felder, entsprechend (2-36), aus-
gehend von horizontalen und vertikalen Stromelementen. Es ist notwendig zu
untersuchen, ob beide Polarisationen von Feldern bestimmter Stromelemente do-
miniert werden und welche Abhangigkeiten an dieser Stelle existieren.

Betrachtet man die elektromagnetische Abstrahlung eines Hertz'schen Dipols, so
wird in seiner Fernfeldcharakteristik deutlich, dass er entsprechend seiner
Ausrichtung dominante Feldkomponenten entwickelt. Dies ist in Abbildung 92
dargestellt. Da sich die Stromverteilung einer zu untersuchenden Struktur aus der
vektoriellen Uberlagerung von x-, y- und z-Stromelementen abbilden lasst, ist
anzunehmen, dass unterschiedliche Komponenten des aquivalenten Modells eine
mehr oder minder dominante Wirkung auf resultierende Antennenmesswerte haben.

Abbildung 92: Fernfeld eines Dipols
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Die folgende Untersuchung wird auf Basis von MoM-Simulationsdaten (Concept-II
[92]) ausgefiihrt. Dazu wird eine einfache abstrahlende Struktur erstellt, die eine
offene Leiterbahn auf einer Elektronikplatine nachbildet (Abbildung 93). Sie besteht
aus einem Einzelleiter mit einer Lange [ = 200 mm, der in einer Hbhe d = 3,5 mm
oberhalb einer unendlichen Masseflache angeordnet ist. Der Kontaktpunkt zur Masse
befindet sich an der Position [0,0,0] mm. Er wird durch eine Spannungsquelle mit
einer Quellenspannung von U, = 1,26 V angeregt. Das elektrische Feld wird in der
MoM-Simulation an einem Beobachtungspunkt P = [615,1615,14] mm in ho-
rizontaler Orientierung E, und in vertikaler Orientierung E, berechnet. Dieser Beo-
bachtungspunkt représentiert eine mogliche Antennenposition bei einer ALSE-
Messung. Nun wird ein &aquivalentes Dipolmodell des Leiters erstellt, welches aus
einem senkrecht orientierten Stromelement und 20 horizontal orientierten Elementen
besteht. Diese sind in Leiterh6he d platziert. Die Stromverteilung des Leiters aus der
MoM-Simulation wird extrahiert und auf das analytische Dipolmodell Gbertragen. Sein
Vorteil besteht darin, dass die Abstrahlung der vertikalen und der horizontalen
Strome ab jetzt getrennt voneinander betrachtet werden kann.

200 mm

z
7|4'X q) Uq Leiter 1 3]5 mm
y

LIS

Masseflache

Abbildung 93: Einfache Leiterstruktur zur Untersuchung der dominanten
Feldkomponenten

200 mm

z > = >
7|£'X t Aquivalentens Dipolmodell I 3,5 mm
y

LSS LSS

Masseflache

Abbildung 94: Aquivalentes Dipolmodell der Leiterstruktur

Zur Verifikation des Modells wird sowohl fur die horizontale Feldpolarisation E, als
auch fur die vertikale Polarisation E, die Abstrahlung des Gesamtmodells aus
Abbildung 94 mit der Abstrahlung des MoM-Modells am Beobachtungspunkt P ver-
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glichen. Fur die getrennte Betrachtung der Feldabstrahlung werden nacheinander
der vertikale und der horizontale Strom deaktiviert (Abbildung 95). Abbildung 96 und
Abbildung 97 zeigen die Gegenuberstellung der Ergebnisse fir beide Feldpolari-
sationen.

Horizontales Modell Vertikales Modell
Inaktiv Aktiv
Aktiv 4 Aquivalentens Dipolmodell Inaktiv Aquivalentens Dipolmodell
Masseflache Masseflache

Abbildung 95: Getrennte Aktivierung der vertikalen und der horizontalen
Stromelemente

Zuerst wird die horizontale Polarisation E, betrachtet. Das gesamte Dipolmodell,
bestehend aus dem vertikalen und dem horizontalen Strom, bildet das elektrische
Feld am Beobachtungspunkt P sehr gut ab. Ist lediglich der vertikale Dipol aktiv, so
ist er bis zu einer Frequenz von 60 MHz dominant und bildet das Feld des Leiters gut
ab. Erst ab einer Frequenz von 300 MHz bis zu der betrachteten Maximalfrequenz
von 1 GHz Ubernimmt die horizontale Stromkomponente und kann den Leiter alleine
abbilden. Die vertikale Feldpolarisation E, lasst sich gleichermalRen gut durch das
Gesamtmodell beschreiben. In diesem Fall reicht es aber vollkommen aus, lediglich
die vertikale Stromkomponente zu aktivieren. Diese stellt im gesamten Frequenz-
bereich bis zu 1 GHz ein sehr gutes Abstrahimodell des Leiters dar.
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Abbildung 96: Horizontale Polarisation des elektrischen Feldes der Leiterstruktur
im Vergleich zu den Dipolmodellen
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Abbildung 97: Vertikale Polarisation des elektrischen Feldes der Leiterstruktur im
Vergleich zu den Dipolmodellen

Man koénnte annehmen, dass aufgrund der wesentlich grof3eren Lange des hori-
zontalen Leiters, die ca. das 60-fache des vertikalen Anteils betragt, der horizontale
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Strom grundsatzlich dominant ist. Es gibt mehrere Grinde dafir, dass dies nicht der
Fall ist. Entsprechend der Spiegeltheorie aus Kapitel 2.2.5.2 haben horizontale
Strome einen gegensinnig ausgerichteten Spiegelstrom, was zu einer destruktiven
Felduberlagerung E — E fuhrt. Wo hingegen vertikal ausgerichtete Strome einen
Spiegelstrom in gleicher Ausrichtung haben und sich die Felder demnach konstruktiv
E + E uberlagern. Das filhrt beispielsweise bei der vertikalen Feldpolarisation
(Abbildung 97) dazu, dass die vertikale Feldkomponente um mehr als 20 dB grol3er
ist als die horizontale Komponente. Prinzipiell spielt natirlich die Richtcharakteristik
der zu untersuchenden Struktur eine wichtige Rolle. Fur eine horizontal ausgerichtete
Antenne sind gerade bei hdheren Frequenzen vor allem die planaren Strome auf der
Platine verantwortlich. Dies gilt aber nur, solange der Strom nicht in Richtung der
Antenne fliel3t und die Abstrahlcharakteristik dort ein Minimum zeigt (Abbildung 92).
Die vertikal polarisierten Felder hingegen sind meist von den vertikalen Stromen
verursacht. Es darf nicht unerwahnt bleiben, dass bei der betrachteten Leiterstruktur
(Abbildung 93) aufgrund des Abschlusses Z; - o die Stromverteilung des
horizontalen Leiters im unteren Frequenzbereich im Mittel weit unter der des
vertikalen Leiters liegt. Dies ist jedoch aufgrund des Langenverhaltnisses
unerheblich. Abbildung 98 zeigt die Stromverteilung im Gesamtleiter bei
verschiedenen Frequenzen f = 100 MHz ...1 GHz. Dabei stellt die gestrichelte blaue
Linie den Ubergang zwischen vertikalem Leiter und horizontalen Leiter dar.

Es ist in jedem Fall ersichtlich, dass die Stréme in z-Ausrichtung in keinem Fall
vernachlassigbar oder oft sogar dominant sind und damit im aquivalenten Modell als
auch bei den weiteren Untersuchungen unbedingt beachtet werden mussen.
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Abbildung 98: Stromverteilung im Leiter

5.1.2 Einfluss der endlichen Masseflache

In Kapitel 4.3.1 stellte sich heraus, dass der Einfluss der endlichen Masseflache auf
das interessierende Nahfeld als eher gering anzunehmen ist und vernachlassigbar in
den Prozess der Stromidentifikation eingeht. Bei der Berechnung von Feldgréf3en im
weiter entfernten Nah- bzw. im Fernfeld aus dem Abstrahimodell ist dieser jedoch
wesentlich groRer. Strome in den Kanten der Masseflache kénnen dabei dominante
Felder erzeugen und die Modellgenauigkeit stark reduzieren.

Um den Einfluss der Kantenstrome zu untersuchen, wird erneut der Leiter aus
Abbildung 93 verwendet. Fir diesen wird ein MoM-Modell (Abbildung 99) in Concept-
Il [92] erstellt und das elektrische Feld in horizontaler und vertikaler Polarisation am
Beobachtungspunkt P = [615,1615, 14] mm berechnet. Fir die Untersuchungen wird
eine endliche Masseflache mit einer Breite von 120 mm angesetzt. Der Leiter wird
um den Nullpunkt des Koordinatensystems zentriert. Die Lange der endlichen
Masseflache wird mit 1000 mm angesetzt, um den Einfluss der Kanten in y-
Orientierung moglichst gering zu halten. Die Quellenspannnung wird zu U, = 1V ge-
wahlt. Abbildung 99 zeigt das analytisch berechenbare Dipolmodell der Platinen-
struktur. Dieses besteht aus den Dipolen, welche den Leiter abbilden, und aus den
die Kantenstréme in x-Richtung Iz; und I, beschreibenden Quellen. Entsprechend
des groRen Abstands der Kanten in y-Orientierung Iz und Iz, wird der in ihnen
induzierte Strom zu Null angenommen. Der Strom im Leiter wird direkt aus der MoM-
Simulation entnommen. Dazu wird vereinfachend der Strom am Referenzpunkt I, ,..r

verwendet. Die Kantenstrome konnen aus I, ... entsprechend [108] zu

1 T w
Iy = %ef (E — arctan (2—§)> (5-1)
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abgeschatzt werden. Wobei w; den Abstand des Leiters zur Kante und d die Hbhe
des Leiter Uber der Masseflache bezeichnet. Um das analytische Dipolmodell mit
Kantenstromen zu verifizieren, wird zuerst sein resultierendes Feld am Beo-
bachtungspunkt P mit dem Feld aus der MoM-Simulation verglichen. Dieser Ver-
gleich ist in Abbildung 100 fur das horizontal polarisierte und das vertikal polarisierte
elektrische Feld dargestellt. Es ist ersichtlich, dass das analytische Dipolmodell meist
gut mit dem Modell aus der MoM-Simulation Ubereinstimmt. Es kommt fur beide
Polarisationen zwar teilweise zu Abweichungen um 10 dB, dies ist fur die nach-
folgenden qualitativen Untersuchungen aber nicht ausschlaggebend. Grund fur diese
Abweichungen ist vor allem die Verwendung des gemittelten Referenzstroms I,
sein Einfluss auf den analytisch abgeschatzten Kantenstrom und der Einfluss der
Stromphasen in Leiter und Kanten.

MoM-Simulationsmodell (Concept-1I [92]) der

Leiterstruktur Dipolmodell der Leiterstruktur
P
°
P
[ ]

Kantenstrom Ig,

/

— — — —————

Leiterstrom
60 mm
o0 -« —  — —  — — —Co
lgs~0 4 lg4~0
60 mm

—>—>7>—>—>—>

/ \

Kantenstrom I, Masse

Abbildung 99: Leiterstruktur zur Untersuchung des Einflusses der Masseflache
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Abbildung 100: Vergleich des elektrischen Feldes am Beobachtungspunkt P
zwischen Dipolmodell mit Kantenstromen und MoM-Modell
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Anschlieend wird der Einfluss der Kantenstrome auf das elektrische Feld am
Beobachtungspunkt untersucht (vgl. [109]). Dazu wird das Dipolmodell aus Abbildung
99 verwendet. Die Dipole im Leiter werden mit einem konstanten Stromvon I;, = 1A
gespeist. Daflr ergibt sich bei gegebener Konfiguration fiir beide Kanten ein Strom
Ig1/, = 0.0185 A. Abbildung 101 zeigt den Einfluss der Kantenstrome auf das ho-

rizontale und auf das vertikale elektrische Feld. Obwohl der Kantenstrom um ein Viel-
faches geringer ist als der Leiterstrom, wirkt er sich dennoch stark auf die Feldstarke
am Beobachtungspunkt aus. Grund dafur sind die in der Felduberlagerung destruktiv
wirkenden Spiegeldipole fir horizontale Stromelemente (Kapitel 2.2.5.2). Dieser
Zusammenhang ist gut bei der horizontalen Feldkomponente in Abbildung 101 zu
erkennen. Hier wirken die Kantenstrome uber 10 dB hoher auf das Feld am Beo-
bachtungspunkt und es kommt zu einer Abweichung von fast 20 dB zwischen dem
elektrischen Feld des Leiters und der Uberlagerung aller Felder. Abbildung 101 zeigt,
dass durch die Felddominanz der vertikalen Strome des Leiters der Einfluss der
Kantenstrome auf das vertikal polarisierte Feld vernachlassigbar klein ist (< 1 dB).
Werden die vertikalen Strome zu Null gesetzt, so weicht auch das vertikale
elektrische Gesamtfeld um fast 20 dB vom Feld des Leiters ab.

Leiter

Kante 1

Kante 2

Uberlagerung

— — — Leiter (nur horizontale Stréme)

— — — Uberlagerung (nur horizontale Stréme)

Horizontales elektrisches Feld Vertikales elektrisches Feld
10 . . . .
E E
> >
m m
5, 5,
LlJ>< LlJN'40 X~ A~
~ 7
~ —_— -~
1 1 _60 1 1
108 107 108 10° 108 107 108 10°
Frequenz [Hz] Frequenz [Hz]

Abbildung 101: Einfluss der Kantenstréme auf das elektrische Feld am
Beobachtungspunkt

Prinzipiell lasst sich ein Abstrahlmodell mit endlicher Masseflache beschreiben,
indem die unendliche ideale Masseflache durch aquivalente Flachenstrome J ersetzt
wird. Diese aquivalenten Strome werden als Strome auf der unendlich ausgedehnten
Oberflache angenommen, sind aber entsprechend des Volumens der endlichen
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Struktur begrenzt. Dieses Verfahren stammt aus der Optik und wird in [110] im Detall
beschrieben.

5.1.3 Die Messumgebung als komplexer Einflussfaktor

Ziel der Feldberechnungen ist es, aus dem identifizierten Abstrahimodell
Antennenmesswerte vorhersagen zu kénnen. In dieser Arbeit sind vor allem ALSE-
Antennenmessverfahren nach der Norm CISPR-25 [1] von Interesse. Natirlich
lassen sich die folgenden Untersuchungen auch auf andere gestrahlte Messver-
fahren Ubertragen.

Entsprechend Kapitel 2.1 wird das ,Device Under Test® (DUT) bei einer ALSE-
Messung in einer absorbierenden Kammer platziert. In der Kammer befindet sich
ebenfalls eine Antenne, welche das abgestrahlte Feld vom DUT aufnimmt und in eine
messbare Spannung transformiert. Entgegen der Annahmen fiir das Abstrahimodell
ist die Messumgebung einer Absorberkammer nicht weiter unter Freiraum-
bedingungen zu betrachten und unterliegt verschiedenen Einflissen. Abbildung 102
stellt das nicht ideale Verhalten bei einer solchen Antennenmessung dar. Rest-
reflexionen von den Wanden der Kammer und anderen metallischen Flachen (grau)
fuhren zu einer Anderung der Antennenspannung. Die Antenne selbst kann nicht
rackwirkungsfrei messen und beeinflusst das Messergebnis ebenfalls (rosa). Wie
schon in Kapitel 5.1.2 fur die Platinenmasse untersucht, beeinflussen auch
Kantenstrome im metallischen Messtisch (braun) die resultierenden Messpegel. Ein
weiterer Faktor, welcher zu massiven Abweichungen in den Ergebnissen fihren
kann, ergibt sich aus den Messkabeln. Hier werden zuséatzliche Emissionen
(schwarz) durch Mantelwellen, die in Form eines Gleichtaktstroms aufreten, erzeugt
[111].
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Abbildung 102: Einflussfaktoren der Messumgebung (ALSE-Antennenmessung)

Um den Einfluss der Messumgebung zu untersuchen, wird eine einfache
Leiterstruktur (Abbildung 103) verwendet. Diese wird simulatorisch als auch
messtechnisch untersucht und soll in Naherung eine einzelne Leiterbahn auf einer
Elektronikplatine symbolisieren. Sie besteht aus einem Leiter mit einer Lange
[ =200 mm, der in einer Hohe d = 3,5 mm oberhalb des metallischen Messtisches
angeordnet ist. Der Kontaktpunkt zur Masse befindet sich an der Position [0,0,0] mm.
Das Ende der Leitung ist offen. Die Struktur wird entsprechend der CISPR-25
Vorgaben in einer Absorberkammer platziert und mit einer Spannung von U, =
1,26 V gespeist. Dies entspricht einer Leistung von 12 dBm an 50 Q. Die Messung
wird mit einem Netzwerkanalysator (Agilent E5061B) durchgefuhrt und die s,;-
Parameter zwischen Leiterstruktur und Antenne aufgenommen. Das elektrische Feld
berechnet sich dann aus der Antennenspannung und dem Antennenfaktor zu:

E = AF - Ugy, (5-2)

Beispielhaft wird das vertikal polarisierte elektrische Feld E, am Beobachtungspunkt
P =[615,1615,14] mm gemessen (Abbildung 104).
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Foto der Leiterstruktur Skizze der Leiterstruktur
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Abbildung 103: Leiterstruktur zur Untersuchung des Einflusses der Messumgebung
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Abbildung 104: Antennenmessung der Leiterstruktur

Anschlieend wird ein einfaches MoM-Simulationsmodell in Concept-Il [92] des
Testaufbaus erstellt. Im ersten Schritt handelt es sich dabei um den Leiter, welcher
oberhalb einer unendlich ausgedehnten Masseflache angeordnet ist. Im zweiten
Schritt wird in diesem Modell die unendlich ausgedehnte Masseflache durch eine
endliche Messtischflache ersetzt (Abbildung 105). Der Kammerboden wird als un-
endlich ausgedehnte ideale Masse angenommen. Weiterhin wird auf Wéande und
Decke verzichtet, da dies einer ideal absorbierenden Kammer entspricht. Das
elektrische Feld wird fir das einfache und das erweiterte Modell am Beobachtungs-
punkt P numerisch berechnet.

Abbildung 106 zeigt den Vergleich zwischen dem aus der Messung gewonnenen
vertikal polarisierten elektrischen Feld und den Feldern der beiden Simulations-
modelle. Bei f = 360 MHz, welches der 1/4-Wellenldnge von 200 mm und damit der
Lange des Leiters entspricht, ist deutlich eine Resonanz zu erkennen, die sich bei
f =720 MHz, der A1/2-Wellenlange, wiederholt. Die nicht idealen Gegebenheiten der
realen Messung fiihren an den Resonanzstellen zu einem gedampften Verhalten und
der hier ersichtlichen Abweichung. Die Abweichung bei f =75 MHz ist auf den
Einfluss des Koaxialkabels (1/2 = 2 m) zurtckzufihren, welches zur Anregung des
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Leiters verwendet wird. Untersuchungen haben gezeigt, dass sich dieser Einbruch
bei Variation der Kabellange verschiebt und mit Ferriten dampfen lassen kann. Einen
starken Einfluss haben der Messtisch und die in ihm induzierten Kantenstrome.
Vergleicht man das Ergebnis des MoM-Simulationsmodells mit unendlicher Masse-
flache mit dem erweiterten Modell, so bildet das erweiterte Modell die Realitat im
gesamten Frequenzbereich wesentlich besser ab. Die Ubrigen Effekte und
Abweichungen (z.B. bei f =160 MHz) lassen sich durch weitere Einflisse der
Messumgebung erklaren. Im Folgenden wird unter Einfluss der Messumgebung die
Uberlagerung aller hier dargestellter Einflisse bezeichnet. Da das auf einer Frei-
raumabstrahlung basierende aquivalente Dipolmodell lediglich Felder gemafR dem
einfachen MoM-Simulationsmodell (blaue Kurve) vorhersagt, gilt es die Feld-
berechnungen entsprechend zu korrigieren.

Messtisch (endlich)

Leiter /

" Masse (unendlich)

/

Abbildung 105: Erweitertes MoM-Simulationsmodell (Concept-II [92]) mit endlicher
Tischflache und unendlichem ausgedehntem Kammerboden
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Abbildung 106: Einfluss der Messumgebung auf das vertikal polarisierte elektrische
Feld am Beobachtungspunkt

5.2 Korrekturverfahren zur Integration des
Einflusses der Messumgebung

Es wurde gezeigt, dass die Messumgebung einen starken Einfluss auf die Feldwerte
nimmt, welche in einer ALSE-Antennenmessung bestimmt werden. Eine
Freifeldberechnung auf Basis eines aquivalenten Abstrahlmodells sagt zwangslaufig
abweichende Pegel voraus. Es gilt demnach einen Korrekturfaktor oder eine
Korrekturfunktion zu bestimmen, welche die Einflisse der Messumgebung berlck-
sichtigt. Dabei ist es nicht ausreichend, Uber einen einzelnen Korrekturfaktor zu
verfliigen, da dieser sowohl orts- als auch richtungsabhéangig sein muss. In den
folgenden Abschnitten wird ein Verfahren zur messdatenbasierten Ermittlung von
Korrekturfunktionen vorgestellt und anhand von Simulationen und Messungen
verifiziert. Dabei beinhalten die Korrekturen auch den Einfluss der endlichen Masse-
flache, so dass eine explizite Berechnung der Kantenstréme nicht notwendig ist.

5.2.1 Korrekturfunktionen zur Integration des Einfluss der
Messumgebung

Grundlage fur die Theorie der Korrekturfunktionen bildet die Annahme, dass es sich
bei dem System DUT « Absorberkammer «— Messantenne um ein lineares System
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handelt. In allen nachfolgenden Untersuchungen werden mdgliche nicht-lineare
Effekte ausgeschlossen. Somit existiert eine direkte Proportionalitdt zwischen dem
Strom einer aquivalenten Elementarquelle I, und der Antennenspannung U. Dieser
Zusammenhang ist von der Orientierung des Stromelements, der Polarisation der
Antenne und dem Ort abhangig.

Messantenne

Abbildung 107: Bestimmung der Korrekturfunktionen

Wie schon erwahnt, lasst sich der Strom an einem Punkt vektoriell zerlegen und
durch ein Tripel aus drei Elementardipolen I,,,I,, und I,, abbilden. Fir jeden dieser
Dipole kann nun eine ortsabhangige Korrekturfunktion ermittelt werden. Fur die
Funktionen bei horizontaler Polarisation der Antenne ergibt sich so:

Iex
U3
T =2 (5-3)
Loy
Iez

Iex
(5-4)
Yol
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Die durch die raumliche Ausdehnung des DUTs / der Platine festgelegte aktive
Flache kann jetzt durch eine A&quidistante Anordnung von Elementarstrémen
diskretisiert werden. Die Diskretisierung dieser Flache mit Dipolen in x-, y- und z-
Richtung und ihre dazugehdrigen Korrekturfunktionen sind in Abbildung 108 dar-
gestellt. Sind die Korrekturfunktionen fur die aktive Flache bestimmt, konnen sie auf
die im aquivalenten Abstrahlmodell identifizierten Quellen angewendet werden. Die
Wabhl der Diskretisierung ist abhéngig vom untersuchten Frequenzband und der
Strukturauflosung der Elektronikplatine. Hier kdénnen Interpolationsverfahren ein-
gesetzt werden, um die Anzahl der zu messenden Korrekturfunktionen zu
minimieren. Teilweise kann es ausreichend sein, lediglich eine Funktion fur beide
Antennenpolarisation und drei Stromausrichtungen zu bestimmen. Es ergeben sich
fur die beiden Antennenpolarisationen und ein Dipoltripel am Punkt nm die
Antennenspannungen:

X — X X X
ant,nm — Tx,nmlex,nm + Ty,nmley,nm + Tz,nmlez,nm
(5-5)

z — z z z
ant,nm — Tx,nmlex,nm + Ty,nmley,nm + Tz,nmlez,nm

und mit der phasenrichtigen Uberlagerung aller Antennenspannungen U,; ., und
Ulne nm die resultierende Gesamtspannung:

N M
Ujlc;lzt = Z Z Ucfnt,nm + Ugnt,nm (5'6)

n=1m=1
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Nt Aktive Flache N1 @ Aktive Fache NT i Axtive Flache

U ... Ul Uy ... Ul U ... Ul

Abbildung 108: Bestimmung der Korrekturfunktionen fur Strome in der aktiven
Flache

5.2.2 Praktische Umsetzung des Verfahrens und
messtechnische Ermittlung der Korrekturfunktionen

Die in Kapitel 5.2.1 beschriebene Vorgehensweise verlangt, an diskreten Punkten in
der aktiven Flache (Abbildung 108) bekannte Stréme einzuprdgen und aus diesen
Stromen und der daraus resultierenden Spannung am Fuf3punkt der Messantenne
eine Korrekturfunktion fur die Messumgebung nach (5-3) und (5-4) zu bestimmen.
Zum einen muss der erzeugte Strom alleinige Quelle elektromagnetischer
Abstrahlung und zum anderen durch ein kurzes Stromelement approximierbar sein.
Um dies zu realisieren, kdnnen spezielle Leiter verwendet werden, die in der Lage
sind, horizontale und vertikale Strome zu fiihren. Sind die Leiter ausreichend klein, so
kénnen sie im entfernteren Nah- aber vor allem im Fernfeld mit ihrer Abstrahl-
charakteristik einer Dipolquelle entsprechen. Fir Stréme in vertikaler Richtung I,
wird eine elektrisch kurze Monopolantenne verwendet und fur Stréme in horizontaler
Richtung I, und I, wird eine elektrisch kurze Dipolantenne verwendet (Abbildung
107). Im Fall der Dipolantenne fallt auf, dass sie Uber zwei vertikale Leitungsab-
schnitte gespeist wird. Entsprechend der Untersuchungen in Kapitel 5.1.1 sind
gerade die vertikalen Strome dominant. Dieser Umstand ist zunachst einmal stérend,
da das Feld des Dipols lediglich von einem horizontalen Strom erzeugt werden darf,
um die notwendigen Bedingungen des Verfahrens zu erfiillen. Da es sich bei der
Dipolantenne aber um zwei symmetrische Leiter handelt, die mit einer Phasen-
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drehung von 180° gespeist werden, sind die Strome in beiden Vertikalleitern gleich
grol3 und gegensinnig gerichtet. Dies fuhrt bei einem kleinen Abstand zwischen den
Vertikalleitern zu einer Ausléschung der Abstrahlung im Fernfeld. Im Folgenden wird
gezeigt, mit welcher Genauigkeit sich die Approximation mit einem Hertz’schen Dipol
durchfuihren lasst, und welche Auswirkungen dies auf die Korrekturfunktion hat.

z el e z

y7| X @ Monopolantenne y;| 3(,75mm|IIEZ'Dip0|

SIS NS > ST 77
Uq

z Dipolantenne z

1 mm -Di
7|4X lex 100 30 mm 7l4-X lex-Dipol
y y' 35mm} >

//////[O]///// > JTTTTI7777777

Abbildung 109: Leiterstrukturen zur messtechnischen Ermittlung der
Korrekturfunktionen

Um die Eignung der Monopol- und der Dipolantenne als Elementarstrahler bei der
Messung zu untersuchen, wird zuerst von beiden Antennen ein Simulationsmodell in
Concept-1l [92] erstellt (Abbildung 110). Sowohl der Monopol- als auch der
Dipolstrahler haben eine Lange von [ = 30 mm, werden mit einer Spannungsquelle
U, = 1,26V gespeist und befinden sich im Ursprung des Koordinatensystems. Der
Abstand zwischen den Vertikalleitern von I,, betragt 1 mm. Der in den Antennen
eingespeiste Strom I,..r wird extrahiert und als Anregung der Dipole I, und I,

verwendet. Da in die Feldberechnungen der Dipole ein einzelner Stromwert eingeht,
wird das Mittel der Stromverteilung gewahlt. Das Dipolmoment berechnet sich zu
lexjez = L Igrer. Der vertikale Dipol befindet sich in einer Hhe von d = 1,75 mm
oberhalb der Masseflache und der horizontale Dipol in einer Hohe von d = 3,5 mm.
Beide befinden sich tUber dem Koordinatenursprung. Zuerst werden die elektrischen
Felder am Beobachtungspunkt P = [615, 1615, 14] mm berechnet und die Ergebnisse
der Antennen mit denen ihrer approximierenden Dipole verglichen (Abbildung 111).
Wie zu erwarten, ergibt sich eine sehr gute Ubereinstimmung zwischen dem
horizontalen und dem vertikalen Feld der Monopolantenne und ihrem
approximierenden Dipol. Die Ausdehnung der Antenne spielt bei dem gegebenen
Abstand keine Rolle und sie kann als Punktquelle betrachtet werden. Bei der Dipol-
antenne lasst sich im Fall der horizontalen Polarisation ebenfalls eine sehr gute
Ubereinstimmung feststellen. Bei der vertikalen Polarisation ergibt sich schon ab
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f =100 MHz eine geringe Abweichung von < 2dB, die bei f =1GHz auf =~ 6dB
zugenommen hat. Dieser Fehler entsteht aufgrund der nicht vollstandigen Kompen-
sation der Felder durch die vertikalen Strome in der Dipolantenne. Dies flhrt un-
weigerlich zu Abweichungen bei Bestimmung der Korrekturfunktion und ist abhangig
vom Aufbau der Antenne. Wird die Dipolantenne in der MoM-Simulation optimiert,
d.h. der Abstand zwischen den vertikalen Leitern wird von 1mm auf 0,5mm re-
duziert, lasst sich eine deutlich bessere Approximation mit einem Dipol erreichen

(Abbildung 111).

Dipolantenne
Monopolantenne 30 mm
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Abbildung 110: MoM-Modell (Concept-II [92]) der Monopol- und der
Dipolantenne

Monopolantenne Dipolantenne

-50 -50 T

— mmmm— \onopolantenne — = Dipolantenne

§ — — — Dipol g -100 | — — — Dipol

> >

% -100 1 %

Ex = = 150 |
LLl L
-150 : : -200 :
108 107 108 10° 108 107 108 10°
Frequenz [Hz] Frequenz [Hz]

147



Vorhersage von ALSE-Antennenmesswerten

0 -80
= Monopolantenne = m=m== Dipolantenne ~ 6|/dB
S — — — Dipol S -100 | — — Dipol
Q 507 @ 1207 opt. Dipolantenne 11dB
E, :N ;N -140
-100 ' . -160
10° 107 108 109 10° 107 108 10°

Frequenz [Hz] Frequenz [Hz]

Abbildung 111: Vergleich der elektrischen Felder der Antennen und ihrer
approximierenden Dipole

Neben der Approximation des elektrischen Feldes im entfernteren Nah- bzw. Fern-
feld muss zur messtechnischen Bestimmung der Korrekturfunktion zuerst der Strom
oder das Dipolmoment des aquivalenten Dipols bestimmt werden. Dies lasst sich
durch eine Nahfeldmessung des Magnetfelds der Antennenstrukturen erreichen.
Damit der gemessene Feldwert als Referenzwert dienen kann, muss sichergestellt
sein, dass auch die Nahfelder der Antennen und ihrer approximierenden Dipole
Ubereinstimmen. Um diesen Zusammenhang zu untersuchen, werden die MoM-
Simulationsmodelle aus Abbildung 110 verwendet. Das magnetische Feld wird in
einer Flache 50 x 25 mm mit einem Abstand von 5mm zur Monopolantenne und in
einer Flache von 40 x 25 mm mit einem Abstand von 5mm Uber der Dipolantenne
berechnet (Abbildung 112, Abbildung 113). Diese Felder dienen lediglich der
Veranschaulichung und werden mit den Feldern der aquivalenten Dipole verglichen.
Abbildung 112 und Abbildung 113 zeigen auch die Abweichung der H,-Felder von-
einander. Beispielhaft werden sie fiir eine Frequenz von 100 MHz berechnet. Es wird
deutlich, dass sich fur beide Antennenformen im Nahfeld ein Unterschied in der
Feldverteilung ergibt. Aufgrund der raumlichen Ausdehnung der Antennen nimmt das
Feld, beim Monopol in z-Richtung und beim Dipol in x-Richtung langsamer ab. Der
Hertz'sche Dipol erzeugt eine Feldstarke, welche starker an einem Punkt konzentriert
ist. Die Bereiche, in denen die Felder sehr &hnlich zueinander sind (¢ < 1dB), sind
tiefblau dargestellt und in der Abbildung markiert. In diesen Bereichen kann durch
eine einzelne gezielte Feldmessung der Referenzstrom I, .., bestimmt und eine sehr
gute Approximation des Fernfeldes erzielt werden. Aufgrund der Frequenzabh&ngig-
keit der Stromverteilung in einem Leiter ist dieser Messbereich streng genommen
nicht frequenzunabhéngig. Da es sich bei den Antennen aber um elektrisch kleine
Leiter handelt, wird der markierte Messbereich fir alle weiteren Messungen
verwendet. Im Detail wird hier bei der Monopolantenne am Punkt [10,10] mm und bei
der Dipolantenne am Punkt [5,10] mm gemessen (Abbildung 114).
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Abbildung 112: Abweichung zwischen dem Nahfeld der Monopolantenne und dem

approximierenden Dipol bei f = 100 MHz (H,)), Wahl des
Messbereichs
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Abbildung 113: Abweichung zwischen dem Nahfeld der Dipolantenne und dem
approximierenden Dipol bei f = 100 MHz (H,)), Wahl des Mess-
bereichs

Nahfeldsonde ==

Dipolantenne

Abbildung 114: Nahfeldmessung von Monopol- und Dipolantenne

Abbildung 115 zeigt den Gesamtablauf des hier vorgestellten Verfahrens. Ziel ist es,
die an der Antenne messbare Spannung vorhersagen zu kdnnen. Dazu ist zum einen
das aquivalente Dipolmodell (Kapitel 1) notwendig und zum anderen die Bestimmung
der Korrekturfunktionen fur die Horizontal- und Vertikalstrome. Um dies zu erreichen,
sind die oben beschriebenen Nah- und Fernfeldmessungen erforderlich, welche die

in den Kapiteln 5.2.2.1 und 5.2.2.2 praktisch realisierten Antennen voraussetzen.
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Abbildung 115: Ablauf des Korrekturverfahrens

5.2.2.1 Aufbau der Monopolantenne

Fur die Monopolantenne wird eine Kupferplatte mit Bohrung verwendet, diese kann
im spateren Verlauf leicht auf dem Messtisch angebracht werden. Durch die Bohrung
wird der Mittelleiter eines SMA-Steckers gefuhrt, welche auf der Unterseite der Platte
verlotet ist. An den Mittelleiter wird ein [ = 30 mm langer Rundleiter gelttet, der als
abstrahlender Leiter dient. Die Anregung erfolgt tber den SMA-Stecker. Eine Skizze
des Aufbaus der Monopolantenne ist in Abbildung 116 dargestellt.

Monopolantenne Monopolantenne

£
E
o
®

SMA-Stecker

Lotpunkte

Koaxialkabel

Abbildung 116: Aufbau Monopolantenne

5.2.2.2 Aufbau der Dipolantenne

Der Aufbau der Dipolantenne erweist sich als schwieriger. Wird die Antenne ent-
sprechend des Monopols asymmetrisch gespeist, indem der Innenleiter des Koaxial-
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kabels an die eine Halfte und der Aul3enleiter an die zweite Halfte des Dipols an-
geschlossen wird, so kommt es zu einem nicht-symmetrischen Feld. Abbildung 117
zeigt das gemessene magnetische Nahfeld H, 10 mm oberhalb der Dipolantenne bei
asymmetrischer Speisung. Dabei zeigt sich, dass das Feld lediglich Gber einem Pol
konzentriert ist. Diese Feldcharakteristik kann nicht mehr mit einem Hertz'schen
Dipol approximiert werden und eignet sich somit nicht fur das Verfahren.

[dBA/m]

H

0 001 0.02 0.03 0.04 0.05
x [m]

Abbildung 117: Magnetisches Nahfeld H, der asymmetrisch gespeisten
Dipolantenne bei f = 241 MHz

Zur Symmetrierung kann ein ,Balanced-Unbalanced-Glied® (BalUn) verwendet
werden. Am einfachsten stellt es sich aber dar, aus einer 3-Port-Messung mit einem
Netzwerkanalysator und anschlieRender Berechnung der Mixed-Mode s-Parameter
aus den Single-Ended s-Parametern die Symmetrierung mathematisch zu erzeugen.
Eine Darstellung der Methode und eine Skizze der Dipolantenne ist in Abbildung 118
zu sehen. Prinzipiell muss die Antenne mit einem differentiellen Signal zwischen Port
1 und Port 2 gespeist werden. Praktisch erzeugt der Netzwerkanalysator sequentiell
eine Anregung an beiden Ports und zeichnet dabei die Single-Ended s-Parameter an
Port 1 auf. Nach [112] folgt dann fir die Umrechnung in den hier interessierenden
Mixed-Mode s-Parameter s, 4:

1
S1a = ﬁ (12 — S13) (5-7)

Diese Gleichung beschreibt die Verkopplung zwischen der differentiell gespeisten
Dipolantenne und der in der Nahfeldsonde induzierten Spannung. Entsprechend der
Skizze in Abbildung 118 besteht die Antenne aus einer Kupferplatte mit zwei
Bohrungen. Durch diese Bohrungen werden die Innenleiter zweier Semi-Rigid-
Koaxialkabel gefiihrt. Die Innenleiter werden oberhalb der Kupferplatte um 90° ab-
gewinkelt und stellen die abstrahlend Struktur dar. Die Aul3enleiter der Semi-Rigid-
Kabel werden unterhalb der Kupferplatte verlétet. Die Dipolantenne hat eine Lange
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von 30 mm und eine Hohe von 3,5 mm. Der Abstand zwischen den Polen betragt
1 mm. Zur Kompensation von Gleichtaktstromen werden an den Koaxialkabeln zu-

satzlich Ferrite angebracht.

Feldsonde

s12

Port 1

s13

Port 1

Feldsonde

. Semi-Rigid-
Port 2 Koaxialkabel

Port 3 Port 2~ SMA-Buchsen — Pt 3

Abbildung 118: Aufbau der symmetrisch gespeisten Dipolantenne und 3-Port-
Messung mit Netzwerkanalysator

Abbildung 119 zeigt beispielhaft bei einer Frequenz f = 241 MHz die gemessenen
Felder in der 3-Port-Messung und das resultierende Ergebnis. Man erkennt in
Abbildung 119 deutlich eine Konzentration des Feldes in Richtung des aktiven
Antennenpols. Abbildung 119 zeigt schliel3lich das symmetrische Feld der Antenne,
welches gut durch einen Hertz’'schen Dipol approximiert werden kann. Die Feld-
starkeliberh6hungen an den Seiten treten sowohl in der Messung als auch in der
MoM-Simulation auf und beeinflussen das Verfahren nur geringfugig.

H, aus sy,
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. -60 =
—— i
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Abbildung 119: Nahfelder aus s-Parameter Messungen und Nahfeld der
symmetrischen Dipolantenne bei f = 100 MHz

5.3 Anwendung und Verifikation der Methode

Zur weiteren Analyse und Verifikation der Methoden sowie der Verbesserung der
Stromidentifikation werden Simulationsdaten (Concept-ll [92]) und messtechnisch er-
mittelte Daten verwendet.

5.3.1 Rundleiter Uber Masseflache

Um das Verfahren messtechnisch zu verifizieren, wird auf den Leiter aus Abbildung
103 zurtickgegriffen. Es handelt sich dabei um einen Einzelleiter mit einer Lange von
[ =200mm und einer Hohe d = 3,5 mm, oberhalb des metallischen Messtisches
angeordnet. Das Ende der Leitung ist offen. Die Leiterstruktur wird entsprechend der
CISPR-25 Vorgaben in einer Absorberkammer platziert und mit einer Spannung von
von U, = 1,26 V gespeist. Dies entspricht einer Leistung von 12 dBm an 50 Q. Da der
Leiter lediglich Stréome zulasst, die in x- und in z-Orientierung ausgerichtet sind,
reicht es aus, die Korrekturfunktionen T.! ., Towm, Toénm und T, zu berechnen. Um
den Messaufwand zu reduzieren, werden die Funktionen lediglich fir einen Punkt
n,m innerhalb der aktiven Flache bestimmt. Dies ist moglich, da die Struktur Kklein ist
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und erst bei sehr hohen Frequenzen eine grof3ere Ortsabhangigkeit der Korrektur-
funktionen zu erwarten ist.

Um das Ergebnis lediglich von den Prozessen des Korrekturverfahrens abhangig zu
machen, wird versucht, etwaige aul3ere Einflussfaktoren zu reduzieren. So stellt z.B.
die Sondenkompensation eine mdgliche Fehlerquelle dar, die jedoch fur die
Verifikation der Methode ausgeschlossen werden kann. Solange bei allen Nahfeld-
messungen dieselbe Feldsonde genutzt wird, kann die Sondenspannung direkt
verwendet werden, ohne eine Umrechnung in das induzierende magnetische Feld
durchzufihren. Nach (5-5) und (5-6) erfolgt der mathematische Zusammenhang
zwischen der Antennenspannung U*, U# und den Strémen I, und I,, zu:

N M
U;;th = Z Z Tagffm(TSf )Iex,nm(l/TS ) ) + sz,cr’LZm(TS' ---)Iez,nm(l/TS' ) (5'8)

n=1m=1

Es ist ersichtlich, dass die Ubertragungsfunktion Ts fiir die Sondenkompensation
herausgekirzt werden kann: (12-4)-(12-12).

Alle Messungen werden mit einem Netzwerkanalysator (Agilent E5061B)
durchgefiihrt. Der Frequenzbereich wird zwischen 30 MHz und 1 GHz festgelegt. Als
Messantenne dient dabei eine logarithmisch-periodische Antenne CBL 6141 der
Firma Teseq [113]. Diese wird im Messablauf sowohl vertikal als auch horizontal am
Beobachtungspunkt P = [615,1615, 14] mm ausgerichtet. Als Referenz dient dabei
der Speisepunkt des Leiters, welcher in den Koordinatenursprung gelegt wird. Die
Nahfeldmessungen der Monopol- und der Dipolantenne werden entsprechend
Kapitel 5.2.2 an einem Punkt durchgefuhrt. Die Nahfeldmessung der Leiterstruktur
wird in einer Ebene der Grof3e 250 mm x 60 mm, 11 mm oberhalb der Masseflache,
an N =520 Messpunkten, durchgefuhrt. Das aufgenommene Nahfeld ist in
Abbildung 122 an einer Beispielfrequenz von 420 MHz dargestellt. Entsprechend
(5-8) handelt es sich dabei allerdings nicht um die magnetische Feldstarke, sondern
um die s-Parameter, welche lediglich durch einen Proportionalitatsfaktor mit dem
Magnetfeld verbunden sind. Die Antennen- und Nahfeldmessungen werden in
Abbildung 120 gezeigt. Das Ergebnis der Antennenmessungen der Monopol- und der
Dipolantenne, auch hier als s-Parameter, ist in Abbildung 121 abgebildet. Das
Abstrahimodell wird mit Kenntnis der Strompfade auf der Leiterstruktur mit 21
aquivalenten Dipolen erstellt. Das aufgenommene Nahfeld dient als Referenzfeld flr
die ldentifizierung der Dipolstrome.
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Antennenmessung der Monopolantenne Antennenmessung der Dipolantenne

Abbildung 120: Feldmessungen an Antennenstrukturen und Leiter
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Abbildung 121: Antennenmessungen der Monopol und der Dipolantenne
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Abbildung 122: Nahfeldmessung der Leiterstruktur (s-Parameter)

Die Leiterstruktur wird ebenfalls in der Absorberkammer platziert und es wird eine
Antennenmessung am Beobachtungspunkt P durchgefiihrt. Daraus entsteht eine s;,-
Parametermessung und damit die resultierende Antennenspannung U. Aus dem
identifizierten Dipolmodell erfolgt ebenfalls eine Feldberechnung am Punkt P, die zu-
erst unkorrigiert und anschlieend mit der vorgestellten Methode, unter Beachtung
des Einflusses der Messumgebung, korrigiert durchgeftihrt wird. Abbildung 123 zeigt
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das Ergebnis bei vertikaler Feldpolarisation. Abbildung 124 stellt das Ergebnis bei
horizontaler Feldpolarisation dar.

Fur die vertikale Polarisation wird deutlich, dass das Dipolmodell mit Korrektur im
gesamten Frequenzbereich bis 900 MHz sehr gut mit der Messung Ubereinstimmit.
Zwischen 900 MHz und 1 GHz ergibt sich eine maximale Abweichung von 6 dB. Dies
lasst sich vermutlich auf die Reduzierung der Korrekturfunktionen auf eine einzige
Funktion innerhalb der aktiven Flache zurlUckfihren. Gerade bei hohen Frequenzen
kann dies zu Abweichungen fuihren, da die phasenrichtige Uberlagerung der Felder,
ausgehend von den aquivalenten Stromen, nicht mehr gewahrleistet ist. Hier ist es
vermutlich notwendig, mehr als eine Korrekturfunktion aufzuzeichnen. Bei der
horizontalen Polarisation ergibt sich eine gute Ubereinstimmung bis zu einer
Frequenz von 280 MHz. Oberhalb dieser Frequenz kommt es zu Abweichungen von
bis zu 10 dB. Die Ursache dafir kann in unterschiedlichen Schritten im Prozess-
ablauf zu finden sein. Entgegen der vertikalen Polarisation, die vor allem durch die
vertikalen Strome beeinflusst und deren Berechnung der Korrekturfunktion mal3-
geblich durch die einfache Monopolantenne bestimmt wird, wird die horizontale
Polarisation stark durch die komplexeren Dipolantennenmessungen und Be-
rechnungen dominiert. Wie in Abbildung 121 ersichtlich, liegen die Antennen-
messwerte bei der Dipolantenne einige Dezibel unterhalb deren der Monopol-
antenne. Dies fuhrt unweigerlich zu einer hoheren Beeinflussbarkeit bzw. Fehler-
anfalligkeit bei der Bestimmung der Korrekturfunktion von horizontalen Strémen.
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Abbildung 123: Antennenspannung bei vertikaler Antennenpolarisation
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Abbildung 124: Antennenspannung bei horizontaler Antennenpolarisation

5.3.2 Oszillator-Platine

Als zweites Untersuchungsobjekt wird die Oszillator-Platine aus Abbildung 82
verwendet. In Kapitel 4.8.3 wurden die aquivalenten Stréme fir verschiedene Modell-
varianten identifiziert. Grundlage fur die nachfolgenden Untersuchungen ist allerdings
das CAD-Daten-Modell mit Tikhonov-Regularisierung, da es die besten Ergebnisse
erzielt. Der untersuchte Frequenzbereich liegt hier zwischen f; =100 kHz und
f> = 120 MHz. Da die Platine Gber Strome in x-, y- und z-Orientierung verflgt, sind
Korrekturfunktionen fir alle Raumrichtungen festzulegen (Abbildung 125). Auch in
diesem Beispiel ist wieder eine geringe Ortsabhangigkeit der Korrekturfunktionen zu
erwarten, so dass sie lediglich fir einen Punkt innerhalb der aktiven Flache bestimmt
werden. Die Korrekturfunktionen T, T, T¢ und T; werden aus vier Messungen
zwischen der in x- und in y-Richtung ausgerichteten Dipolantenne und der horizontal
und vertikal orientierten LPDA hergeleitet. Fur T, und T7 wird wieder die
Monopolantenne genutzt. AnschlieBend wird am Beobachtungspunkt P =
[615,1615, 14] mm das vertikal und horizontal polarisierte elektrische Feld nach (5-5)
berechnet. Zur Verifikation der Resultate wird die Elektronikplatine innerhalb der
aktiven Flache auf dem Messtisch platziert und das elektrische Feld am Punkt P mit
der Messantenne aufgenommen. Der Messaufbau ist in Abbildung 125 dargestellt.
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Abbildung 125: Horizontale und vertikale Strome auf dem Oszillator-Platine zur
Berechnung der Antennenspannung mittels Korrekturfunktionen
(links), Antennenmessung in Absorberkammer (rechts)

Abbildung 126 und Abbildung 127 zeigen das horizontal und vertikal polarisierte Feld
des CAD-Daten-Modells mit Korrektur sowie das Feld der Antennenmessung. Dabei
ergeben sich die elektrischen Felder aus den Antennenspannungen und dem
Antennenfaktor AF zu:

Eant = Ugnt + AF
(5-9)
Ecap = Uant(capy + AF

Die untere Frequenz des untersuchten Spektrums ist aufgrund des Messbereichs der
LPDA auf f; = 30 MHz limitiert.

Es ist ersichtlich, dass fur beide Polarisationen eine gute Vorhersage der Feldwerte
erreicht wird. Die maximale Abweichung liegt bei ca. 5dB. Lediglich im unteren
Frequenzbereich des Messintervalls kommt es bei der 8. und der 10. Oberwelle
(f® =36 MHz, f1° = 44 MHz) des Signals zu groReren Unterschieden beider Feld-
komponenten von bis zu 25 dB. Dies ist vermutlich der fehlerhaften Identifizierung
der vertikalen Stromelemente anzulasten (vgl. Kapitel 4.8.2 und Abbildung 79). Bei
der vertikalen Polarisation kommt es auch bei den Harmonischen 17 und 19 (f17 =
72 MHz, f1° =80 MHz) zu Abweichungen von bis zu 10 dB. Allgemein ist zu er-
kennen, dass diese Feldausrichtung im gesamten Spektrum ein etwas schlechteres
Ergebnis aufweist. Entsprechend Kapitel 5.1.1 wird die vertikale Polarisation durch
vertikale Strome starker dominiert als die horizontale Polarisation. Auf eine Fehl-
anpassung der Strome in den kurzen Leiterabschnitten I,; und I,, reagiert das ver-
tikale elektrische Feld (vgl. Feldkompensation der Dipolantenne, Kapitel 5.2.2 und
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Abbildung 111) deutlich empfindlicher als das horizontale Feld. Hinzu kommt der
Umstand, dass bei sinkendem SNR (Abbildung 128) — die Amplitude der ungeraden
Oberwellen ist kleiner als die der geraden Oberwellen — der Einfluss des Rauschens
auf die Stromidentifikation steigt und dies fir eine zusatzliche Fehlanpassung der
empfindlichen Strome I,; und I,, sorgt. Bei hbheren Frequenzen sind entsprechend
der Ergebnisse aus Kapitel 5.3.1 weitere Abweichungen zu erwarten, die sich aus
der praktischen Umsetzung des Verfahrens zur Vorhersage von ALSE-Antennen-
messwerten ergeben.
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Abbildung 126: Elektrisches Feld bei horizontaler Antennenpolarisation
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Abbildung 127: Elektrisches Feld bei vertikaler Antennenpolarisation
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Abbildung 128: Vergleich des Signal-Rauschabstands der Nahfeldmessungen
bei 76 MHz und 80 MHz
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6 Identifizierung von
strahlungsdominanten Strompfaden

In Kapitel 4.8.2 wurde ein Verfahren vorgestellt, um durch die Vorhersage von Mess-
werten, entsprechend der ALSE-Antennenmessverfahren eine Bewertung der
Storwirkung einer Elektronikplatine anhand von standardisierten Grenzwerten durch-
zufuihren. Es ist schon in frihen Phasen der Entwicklung wichtig, Aussagen uber das
Storverhalten der Platine treffen zu kdnnen und mdgliche Stérquellen zu identi-
fizieren. Wenn die in einem Frequenzintervall dominanten Storer identifiziert sind,
konnen Gegenmafinahmen ergriffen werden und es gilt, ihre anteilige Wirkung auf
das elektrische Feld E und die daraus resultierende Antennenspannung U zu be-

stimmen.
X/-\E(ALz) /
~ W) 1] | ‘ ﬂ(_E'iA”t)

)

Abbildung 129: Uberlagerung der elektrischen Felder der Leiter L,, L, und L; am
Antennenmesspunkt

Messantenne

E(Ls)

6.1 Bestimmung der Stérabstrahlung individueller
Strompfade

Ist die Stromverteilung bekannt, so besteht die Mdglichkeit, die Wirkung einzelner
Storquellen unabhangig voneinander zu betrachten. Dazu kann direkt auf die Feld-
berechnungen des Modells zurlickgegriffen werden. Natdrlich ist auch hier Voraus-
setzung, dass das Abstrahimodell und die aquivalenten Strome ausreichend genau
identifiziert wurden.

Aus der Koeffizientenmatrix M des Multi-Dipol-Modells aus (2-40) lassen sich durch
Reduzierungen der linearen Abbildungen M,! und der zugehérigen Stréme I Strom-
pfade ein- und ausblenden. Dann folgt beispielsweise fir das elektrische Feld Egp,
an N Beobachtungspunkten:
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-1
gy [ Mo Mt x] 1
E, | M ox MOt x|| o«
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Wobei x die ausgeblendeten Strome markiert. Aus dem reduzierten Gleichungs-
system lasst sich dann der Beitrag eines Strompfads bzw. einer Leiterbahn E; zum
Gesamtfeld E herleiten. Optimal eignet sich hierfir natirlich das auf CAD-Daten
basierende Modell, da hier die Leiterbahnen eindeutig voneinander getrennt werden
konnen. Die Berechnung der anteiligen Feldstarken und Uberlagerungen beliebiger
Strompfade kdnnen nun an einem interessierenden Beobachtungspunkt P erfolgen.
Wechselwirkungen zwischen den Strompfaden werden bei dieser Vorgehensweise
nicht betrachtet.

6.2 Anwendung auf Simulationsdaten

Das in Kapitel 6.1 vorgestellte Verfahren wird im Folgenden auf Simulationsdaten
angewendet. Dazu wird das Mehrleiter-Modell aus Kapitel 4.8.2 erneut eingesetzt. Es
handelt sich um drei Leiter in einer Hohe d = 1,5 mm oberhalb der Masseflache. Sie
haben beide eine Lange [; = [, = 90 mm und werden von einer Spannungsquelle
Ugs = Ugz = Ugqy = 1V gespeist. Leiter 2 wird allerdings mit einem hochohmigen
Widerstand Z;, = 1 kQ und Leiter 3 mit einem niederohmigen Widerstand Z;; = 10 Q
abgeschlossen. Leiter 1 ist mit Z,; = 50 Q abgeschlossen. Die &dquivalenten Stréme
werden entsprechend Kapitel 4.8.2 ermittelt. Dabei wird das CAD-Daten-Modell mit
Regularisierung (Modell 4) verwendet. Um die Wirkung der einzelnen Strompfade zu
bewerten, werden sie einzeln aktiviert und ihr elektrisches Feld am Beobachtungs-
punkt P = [615,1615,14] mm berechnet (Abbildung 130).
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Abbildung 130: Aktivierung und Deaktivierung der Leiterbahnen L, (rot), L, (blau)
und L; (gelb)

Wahrend Abbildung 131 das horizontale elektrische Feld am Beobachtungspunkt P
darstellt, zeigt Abbildung 132 das vertikale elektrische Feld. Es ist ersichtlich, dass
die Leiter bzw. Strompfade in verschiedenen Frequenzbereichen ein unter-
schiedliches Mal3 an Stéraussendungen erzeugen. So zeigt sich beispielsweise bei
der horizontalen Polarisation des elektrischen Feldes eine Dominanz der Ab-
strahlungen des niederohmigen Leiters 3 bis zu einer Frequenz von f = 580 MHz.
Oberhalb dieser Frequenz dominieren die Aussendungen von Leiter 2 das
elektrische Feld am Beobachtungspunkt P. Sollte es in einem dieser Frequenz-
bereiche zu grenzwertiiberschreitenden Feldstarken des Gesamtmodells kommen,
ermoglicht eine simple Deaktivierung des dominanten Pfades die Bewertung, ob hier
entsprechende Entstérmal3nahmen (Filterung, etc.) angesetzt werden kdnnen. Die so
angepasste Stromverteilung kann anschlieend direkt im aquivalenten Modell
abgebildet und fur eine neue Feldberechnung verwendet werden. Die Deaktivierung
sowie die nachfolgenden Entstérmal3nahmen sind dabei nicht auf den dominanten
Strompfad begrenzt.
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Identifizierung von strahlungsdominanten Strompfaden
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Abbildung 131: Horizontal polarisiertes elektrisches Feld
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Abbildung 132: Vertikal polarisiertes elektrisches Feld
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7/ Zusammenfassung

Nahfeldmessverfahren stellen eine gute Alternative zur Bewertung von elektro-
magnetischen Stérungen elektronischer Komponenten und der Identifizierung ihrer
Quellen dar. Gegenlber standardisierten Methoden, wie den ALSE-Antennen-
messungen, kdnnen sie kostengunstiger und schon in friihen Entwicklungsphasen
durchgefiihrt werden. Folgekosten, die fur ein mogliches Re-Design zur Einhaltung
von EMV-Grenzwerten anfallen, lassen sich so deutlich reduzieren. Kann mit den
Nahfelddaten selbst schon eine Aussage Uber die abgestrahlten Stérungen und
potentielle Storquellen getroffen werden, so enthalten sie zudem ausreichende In-
formationen, um ein genaues Abbild der Stromverteilung auf der elektronischen Kom-
ponente zu bestimmen. Hierbei kommen mathematische Methoden zur Quellen-
rekonstruktion SRM und die Erstellung von Strom- bzw. Abstrahimodellen zum Ein-
satz.

Ursprung der elektromagnetischen Stéraussendungen einer elektronischen Kom-
ponente sind die integrierten Platinen mit ihren aktiven und passiven Elementen und
den signalfihrenden Leiterbahnen. In den Untersuchungen in dieser Arbeit wurden
ausschlief3lich die verursachenden Leiterplatten, ohne das umschlieRende Gehause,
betrachtet. Zur weiteren Vereinfachung wurde sich dabei auf einlagige Leiterplatten
beschrankt. Der interessierende Frequenzbereich lag zwischen 1 MHz und 1 GHz.
Gerade bei niedrigeren Frequenzen (< 200 MHz) ist zu erwdhnen, dass dominante
Quelle der elektromagnetischen Abstrahlung die angeschlossenen Kabel bzw.
Kabelbliindel sind. Diese wurden intensiv in einer parallel laufenden Arbeit am
Arbeitsgebiet Bordsysteme der TU Dortmund untersucht [109].

Bei der Durchfiihrung einer Quellenrekonstruktion aus Nahfelddaten fir den prak-
tischen Einsatz wurde in der hier dargestellten Arbeit besonderer Wert auf die
nachfolgenden Punkte gelegt: Das elektromagnetische Nahfeld muss mit aus-
reichender Genauigkeit sowie innerhalb einer annehmbaren Zeit aufgenommen
werden koénnen. Die Genauigkeit ergibt sich dabei aus den Anforderungen der
mathematischen Quellenrekonstruktion. Fur ein genaues Modell der Leiterplatte mit
ihren Stoérquellen ist es weiter erforderlich, eine aquivalente und physikalisch korrekte
Stromverteilung zu bestimmen. Diese Zielsetzung war Hauptfokus der hier
vorliegenden Untersuchungen. Werden diese Punkte beachtet, so kann neben einer
genauen Storquellenidentifizierung auch die virtuelle Durchfiihrung von Entstérmal3-
nahmen erfolgen. Neben der Erstellung des Abstrahlmodells war eine wichtige
Problemstellung, Vorhersagen entsprechend standardisierter Antennenmesswerte
treffen zu kénnen. Dazu mussten Einflussfaktoren der realen Messumgebung bei
ALSE-Antennenmessungen in die Feldberechnung integriert werden. Zur Durch-
fuhrung und Erprobung verschiedener Nahfeldmessverfahren galt es, ein moglichst
flexibles Messsystem zu verwenden. Aus diesem Grund wurde eigens ein auto-
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Zusammenfassung

matisiertes Nahfeld-Scan-System entwickelt und aufgebaut. Dieses erlaubt den Ein-
satz unterschiedlicher Sensorik, die Verwendung von Messtechnik, sowohl fir den
Frequenz- als auch den Zeitbereich und Messungen an Aufbauten entsprechend
CISPR-25.

Entsprechend dem Eindeutigkeitstheorem ist es ausreichend, das tangentiale
elektrische oder magnetische Feld in der Oberflache der Einhillenden einer ab-
strahlenden Struktur zu kennen, um auf ihre Quellen rickschlielen zu kénnen. Da
sich die Messung des magnetischen Feldes als stabiler darstellte, wurde es in allen
nachfolgenden Untersuchungen verwendet. Der Messbereich beschrankte sich dabei
auf eine Ebene oberhalb der Platine, die einen Ausschnitt der Einhullenden bildet.
Schnelle Zeitbereichsmesstechnik eignet sich besonders zur Anwendung bei Nah-
feldmessungen, da diese oft eine hohe Anzahl an diskreten Messpunkten in der
Messebene erfordern. Als Orientierungshilfe bei der geforderten Messauflésung
wurde dazu das Abtasttheorem aus der Nahfeld/Fernfeld-Transformation heran-
gezogen. Gegenuber der Frequenzbereichsmesstechnik lie3 sich eine drastische
Verkirzung der notwendigen Messdauer erreichen. Hier konnte ein zeitlicher
Verkirzungsfaktor von 50 bis 100 erzielt werden. Ein weiterer Vorteil der Zeit-
bereichsmessung ist die direkte Verfugbarkeit der Signalphase, die sich mittels
Referenzsignal, das an der Platine abgegriffen wurde, und der mathematischen
Fourier-Transformation vom Zeit- in den Frequenzbereich berechnen lasst. Als Mess-
gerat diente ein schnelles 4-Kanal-Oszilloskop. Prinzipbedingt ergaben sich jedoch
durch die verwendete Hardware und die Zeit-Frequenzbereichstransformation Ab-
weichungen, die spater als Fehler in den Eingangsdatensatz der Stromidentifikation
auf der Platine eingingen. Hierzu zahlen das Eigenrauschen des Messgeréts, die
Verzerrung des Spektrums durch die Fourier-Transformation, das Quantisierungs-
rauschen durch die Begrenzung des AD-Wandlers und die damit einhergehende
Limitierung der Messdynamik. Mehrkanalmessungen konnten hier Abhilfe schaffen
und den Dynamikbereich erweitern. Ist die Sensitivitdit der Messung bei kleinen
Signalstarken durch das Eigenrauschen begrenzt, so bietet es sich an, eine Mittelung
mehrerer Messungen an einem Feldpunkt durchzufihren und so den SNR zu
vergroRern. Fir die in dieser Arbeit durchgefuhrten Untersuchungen war eine
Mittelung von zehn Messwerten ausreichend. Eine weitere Fehlerquelle bei der Be-
stimmung der Feldwerte ergibt sich durch die Kompensation der Messkette und die
Berechnung des Magnetfelds aus der Messspannung. Dabei sind vor allem der Ein-
fluss des Messkabels und der Feldsonde zu beachten. Die Kompensation wurde
mittels s-Parametermessungen und MoM-Simulationsdaten einer Kalibrierstruktur
durchgefiihrt, um eine mdglichst genaue Ubertragungsfunktion zu erhalten. Etwaige
Abweichungen, die beispielsweise durch Messungenauigkeiten und aus der In-
homogenitat des magnetischen Feldes innerhalb der Wirkflache der Schleifensonde
resultierten, wurden als eher gering eingeschatzt. Die Messhohe betrug hier
zwischen 5 mm und 15 mm. Diese Fehlerquellen und die durch die Sonde erzeugten
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Feldverzerrungen mussten jedoch als Rauschfaktor in das weitere Vorgehen ein-
bezogen werden.

Bei der Quellenrekonstruktion, der Losung des inversen Problems zwischen dem
magnetischen Nahfeld und den Quellstromen, handelt es sich in der Regel um ein
numerisch schlecht gestelltes System. Da schlecht gestellte Systeme empfindlich ge-
genuber Stérungen in den Eingangsdaten reagieren, gilt es diese moéglichst gering zu
halten oder geeignete Korrekturmaf3nahmen anzuwenden.

Als einfachsten Fall fur die Durchfiihrung der Quellenrekonstruktion wurde ein Strom-
modell bestimmt, welches aus aquidistant verteilten Quellen in Form von Hertz‘schen
Dipolen auf der Platinenoberflache und der Approximation der Rickstrome mittels
Spiegeltheorie besteht. Dabei kann jede Quelle Strome in x-, y- und z-Orientierung
erzeugen. Die Losung des Problems erfolgt dann als lineares Ausgleichproblem und
der Bestimmung der Pseudoinversen. Naturgemald ergeben sich durch die
gitterformige Anordnung der Dipole Diskretisierungsfehler zwischen den Positionen
der Modellstrome und den realen Stromen auf der Platine. Diese sinken mit
steigender Modellauflosung, was jedoch zu einem komplexeren Modell, einer meist
héheren Empfindlichkeit gegentber Stérungen und deutlich verlangerten Rechen-
zeiten fuhrt. Zur Verbesserung des Modells wurden Regularisierungsmethoden in
den Prozess der Stromidentifikation integriert. Bei der Tikhonov-Regularisierung wird
das lineare Ausgleichsproblem um einen korrigierenden Term erweitert. Dieser sorgt
dafur, dass die Losung geglattet und ihre Empfindlichkeit gegeniber Stérungen ver-
ringert wird. Die Filterung darf allerdings nicht zu stark ausfallen, da es sonst zu
Glattungsfehlern und einem Informationsverlust kommt. Fur die Wahl des Regulari-
sierungsfaktors wurde die sogenannte L-Kurve verwendet, die fir einen Ausgleich
zwischen Daten- und Regularisierungsfehlern sorgt.

Neben den durch die &aquidistante Verteilung der Quellen entstehenden Ab-
weichungen kommt es grundsatzlich zu weiteren modellbedingten Fehlern. Hier geht
unter anderem der Informationsverlust durch die Verwendung einer Messebene, als
Ausschnitt der Einhtllenden der Leiterplatte negativ in die Berechnungen ein. Eine
geeignete Auswahl der Position und Ausdehnung der Messebene kann dieser
Fehlerquelle allerdings entgegen wirken. Desweiteren muss die Abbildung der
Masseflache betrachtet werden, die fir die Berechnungen als unendliche Masse
interpretiert wurde. Es wurden numerische Untersuchungen durchgefuhrt, die zeig-
ten, dass der Einfluss der endlichen Masseflache im magnetischen Nahfeld bei den
meisten Konfigurationen gering ist. Es kann lediglich zu gréRReren Abweichungen
kommen, wenn sich dominante Strompfade im Randbereich der endlichen Masse
befinden und hier starke Felder erzeugen. Ein wichtiger Aspekt, der zeigte, dass die
Erstellung eines physikalisch korrekten Modells unumgénglich ist, war die Tatsache,
dass sich eine Approximation des magnetischen Nahfelds mit Stromkomponenten

171



Zusammenfassung

erzielen lasst, die so real nicht existieren. Besonders deutlich wurde dies bei den
Nahfeldabstrahlungen vertikaler Stromkomponenten, die leicht mittels horizontalen
Stromen im Dipol-Gitter-Modell erzeugt werden konnen. Numerische Unter-
suchungen zeigten lediglich sehr geringe Abweichungen im Ergebnisfeld. Spielen die
physikalischen Stréme flr die Approximation des Nahfelds eine eher untergeordnete
Rolle, so werden sie spatestens bei der Berechnung des elektromagnetischen Fern-
felds sichtbar. Hier resultierten aus der unphysikalischen Stromidentifikation Ab-
weichungen im elektrischen Feld, die zum Teil gré3er als 30 dB waren.

Streng genommen ist die Stromverteilung auf einer Platine hauptsachlich an ihre
stromfuhrenden Leiterbahnen gebunden. Das in dieser Arbeit entwickelte Verfahren
zur Optimierung der Stromidentifikation setzt voraus, dass die wahrscheinlichen
Strompfade auf der Leiterplatte bekannt sind. Dieses Vorwissen kann mittels bild-
gebender Verfahren oder aus CAD-Daten gewonnen werden. Der Grundaufbau des
Modells entspricht damit den physikalischen Vorgaben, ist stabiler und wirkt sich
korrigierend auf fehlerbehaftete Nahfelddaten aus. Da die einzelnen Quellen nicht
mehr unabhangig voneinander betrachtet werden mussen, kénnen die Dipole inner-
halbs eines Strompfads miteinander korreliert werden. Dazu wurde die maximal
mdogliche Phasenverschiebung zwischen den Stromen zweier benachbarter Quellen
definiert und die Stromphasen als Variationsparameter innerhalb eines Optimierungs-
verfahrens eingesetzt. Zur Optimimierung wurde hier Simulated Annealing ver-
wendet, wobei in jedem Iterationsschritt die Losung des inversen Problems erfolgt.
Weiter wurde anhand einer Singularwertzerlegung gezeigt, dass das optimierte
Modell auch einen Vorteil bei der Storunterdriickung mittels Regularisierung aufweist.
Der Informationsgehalt im unteren Singul&rwertspektrum unterscheidet sich deut-
licher vom hochfrequenten Rauschanteil und eignet sich somit gut fir die verwendete
Tikhonov-Regularisierung.

Um die entwickelte Methode zu verifizieren, wurden verschiedene Leiterplatten nach-
bildende Strukturen und auch reale Platinen simulatorisch abgebildet und mess-
technisch untersucht. Die idealen Simulationsdaten wurden dabei teilweise mit
virtuellem Rauschen belegt. Es wurden Modelle mit unterschiedlichem Optimierungs-
grad auf die Messdaten angewendet und miteinander verglichen. Bei dem ersten
Modell handelt es sich um ein Dipol-Gitter-Modell mit &quidistant verteilten Quellen,
die mittels Pseudoinverse und linearem Ausgleichsproblem bestimmt wurden. Das
zweite Modell ist ebenfalls ein Gitter-Modell, die Stromidentifikation erfolgte hier auf
Basis der Tikhonov-Regularisierung. Bei dem dritten Modell handelt es sich um ein
CAD-Daten-Modell mit Kenntnis der wahrscheinlichen Strompfade und Quellen-
identifizierung mittels Ausgleichsproblem und der Pseudoinversen. Das vierte Modell
vereint das CAD-Daten-Modell mit der Tikhonov-Regularisierung.
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Es zeigte sich, dass bei der Struktur, bestehend aus einem Einzelleiter tGber einer
Masseflache und idealen Eingangsdaten, auch das einfache Dipol-Gitter-Modell im
Mittel eine relativ gute Stromverteilung bei einer Beispielfrequenz von 100 MHz er-
zeugte. Es kam hier zu einer durchschnittlichen Abweichung von 4 dB. GrbRere Am-
plituden- und Phasenspriinge von bis zu 15 dB wiesen allerdings auf unphysikalische
Strome hin. Zusatzlich fuhrten der Diskretisierungsfehler durch die Gitter-Anordnung
und der daraus resultierenden Aufteilung auf die benachbarten Quellen zu einer
,verschmierung“ der Stromverteilung. Mittels Optimierung durch CAD-Daten liel3en
sich geringe Abweichungen von durchschnittlich 0,5 dB erzielen. An einem repra-
sentativen Beobachtungspunkt im elektrischen Fernfeld wurde deutlich, dass die
gitterférmige Anordnung der Quellen, vor allem bei niedrigen Frequenzen unterhalb
von 20 MHz, zu grol3en Abweichungen von uber 30 dB fuhrte. Oberhalb dieser Fre-
guenz war die Approximation des Referenznahfelds ausreichend und die unphysi-
kalisch identifizierten Strome nicht ausschlagebend. Die Regularisierung und CAD-
Daten wirkten sich im ganzen Frequenzbereich positiv aus und erzeugten optimale
Resultate mit vernachlassigbar geringen Fehlern. Die Struktur wurde anschlieRend
um zusatzliche hoch- und niederohmige Leiterbahnen erweitert und ein Rauschsignal
mit einem SNR von 15 dB addiert. Hier zeigten sich schon bei den identifizierten
Stromen bei 100 MHz groRe Abweichungen beim Gitter-Modell, die bei durch-
schnittlich 30 dB lagen. Mittels Tikhonov-Regularisierung konnten diese Abweich-
ungen zwar reduziert werden, doch lagen sie noch immer bei 9 dB und wiesen
unphysikalische Sprunge zwischen benachbarten Quellen auf. Das CAD-Modell mit
Regularisierung zeigte lediglich Fehler von durchschnittlich 3 dB und eine glatte
Stromverteilung. Die Entstérwirkung durch das optimierte Modell wurde anhand des
resultierenden Nahfelds dargestellt. Hier zeigte das magnetische Feld bei der Be-
rechnung mittels Regularisierung und dem CAD-Modell eine fast stérungsfreie, dem
Ideal entsprechende Ausbreitung. Im elektrischen Fernfeld wurde ersichtlich, dass
die Abstrahlungen des einfachen Gitter-Modells sehr deutlich vom Erwartungswert
abwichen. Die optimierten Modelle erzielten sehr gute Ergebnisse, die lediglich im
Frequenzbereich unterhalb von 20 MHz mit bis zu 40 dB fehlerbehaftet waren. Dies
wurde durch malfigeblich fehlerhaft identifizierte vertikale Stromkomponenten ver-
schuldet. Mittels Korrelation der Quellen in den Strompfaden konnte hier eine zu-
satzliche Optimierung um 20 dB erreicht werden.

Ahnliche Ergebnisse zeigten sich auch bei realen Messdaten. Es wurde eine Platine
aufgebaut, die Uber eine einzelne Leiterbahn und Strompfade in x-, y- und z-Aus-
breitung verfugte. Gespeist wurde sie mittels batteriebetriebener Oszillatorschaltung
und einem pulsférmigen Ausgangssignal mit einer Grundfrequenz von 4 MHz. Die
Untersuchungen beschrankten sich im weiteren Verlauf auf die Oberwellen bis zu
einer Frequenz von 120 MHz. Als Referenz fir die zu erwartende Stromverteilung
wurde ein genaues MoM-Simulationsmodell von der Leiterplatte erstellt. Die aus den
Modellvarianten resultierenden Strome zeigten dabei deutliche Unterschiede. Das
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Dipol-Gitter-Modell erzeugte beispielsweise bei 100 MHz dominante Strdome an Po-
sitionen auf der Platinenoberflache, an denen in der Realitat keine Strome existieren.
Auch mit der Tikhonov-Regularisierung wurde kein zufriedenstellendes Ergebnis ge-
neriert, da deutliche Amplituden- und Phasenspriinge zwischen benachbarten
Quellen im Strompfad auftraten. Lediglich das CAD-Daten-Modell mit Regulari-
sierung ermdglichte eine genaue Identifizierung der realen Stromverteilung mit einem
maximalen Amplitudenfehler von 3 dB und einer maximalen Phasenverschiebung
von 10°. Besonders aufféllig war hier die durch die Regularisierung, aber maf3geblich
durch das physikalisch korrekte CAD-Daten-Modell, resultierende Filterung von
Stoérungen aus der Nahfeldverteilung.

Wurde die Auflosung der Messebene und damit die Anzahl der diskreten Referenz-
punkte im Magnetfeld von 2 mm auf 10 mm reduziert, so wurde der Vorteil des Vor-
wissens uber die wahrscheinlichen Strompfade in Kombination mit der Tikhonov-Re-
gularisierung besonders deutlich. Ohne Regularisierung ergab sich eine Abweichung
von der realen Stromamplitude von durchschnittich 12dB und 40° Phasen-
verschiebung. Mit der Regularisierung verbessert sich die Amplitudenabweichung auf
durchschnittlich 2,5 dB und die Phasenverschiebung auf 15°. Zusatzlich wurde eine
Reduktion der Messzeit von 230 min auf 10 min erreicht.

Neben der Quellenrekonstruktion und der Identifizierung einer aquivalenten Strom-
verteilung galt es, in dieser Arbeit Vorhersagen von ALSE-Antennenmesswerten zu
treffen. Prinzipiell kann das generierte Strommodell zur Berechnung des elektro-
magnetischen Feldes an beliebigen Koordinaten im Raum verwendet werden.
Allerdings erfolgen diese Berechnungen ohne &aufere Einflisse und unter ver-
einfachten Bedingungen. Modellungenauigkeiten, die sich im Prozess der Strom-
identifikation auf Basis des magnetischen Nahfelds als gering erweisen, fihren dabei
in entfernteren Feldbereichen zu erheblichen Fehlern. Dazu z&hlen die schon er-
wahnten vertikalen Stromelemente, deren Felder sich durch die konstruktive Uber-
lagerung mit den Feldern ihrer Rickstrome mit steigender Entfernung als dominant
darstellen. Numerische Untersuchungen haben gezeigt, dass gerade die vertikale
Komponente des elektrischen Feldes fast ausschlielich durch die Vertikalstrome be-
stimmt wird. Aber auch das horizontale Feld wird im unteren Frequenzbereich von
ihnen dominiert. Es ergaben sich, trotz ihrer vergleichsweise geringeren ortlichen
Ausdehnung, Feldstarken, die teilweise 20 dB grofier waren als die der horizontalen
Strome. Auch die endliche Masseflache und die induzierten Kantenstrome haben
einen immensen Einfluss auf das elektrische Feld am Beobachtungspunkt. Die in
dieser Arbeit durchgefuhrten Untersuchungen auf Basis von numerischen Simu-
lationsdaten zeigten hier einen maximalen Fehler des horizontalen elektrischen
Feldes von 20 dB.
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Naturlich stellt sich die gesamte Messumgebung als Ursache weiterer komplexer
Einflussfaktoren dar. So wirken sich Restreflexionen von den Wanden der Absorber-
kammer, Wechselwirkungen mit der Messantenne, Kantenstrome im Metalltisch und
Abstrahlungen von den Messkabeln auf die resultierende Antennenspannung aus.
Um die Beeinflussung der Messumgebung in die Feldberechnung zu integrieren,
wurde ein Verfahren auf Basis von messtechnisch ermittelten Korrekturfunktionen
entwickelt.

Sind fur einen diskreten Punkt innerhalb einer interessierenden Flache auf dem
Messtisch unabhangige Strome in x-, y- und z-Orientierung bekannt, so kann eine
Ubertragungsfunktion zwischen einem Stromsegment in diesem Punkt und der re-
sultierenden Antennenspannung ermittelt werden. Die resultierende Funktion ist von
dem Messort und der jeweiligen Frequenz abhangig und kann anschlieBend auf die
identifizierten Stréme des aquivalenten Modells an diesem Ort angewendet werden.
Fur die Erzeugung der unabh&ngigen Strome wurden elektrisch kleine Antennen
verwendet. Das waren eine Monopolantenne fur die vertikalen Strome und eine
Dipolantenne fur die horizontalen Strome.

Zur Verifikation der Methode wurde im ersten Schritt eine einfache Rundleiterstruktur
messtechnisch untersucht. Das aquivalente Strommodell wurde entsprechend der
vorgestellten Methode mit CAD-Daten und aus Nahfeldmessungen erstellt. Als Mess-
antenne wurde eine logarithmisch-periodische Antenne im Frequenzbereich
zwischen 30 MHz und 1 GHz verwendet. FUr die vertikale Feldpolarisation ergab sich
zwischen der Antennenmessung der Struktur und dem &quivalenten Strommodell mit
Korrektur eine maximale Abweichung von 3 dB bis zu einer Frequenz von 900 MHz.
Oberhalb von 900 MHz wurde die Abweichung bis maximal 6 dB grol3er. Dies lasst
sich auf Fehler zurtckfihren, die durch die Verwendung einer einzigen orts-
unabh&ngigen Korrekturfunktion fur die gesamte Struktur entstanden. Die horizontale
Polarisation zeigte gute Resultate bis zu einer Frequenz von 280 MHz. Oberhalb
dieser Frequenz kam es zu deutlichen Abweichung von maximal 10 dB. Grund dafur
ist die in ihrem Aufbau und ihrer Feldcharakteristik deutlich komplexere Dipolantenne
fur die Abbildung der horizontalen Strome. Im zweiten Schritt wurde die schon zuvor
verwendete Einzelleiterplatine untersucht. Der Frequenzbereich beschréankte sich auf
30 MHz bis 120 MHz. Dabei wurde die untere Grenze durch die verwendete log-
arithmisch-periodische Antenne bestimmt. Es zeigten sich fur beide Feld-
polarisationen am Beobachtungspunkt Abweichungen von maximal 5dB bei den
Oberwellen des pulsformigen Signals. Lediglich bei den Frequenzen unterhalb von
50 MHz kam es zu Fehlern bis zu 25dB. Diese sind durch eine fehlerhafte
Identifizierung der vertikalen Strome im &quivalenten Modell verschuldet.

Neben der Vorhersage von ALSE-Antennenmesswerten erlauben die aquivalenten
Strommodelle mit Vorwissen tber die wahrscheinlichen Strompfade die Lokalisierung
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von Stoérquellen. Ist die Stromverteilung bekannt, so kann durch eine virtuelle
Aktivierung und Deaktivierung von Strompfaden der Einfluss auf das resultierende
elektromagnetische Gesamtfeld an einer interessierenden Raumkoordinate bestimmt
werden. Numerische Untersuchungen anhand einer Mehrleiterstruktur zeigten die
Felddominanz einzelner Leiterbahnen in unterschiedlichen Frequenzbereichen. Die
Superposition verschiedener Leiter kann somit zu deutlich variierenden Feld-
verteilungen fuhren und einen Ansatzpunkt fur MalBnahmen bei Grenzwerttber-
schreitungen bei einer EMV-Untersuchung bieten.
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8 Ausbhlick

Die Ergebnisse dieser Arbeit zeigen deutlich die Vorteile, die sich bei der Strom-
identifikation und Quellenrekonstruktion bei Leiterplatten ergeben, wenn sie unter Be-
achtung der physikalisch richtigen Strompfade durchgefiihrt werden. Ersichtlich wird
der Nutzen dieser Anpassung schon im elektromagnetischen Nahfeld, vor allem aber
in entfernteren Feldbereichen.

Dieses Prinzip der Modelloptimierung ist weiter zu verfolgen. Strompfade und die
sich darauf ausbreitenden Wellen lassen sich mittels Leitungstheorie beschreiben.
Fehlerhafte Strome und unrealistische Stromverteilungen kdnnen somit erkannt und
gegebenenfalls korrigiert werden. Dies kann zu besseren Ergebnissen und ge-
naueren Modellen auch hinsichtlich der deutlichen Abweichungen in niedrigen
Frequenzbereichen fihren. Schnelle Optimierungsverfahren zur Integration in die
Modellerstellung werden an dieser Stelle notwendig.

Die aquivalenten Strommodelle wurden vereinfachend fir einlagige Platinen mit
Masseflache erstellt. Zur Reduzierung der Komplexitat wurde von Ruckstrémen aus-
gegangen, die sich direkt unterhalb des Strompfades befinden. Dies ist bei realen
Leiterplatten allerdings nicht immer der Fall. Es missen Methoden zur Beachtung
anderer Ruckstrompfade entwickelt werden. Auch mehrlagige Platinen mit Strémen
auf unterschiedlichen Lagen mussen in die Untersuchungen eingebunden werden.
Die auf den Platinen vorhandenen ICs kénnen erganzend durch die Uberlagerung
mehrerer Quellen beschrieben werden. Ihr Einfluss auf das Gesamtfeld an
interessierenden Beobachtungspunkten muss untersucht und eine Strategie zur In-
tegration in den Modellbestimmungsprozess entwickelt werden.

Zeitbereichsmessverfahren zeigten sich aufgrund ihrer Schnelligkeit und Verfig-
barkeit der Signalphase als gut geeignet fir die Messdatenaufnahme. Sie sind
allerdings hinsichtlich ihrer Messgenauigkeit genauer zu bewerten. Dabei liegt der
Fokus auf der Bestimmung der Phase mittels Referenzsignal. In den meisten Féllen
muss dazu eine zweite Feldsonde verwendet werden, die an einem geeigneten Feld-
punkt, oft oberhalb eines Takt gebenden ICs, positioniert wird.

Bei ALSE-Antennenmessungen sind neben den Leiterplatten die angeschlossenen
Kabelbtndel verantwortlich fir die Storabstrahlungen. Andere Arbeiten am Arbeits-
gebiet Bordsysteme der TU Dortmund beschaftigten sich mit der Abstrahlung dieser
Kabel und der Erstellung entsprechender Modelle [109]. Es gilt beide miteinander zu
kombinieren und Methoden zur Korrelation zu entwickeln.

Die Korrekturverfahren zur Beachtung der Messumgebung missen starker auf ihre
Stabilitat und Genauigkeit bei komplexeren Strukturen untersucht werden. Simula-
torisch ermittelte Daten kdnnen hier unterstiitzend in die Berechnung der Korrektur-
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funktion einflieRen. Auch muss die Integration der aquivalenten Strommodelle in
numerische Simulationen untersucht werden. Variable Konfigurationen und Feldiber-
lagerungen mit anderen elektronischen Komponenten werden dann mdaglich.

Mogliche Gegenmal3nahmen zur Storunterdrickung kdnnen mit Hilfe der Identifi-
kation von dominanten Strompfaden und Stérquellen schnell auf die Abstrahlmodelle
angewendet werden. Diese Methoden lassen sich, gerade in Verbindung mit den an
die Leitungstheorie angepassten Stromen, weiterentwickeln.
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12 Anhang

12.1 zu Kapitel 2.2.5.2 Metallische Grenzflachen und
Spiegelstrome

Berechnung der elektrischen Feldkomponenten eines Dipol-Tripels oberhalb einer
metallischen Grenzflache:

Y () —y)(z—12z)
Yo () =) + ' = )2+ 2¢,(r, 1)
Yo (r,15") (% — %) (2 — z5") ] (12-1)

Yo ()X —x)(z—2)
E?(r) =1,

+ P (r,rs") (ys =) (2 — z5")
‘~|12(13 r's’)[(Xs’ - X)Z + (YS, - Y)Z] + 24’1(& rs,)
YOG =92+ (@ - 2)%] + 24a(nr)
EX(r) = Iy Po(r M) —x)(y —y)
Yo (rr) (X' = x)(z — 2)
W (01N —y)? + (26" = 2)%] + 20 (1, 157) (12-2)
- LIJZ (I‘, rs,) (Xs, - X) (y - YS’)
LPZ(r' rsl)(Xsl - X)(Z - Zs,)

Yo ()X =)y —y)
Yo (r M = %)% + (2" — 2)?] + 22U (1, 1)
V()@ —y)(z—2)

Yo (n ) =)y —y) ] (12-3)

EY(r) = 1y

Ll’z(rf rs’)[(xsl - X)Z + (Zs, - Z)z] + 21111(& rs,)
LIJZ (I', rs,) (YS, - Y) (Z - Zs,)

_Iy

12.2 Steuer- und Analysesoftware

Innerhalb dieser Arbeit wurde eine Software entworfen, die Ansteuerung, Synchro-
nisation, Messdatenaufnahme, Nachverarbeitung und Analyse automatisiert durch-
fuhrt (Abbildung 133). Die Schnittstellen wurden weitestgehend flexibel entworfen, so
dass verschiedene Positioniersysteme, Signalquellen und Zeit-/Frequenzbereichs-
messgerate gesteuert werden kdnnen. Darlber hinaus wird eine Datenverarbeitung
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durchgefihrt, die beispielsweise eine Zeit-/Frequenzbereichstransformation (Kapitel
2.4) und Kompensation der Messeinrichtung (Kapitel 3.5) enthalt. Die Messpunkte
lassen sich anhand verschiedener Konfigurationen definieren (Ebenenscan,
Volumenscan, Pfadscan, freie Koordinaten). Zudem ist mit Hilfe der aufgenommen
Messdaten eine sofortige Bestimmung von Strom-und Abstrahlmodellen sowie die
Durchfiihrung von Nah- und Fernfeldberechnungen maéglich.
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Abbildung 133: Steuer- und Analysesoftware

12.3 zu Kapitel 5.3.1 Rundleiter Uber Masseflache

Zusammen mit der Beziehung zwischen dem magnetischen Feld H und der Sonden-
spannung Uy

H = TS . US (12'4)

und der Beziehung zwischen dem Quellenstrom I, und dem Magnetfeld H

I,=K'-H (12-5)
resultieren die Korrekturfunktionen I;/yz/z'nm zwischen den Antennenspannungen
x/z . x/z .
Uant x/y/znm Und den Quellenstromen I,° . ZU:
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X
ant,x,nm

Tx = 12-
—onm [K_l Ts- US]gg,nm ( ®)
Tx — glcnt,y,nm (12_7)
—nm [K_l Ts - US];nm
T _ gnt,z,nm (12-8)
—Hmm [K_l Ts - US];C,nm
Ugnt ynm
TZ = — 12-9
—onm [K_l ) TS ) US]QZc,nm ( )
Ugnt ynm
T2 — Y -
—nm [K_l ) TS ) Us]jzz,nm (12 10)
(fnt,y,nm
(12-112)

Izznm =
' [K_l Ts - Us]g,nm

Fur die gesamte Antennenspannung in horizontaler und in vertikaler Polarisation er-
gibt sich dann:

I
N =
Ms

uyys Tonm(Ts o oxnm(1/Ts ..) + T (Ts o) o nm (1/Ts ...)
n=1m=1
N M x
ant,x,nm —
= Z Z KT T Ul [Kmoden Fs Umodells]xnm
n=1m=1 N t
ant,ynm
[K 1. -Tg US]ynm[ odell 'Ts’ UmodellS]ynm
Utglcnt Z,nm (12-12)
+ K- —73; ’Us] [Kmoden ~Fs UmodellS]an
z,nm
Uz t
[K 1 (z;éfx;}:ixnm[ odell %’ Umodells]xnm
Ugntynm -
[K 1. —Tg US] [K odell ‘Ts’ UmodellS]ynm
ynm
Ugntznm
[ odell ‘Ts’ UmodellS]

z,nm

[K L. ‘TS US]an
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