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1 Einleitung

Die Nachfrage nach Pkws wéchst mit den Trends nach hoher Flexibilitat, raumli-
cher Mobilitat und zunehmender Individualisierung in der Gesellschaft. Die Kun-
denerwartungen nach geringem Kraftstoffverbrauch, eine neue Gesetzgebung bei
der Kohlendioxid-Emission und héhere Anspriiche an Komfort und Sicherheit
erfordern den verstirkten Einsatz elektronischer Sensoren, elektromechanischer
Aktoren und Steuergerdten mit hoherer Rechenleistung. Diese Entwicklungen
fiihren dazu, dass die Datenkommunikation unter den Steuergerdten zunimmt.

Zu den hochbitratigen Anwendungen gehoren kamerabasierte Fahrer-
Assistenzsysteme wie Spurwechsel-Warnung, Uberhol-Assistent, Verkehrszei-
chenerkennung und Nachtsichtsysteme mit Personenerkennung, die eine unkom-
primierte Videotibertragung erfordern [1]. Im Infotainment-Bereich werden zu-
kiinftig Datenraten von 1.5 Gbit /s fiir die Ansteuerung gréflerer, hochauflésender
Displays mit hoherer Farbtiefe bendtigt [2].

Grundsatzlich ist die serielle Dateniibertragung bei diesen hohen Datenraten
bereits moglich. Wegen des extrem hohen Kostendrucks in der Automobilindu-
strie liegt die grofle Herausforderung darin, den preisgiinstigsten Losungsweg
zu finden, der storungsfrei in der elektromagnetisch rauen Umgebung des Pkws
funktioniert. In dieser Arbeit wird die elektrische Dateniibertragung tiber Kup-
ferkabel wegen ihrer Kostenvorteile gegeniiber der optischen Ubertragungstech-
nik untersucht.

Aufgrund der hohen Dichte von bis zu 80 vernetzten Steuergerdten im Pkw
treten ungewollte elektromagnetische Wechselwirkungen auf, die zu Funktions-
beeintrachtigungen und -ausfillen fiihren kénnen. So wirken Leitungen einer
Ubertragungsstrecke unbeabsichtigt als Sendeantennen, die in hochempfindli-
chen Fahrzeugantennen einkoppeln und Stérungen beim Radioempfang verursa-
chen. Ebenso muss die Ubertragungsstrecke robust gegen Storeinstrahlung von
beispielsweise Mobiltelefonen sein.

Kiirzere Entwicklungszeiten und eine Reduzierung der Pkw-Prototypen erfor-
dern die Simulation von Dateniibertragungsstrecken, um mégliche Probleme in
einer frithen Entwicklungsphase zu identifizieren und somit signifikant Kosten
zu senken. Die nétigen breitbandigen Simulationsmodelle fiir die Vorhersage der
hochfrequenten Digitalsignale am Empfanger werden in dieser Arbeit entwickelt.

Die kostengiinstige ungeschirmte verdrillte Zweidrahtleitung (engl. unshielded
twisted pair, kiinftig UTP-Leitung) wird seit Jahren vielfach fiir die CAN-
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Dateniibertragung mit Datenraten bis zu 500 kbit /s eingesetzt. Seit 2006 wird
auch das Bussystem FlezRay bei einer Datenrate von 10 Mbit /s serienméfig iiber
UTP-Leitungen betrieben. In Kapitel 3 wird untersucht, ob die UTP-Leitung
auch fiir Datenraten deutlich iiber 10 Mbit /s zuverléssig eingesetzt werden kann
und bei welcher Datenrate die Ubertragungsgrenze liegt.

Extrudierte Flachkabel haben unter anderem Kostenvorteile in der Pkw-
Montage, da sie vollautomatisiert verlegt werden konnen. In Kapitel 4 wird
diese neue Platz sparende Leitungstechnologie im Hinblick auf die hochbitratige
Dateniibertragung bewertet. Neue geschirmte Flachkabel werden entworfen, her-
gestellt und beziiglich ihrer Signalintegritdt und elektromagnetischen Emission
bewertet.

In Kapitel 5 wird eine zukiinftige Gbit /s- Ubertragungsstrecke charakterisiert
und der Einfluss von Steckern und Leitungen auf die Signalqualitdt bestimmt.
Auf Basis der in dieser Arbeit entwickelten Simulationsmodelle wird die Uber-
tragungsstrecke nachgebildet, um Vorhersagen iiber die maximal mogliche Lei-
tungslange in Abhangigkeit von der Datenrate machen zu konnen.



2 Grundlagen

2.1 Datenbussysteme im Automobil

In dieser Arbeit wird die Bitiibertragungsschicht (engl. physical layer) des OSI-
Referenzmodells [3] betrachtet, die die elektrische und mechanische Schnittstel-
le einer Datenverbindung definiert. Die iibrigen Schichten (Sicherungsschicht,
Vermittlungsschicht, Transportschicht, Sitzungsschicht, Darstellungsschicht, An-
wendungsschicht) sind nicht unmittelbar relevant fiir die Hochfrequenztechnik
und daher auch nicht Gegenstand der Untersuchungen. Im Folgenden werden
auch solche Punkt-zu-Punkt-Ubertragungssysteme als Bussystem bezeichnet,
die kein standardisiertes Ubertragungsprotokoll haben.

Die Motivation fiir die Einfiihrung von Bussystemen im Automobil lag vor
einigen Jahrzehnten in der Einsparung von Verdrahtungskosten durch die Mehr-
fachnutzung von Leitungen. Heutzutage lassen sich die gewiinschten Funktionen
und Anforderungen in den Bereichen Sicherheit, Verbrauchs- und Emissionsre-
duktion sowie Komfort und Fahrzeugdiagnose nicht mehr ohne Bussysteme er-
reichen.

Es liegt im Interesse der Automobilhersteller, standardisierte Bussysteme ein-
zusetzen, um die Entwicklungskosten auf die beteiligten Hersteller aufzuteilen.
Dariiber hinaus wird so die notige Stiickzahl an Bauelementen erreicht, die ge-
ringe Kosten und eine langfristige Verfiigbarkeit der Bauelemente sicherstellt [4].

Bei den hier betrachteten Bussystemen werden die Daten im Basisband, das
den Frequenzbereich des Nutzsignals bezeichnet, iibertragen. Das Nutzband
wird also nicht durch Modulation mittels einer Tragerfrequenz in andere Fre-
quenzbereiche verschoben.

FEine Auswahl an verbreiteten Bussystemen mit den dazugehorigen Datenra-
ten ist in Abb. 2.1 gezeigt. Sie lassen sich in die Bereiche Multimedia, Echtzeit
und Mehrzweck gruppieren und umfassen einen Datenratenbereich von fiinf De-
kaden. Mit Ausnahme vom MOST-Bus (engl. media oriented systems transport)
gilt die angegebene Datenrate jeweils fiir die elektrische Variante der Bitiibertra-
gungsschicht'. Bis auf den LIN-Bus (engl. local interconnect network), der un-
symmetrisch ist und oft iiber ungeschirmte Eindrahtleitungen iibertragen wird,

YZur Zeit ist fiir den MOST-Bus nur eine optische Bitiibertragungsschicht verfiigbar. Eine
elektrische Bitubertragungsschicht bei ca. 50 Mbit/s ist derzeit bei einem Automobilhersteller
in der Entwicklung.
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basieren die Bussysteme auf der symmetrischen Ubertragungstechnik, auf die
in Abschnitt 2.4 ndher eingegangen wird. Drei mogliche Leitungstypen fiir die
symmetrischen Bussysteme werden in dieser Arbeit untersucht. Detaillierte In-

formationen iiber die Bussysteme lassen sich in den angegebenen Referenzen
finden.

Multimedia
SerDes|5, 6] —
Gigastar[13] o
USB 2.0[12] o

IDB-1394[11] —
MOSTJ[10] —

Echtzeit
FlexRay|[9] L
Mehrzweck
CAN|7] —
LINI[§] [
0* 10° 10 10" 10® 107

Datenrate in bit /s

Abb. 2.1: Auswahl typischer Bussysteme.

,2Moore’s Law" beschreibt den Trend in der Mikroelektronik, dass die Rechen-
leistung integrierter Schaltungen mit der Zeit exponentiell ansteigt und sich un-
gefdhr alle zwei Jahre verdoppelt [14]. Damit dieser Trend auch zu einer schnel-
leren Systemleistung fiihrt und die Datenkommunikation nicht zum Engpass
wird, muss die Bandbreite der Datenverbindungen ebenso ansteigen; in Zukunft
ist daher mit noch hoheren Bandbreiten zu rechnen.

Mit steigender Datenrate werden die Anstiegs- und Abfallzeiten der Digitalsig-
nale kiirzer, und das Signalspektrum enthélt zunehmend héhere Frequenzanteile.
Infolgedessen steigen die Hochfrequenz-Anforderungen an die Bitilibertragungs-
schicht, die nachfolgend beschrieben werden.

Abb. 2.2 zeigt die elektromagnetische Umgebung einer Dateniibertragungs-
strecke zwischen zwei Steuergerdten SG1 und SG2 im Pkw. Wichtige zu unter-
suchende Aspekte sind die Signalintegritit der Ubertragungsstrecke, die Storfe-
stigkeit und die Storemission.
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Steckverbindung =
Datenleitung ——
Storfestigkeit Masseanbindung ——
Steuergerat SG
Fahrzeugantennen =

i —||=._—|—.__

= %
Storemission /A /4 =
2

Abb. 2.2: Elektromagnetische Umgebung einer Dateniibertragungsstrecke im
Pkw.

2.2 Signalintegritit der Ubertragungsstrecke

Der Begriff der Signalintegritiat wird in der Literatur in verschiedenen Zusam-
menhéngen verwendet; in dieser Arbeit wird darunter Folgendes verstanden:

Die Signalintegritit einer Ubertragungsstrecke beschreibt die Fihigkeit des
Empféangers, die iibertragenen Bits ohne Storeinfluss duflerer elektromagneti-
scher Felder praktisch korrekt zu detektieren.

Bei dieser Untersuchung geht es also um den Idealfall, dass keine elektromag-
netische Einstrahlung von auflen einwirkt.

Aufgrund von Leitungsddmpfung sowie Reflexionen an Diskontinuitaten (z.B.
Steckverbindungen) kénnen insbesondere bei hohen Frequenzen Signale entlang
der Ubertragungsstrecke verzerrt und ungewollt iiberlagert werden, so dass im
unglinstigsten Fall die Signalintegritdt nicht sichergestellt ist und Bitfehler auf-
treten konnen. Die Kenntnis iiber die maximal mogliche Datenrate in Abhéngig-
keit von der Leitungslange ist hierbei in der Praxis sehr wichtig.

2.3 Elektromagnetische Vertraglichkeit

Wihrend die Signalintegritit der Ubertragungsstrecke hauptsichlich die Interfe-
renzen innerhalb der Dateniibertragungsstrecke umfasst, ist bei der elektroma-
gnetischen Vertréglichkeit (kiinftig: EMV) die ungewollte elektromagnetische
Wechselwirkung mit anderen Systemen von Wichtigkeit. Im Pkw ist die EMV
von sehr grofler Bedeutung, da neben Antennen auch eine Vielzahl vernetzter
Steuergerate integriert werden miissen.
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Laut Definition aus VDE 0870 [1.1] ist die EMV die ,Fahigkeit einer elektri-
schen Einrichtung in ihrer elektromagnetischen Umgebung zufriedenstellend zu
funktionieren, ohne diese Umgebung, zu der auch andere Einrichtungen gehoren,
unzuléssig zu beeinflussen.“ [15].

Zwei wichtige Themenbereiche aus dem Gebiet der EMV sind die Storfe-
stigkeit und die Storemission, die sowohl aus Griinden der Gesetzgebung als
auch aus Qualitatsgriinden, beginnend von der Konzeptphase, Bestandteil des
Pkw-Entwicklungsprozesses sind.

2.3.1 Storfestigkeit

Fahrzeugeigene Funksysteme sowie Hochfrequenzsender fiir Radar, Rundfunk
etc. konnen den Pkw starker elektromagnetischer Einstrahlung aussetzen. Die
im Pkw verlegten Kabelbdume, die aus Versorgungs- und Signalleitungen beste-
hen, wirken ungewollt als Empfangsantennen fiir diese Storfelder. Je nach Grofle
der Feldstiarke, die durch Resonanzen innerhalb der Karosserie lokal sehr hoch
sein kann, werden zum Teil grofle Stréme bzw. Spannungen in den Kabelbaum
eingekoppelt und an den Steuergeraten wirksam. Es kann dann zu temporaren
oder permanenten Systemausfillen kommen, die vom Aufwecken eines Busses
(Folge: Bordbatterie entleert sich) bis zur Zerstorung eines Bauteils im Steu-
ergerat reichen. Insbesondere sicherheitsrelevante Systeme sind deshalb so zu
entwickeln, dass sie robust gegen Storeinstrahlung sind und dabei kostengiinstig
produziert werden konnen.

Im Folgenden wird ein Beispiel fiir die Einkopplung einer ebenen Welle in
eine LIN-Leitung anhand eines realitdtsnahen Simulationsaufbaus gezeigt. Die
einfallende Welle hat die Frequenz 1 GHz und ist horizontal polarisiert. Sie trifft
von vorne auf einen Pkw, in dem eine Eindrahtleitung® vom Dach iiber die
C-Saule zum Heck verlauft (Abb. 2.3). Die Leitung ist am Dach mit 50 und
im Heck mit 100 k{2 gegen die Karosseriemasse abgeschlossen.

Der Strom entlang der Leitung wurde mittels Vollwellensimulation (Pro-
gramm FEKO [16]) berechnet. Dabei wurden die Momentenmethode
(MOM) [17] und die effizientere ,schnelle Multipolmethode* (MLFMM) [18] ver-
glichen.?

In Abb. 2.3 ist der berechnete Strom als Funktion der Leitungsposition vom
Dach bis zum Heck gezeigt. Auf der Leitung entsteht eine stehende Welle mit
Strommaxima im Abstand von A/2. Der Strom ist minimal (maximale Span-

2Die Leitung ist ca. 2m lang, hat einen Durchmesser von 3 mm und einen Abstand von 1cm
zur Karosserie.

3Bezeichnet N die Zahl der zu losenden Basisfunktionen, dann skaliert bei der MOM der
Speicherplatz mit N2 und die Rechenzeit mit N2. Dagegen bendtigt die MLFMM nur die
Ordnungen N IgN fiir den Speicherplatz sowie N 1g?N fiir die Rechenzeit [19].
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Einstrahlmodell

. |<_)\ MOMI—_

Elo\/\/\ /\ AA/\ MLFMM ——

SITRTATRTAVAIA(AVATAV.VAVN
RATARRAARIASY

Dach 0.5 1.0 1.5 Heck
Leitungsposition in m

Abb. 2.3: Einstrahlmodell und berechneter Strom bei 1 GHz und 100 V/m.

nung) auf der hochohmigen Heckseite und maximal auf der niederohmigen Dach-
seite. Die MLFMM stimmt qualitativ gut mit der MOM {iberein und die Ab-
weichungen, die im verwinkelten Heckbereich zunehmen, sind kleiner als die
Messgenauigkeiten von vergleichbaren Fahrzeugmessungen.

In der Praxis wird die Storfestigkeit von Pkws messtechnisch mit Feldstar-
ken von ca. 150 V/m (abhingig von der Qualitdtsnorm der Automobilherstel-
ler) getestet. Zusatzlich wird jedes Steuergerdt mit speziellen Komponenten-
Messverfahren hinsichtlich seiner Storfestigkeit bewertet.

Mit zunehmender Anzahl leistungsstarker elektrischer Motoren im Fahrzeug
und einer steigenden Anzahl an magnetischen Sensoren (z.B. Hall-Sensoren)
in Steuergerdten wird die Storfestigkeit gegeniiber niederfrequenten Magnetfel-
dern immer wichtiger. Zur Zeit werden in der Automobilindustrie Magnetfeld-
Messverfahren getestet und Grenzwerte fiir die magnetische Einstrahlung bewer-
tet.
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2.3.2 Storemission

Analog zur Storfestigkeit wirkt bei der Stéremission der Kabelbaum ungewollt
als Sendeantenne fiir Storsignale, die zum Beispiel durch Oszillatoren in Steuer-
geraten sowie Unsymmetrien in differenziellen Datenleitungen entstehen kénnen.
Die Abstrahlung vergroflert sich mit zunehmendem Abstand des Kabelbaums
zur Karosseriemasse.

Die abgestrahlten Storfelder konnen in eine der zahlreichen Fahrzeuganten-
nen einkoppeln und die hochempfindlichen Empfangssysteme fiir Rundfunk, TV
etc. stark beeintriachtigen. Abb. 2.4 zeigt einen Uberblick iiber die vielen Fre-
quenzbinder, die normalerweise in Fahrzeugen der Oberklasse genutzt werden.

mob. Dienste

I || | | | | W1
RDC DAB DAB

1 || |

oo TV | SDARS

| | ] || | ] |
LW MW KW UKW GPS

| ] * B0 RILILIIT T |

10° 108 107 10® 10°

Frequenz in Hz

Abb. 2.4: Frequenzbénder typischer Empfangssysteme im Pkw (siehe Abkiir-
zungsverzeichnis fiir ausfiihrliche Bezeichnungen).

In der Praxis koppeln Storungen insbesondere in Scheibenantennen, in
die unter anderem die AM-Antennenstruktur (LW, MW, KW) sowie FM-
Antennenstruktur (UKW) integriert sind.

Wihrend sich die Storsignale auf ihrem Koppelpfad von der Stoérquelle bis
zur Fahrzeugantenne im AM-Bereich galvanisch, induktiv und kapazitiv aus-
breiten, koppeln sie im UKW-Bereich meist gestrahlt ein. Beispielsweise kénnen
Bordnetzstorungen galvanisch zur Heckscheibenheizung, die gleichzeitig die FM-
Antenne ist, gefithrt werden und kapazitiv auf die benachbarte AM-Struktur
iibersprechen.

Mit gezielten Mafinahmen, von denen einige im Folgenden aufgelistet sind,
lassen sich die Empfangssysteme entstoren:
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Pegel der Storquelle reduzieren,

Abstand des Kabelbaums zur Antennenstruktur vergréflern,

Storsignale herausfiltern,

induktivitdtsarme Masseanbindung verwenden,
e Leitungen schirmen.

Die Storemission wird messtechnisch auf Komponenten- und Fahrzeugebene
mit einem Messempfanger anhand von Grenzwerten bewertet und durch subjek-
tive Empfangstests (Radio und TV) ergénzt. Selbst bei baugleichen Fahrzeugen
fallen die Ergebnisse unterschiedlich aus, da die Lage der Leitungen im Kabel-
baum bei jedem Pkw leicht variiert.

2.4 Gekoppelte Leitungen

Ublicherweise werden hochbitratige Datenverbindungen mit symmetrischer
Ubertragungstechnik [20] realisiert, bei der Signale gleicher Amplitude und ent-
gegengesetzter Polaritat iiber zwei Signalleiter iibertragen werden. Die Signal-
leiter sind kapazitiv und induktiv gekoppelt und bilden zusammen mit der Be-
zugsmasse ein Dreileitersystem.

Abb. 2.5 zeigt schematisch dieses Dreileitersystem und das entsprechende Er-
satzschaltbild mit den Leitungsbeldgen fiir den verlustlosen Fall. Unter der An-
nahme, dass sich die Wellen ndherungsweise in dem TEM-Mode* auf der Leitung
ausbreiten, lassen sich — analog zur Einfachleitung — Leitungsdifferenzialgleichun-
gen fiir den eingeschwungenen Zustand aufstellen [21, 22]:

dUr

P = jw(Liy Iy 4 Ly In), (2.1)
dU, .
— dzH = jw(Li2I1 + Lo Iny), (2.2)
dIr . / /
—g = _]CU(CloUI + ClQ(UI - UH))) (23)
drl .
— o = jw(ChoUn + C1a(Unt — Un)). (2.4)

4Bei der transversalelektromagnetischen (TEM) Welle stehen der elektrische Feldvektor und
der magnetische Feldvektor senkrecht zur Ausbreitungsrichtung; zusétzlich stehen beide Vek-
toren senkrecht zueinander.



2 Grundlagen

Signalleiter

Leitungsabsdgjtt / \

Masseplatte

It (Z) —I—AIH(Z)

7

UH(Z)—f—AUH (Z)

é

Abb. 2.5: Gekoppelte Signalleiter iiber einer Masseplatte (a) und das Ersatz-
schaltbild fiir den Abschnitt der Lange Az (b).

Fiir den in der Praxis wichtigen Spezialfall, dass die Ubertragungsleitung sym-
metrisch in Bezug auf die Masseplatte ist, ergibt sich:

Clo = Coo = C", (2.5)
Ly =Ly =1L

Allgemein gilt fiir ein Leitungssystem mit n Leitern, dass es n — 1 mogliche
Grundmoden von TEM-Wellen gibt, die durch ihre Uberlagerung beliebige
Anregungsszenarien darstellen kénnen [22]. Im Fall des Dreileitersystems sind
es die folgenden beiden Moden:

Even-Mode
Die Spannungen zwischen den Signalleitern und der Masse haben den gleichen
Betrag und die gleiche Phase (Ur = Urr). Ebenso haben die Strome, die in den
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2.4 Gekoppelte Leitungen

Signalleitern flielen, den gleichen Betrag und die gleiche Phase (I1 = I11); der
Gesamtstrom I1 + Iy1 flieffit iiber die Masse zuriick.

Odd-Mode

In diesem Mode haben die Spannungen zwischen den Signalleitern und der
Masse zwar den gleichen Betrag, jedoch einen Phasenunterschied der Gréfle 7:
es gilt Ur = —Urr. Analog zur Spannung haben die Stréme in den Signalleitern
den gleichen Betrag und die Phasendifferenz 7; somit ist It = —Ii;. Die Masse
ist im Odd-Mode nicht stromfiihrend.

Definiert man die Spannung Uecven und den Strom Ieven fiir den Even-Mode,

Ueven = (UI + UII); (27)

(It + Ir), (2.8)

Ieven —

N — N~

und die Spannung U,qq und den Strom I,q4q fiir den Odd-Mode,

Uoda = = (Ut — Un), (2.9)

Ioaa = - (I1 — ), (2.10)

N = N =

dann lassen sich die Differenzialgleichungen fiir beide Moden entkoppeln:

dUeven .
dIeven . /
_ — von, 2.12
L jwC" U, ( )
—d(éodd = jw(L' — L) Ioaa, (2.13)
z
I, .
- ddzdd = jw(C' + 2C12)Usad. (2.14)

Die Losung fiir die Differenzialgleichungen ist die Uberlagerung einer hin- und
riicklaufenden Spannungs- und Stromwelle [23] mit einer Impedanz und einem

11



2 Grundlagen

Ausbreitungskoeffizienten fiir den Even- sowie fiir den Odd-Mode:

L+ L,

Zeven — 7 ; (215)

Yeven = JW\/(L/ + L/12)C/ s (216)
L' — I

Zoqd = 4| 12 2.17

dd C' +2C1, (2:17)

Yodd = jwy/ (L' — Li,)(C" +2C1,) . (2.18)

Im Zusammenhang mit symmetrischer Ubertragung tauchen in der Litera-
tur sowie in der Praxis die Begriffe Gleichtakt-Mode (engl. common mode) und
Gegentakt-Mode (engl. differential mode) auf, die in ihrer grundsétzlichen An-
regung und ihrem Feldverlauf jeweils der Even-Mode und der Odd-Mode ent-
sprechen. Allerdings gibt es einen formalen Unterschied: In der Gleich- und
Gegentakt-Mode werden fiir die Strom- und Spannungsbetrachtung beide Sig-
nalleiter und die Masse betrachtet (statt nur ein Signalleiter gegeniiber Masse
wie beim Even- und Odd-Mode). Es gelten fiir den Gleichtakt-Mode:

Ug = %(UI + Ut1) = Ucven, (2.19)

Igy = I + It = 2 Leven, (2.20)

Zg =3+ Zeven (2.21)
und fiir den Gegentakt-Mode

Uge = Ut — Unt = 2 - Uoaa, (2.22)

loe = %(II — Int) = Ioda, (2.23)

Zos = 2+ Zoad. (2.24)

2.4.1 Vorteile symmetrischer Dateniibertragung

Bei der symmetrischen Dateniibertragung wird nur der Odd-Mode fiir die Sig-
naliibertragung verwendet. Gegeniiber der Dateniibertragung iiber die Einfach-
leitung (engl. single ended transmission line) ergeben sich signifikante Vorteile:

-+ hohe Storfestigkeit:
Storungen koppeln in der Regel in beide Signalleiter gleichermaflen ein;
die Spannungsdifferenz U,qq bleibt konstant; es konnen kleine Signalpegel
fiir die zu tibertragenen Bits gewédhlt werden. Der Empfanger misst die
Differenzspannung.

12



2.4 Gekoppelte Leitungen

+ geringe Storemission:
Das elektrische Feld ist hauptséchlich zwischen beiden Signalleitern kon-
zentriert; die magnetischen Felder der Signalleiter kompensieren sich né-
herungsweise.

+ Unabhéngigkeit von der Bezugsmasse:
Im Pkw kann bei entfernten Steuergeriten ein Potenzialunterschied zwi-
schen den Bezugsmassen auftreten, der — solange der Differenzverstarker
des Empfiangers im Arbeitsbereich ist — keinen Einfluss auf U,qq hat.

Kiinftig ist in dieser Arbeit — sofern nichts anderes angegeben ist — mit dem
Begriff der Impedanz immer die Odd-Mode-Impedanz Z,qq bezeichnet.

2.4.2 Quellen fiir Gleichtakt-Stérungen

In einer symmetrischen Ubertragungsstrecke kann potenziell jede Komponente
Gleichtakt-Storungen verursachen. Gleichtakt-Storungen fiithren bei der symme-
trischen Dateniibertragung zur Abstrahlung, da der Gleichtakt-Strom in der Re-
gel iiber die Karosseriemasse zuriickflieft und dadurch eine grofle Stromschleife
gebildet wird. Stellvertretend fiir andere Komponenten werden im Folgenden die
Leitungen und die Bustreiber naher beschrieben.

Reale Leitungen

Aufgrund von Produktionstoleranzen ist insbesondere bei kostengiinstigen Lei-
tungen eine symmetrische Leitung nicht ideal symmetrisch. Langenunterschie-
de zwischen den Signalleitern sowie Abweichungen in den Kapazitatsbeldgen
(Clo # C5) und Induktivitdtsbelagen (L7, # Ljy) fithren zu ungewollten Lauf-
zeitunterschieden zwischen den Signalleitern. Folglich tritt eine Modenkonver-
sion vom Odd-Mode in den Even-Mode mit einer Gleichtakt-Spannung Uy auf,
die nicht konstant ist und zu elektromagnetischer Abstrahlung fiihrt.

Im Folgenden wird die Entstehung der Gleichtakt-Spannung gezeigt und das
Gleichtakt-Spektrum fiir drei Datenraten berechnet. Zunéchst wird die ideale
symmetrische Ubertragung betrachtet (Abb. 2.6 links oben), bei der es keinen
Zeitversatz zwischen den Flanken von Ut und Uiy gibt; die Gleichtaktspannung
ist hier konstant.

Anders ist die Situation bei einer realen symmetrischen Dateniibertragung
(Abb. 2.6 rechts oben). Der zeitliche Versatz zwischen Ur und Uit bei den Bit-
iibergéngen erzeugt steilflankige Spitzen in der Gleichtakt-Spannung Ugj. Ab-
héngig von den Flankenanstiegs- und Abfallzeiten hat Uy ein hochfrequentes
Storspektrum.
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2 Grundlagen

Fiir die Datenraten 0.5 Gbit/s, 1.0 Gbit/s und 1.5 Gbit/s sind die Storspek-
tren aus den Zeitsignalen berechnet worden. Dabei ist fiir die Anstiegs- und
Abfallzeit 15% der Bitdauer angenommen worden, der zeitliche Versatz betragt
10% der Bitdauer. In Abb. 2.6 unten ist deutlich zu erkennen, dass die hoheren
Frequenzanteile mit steigenden Datenraten (und damit steileren Flanken) zu-
nehmen. Es findet eine Verschiebung der Spektren zu hoheren Frequenzen statt.
Diese Gleichtaktstorspektren kénnen zu massiven Empfangsstorungen im Pkw
fiihren und sollten unbedingt verhindert werden oder mit geschirmten Leitungen,
Gleichtaktdrosseln [24], und Split-Terminierung [25] geddmpft werden.
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2.4 Gekoppelte Leitungen

ohne Zeitversatz mit Zeitversatz

Uy +|+At Ur
S V1. .. || \
P e s I o U

0 Ug — 0.5V 0 Ug — 0.5V
0 2 4 0 / 2 4
Zeit in Thbit Zeit in Tbit
Gleichtaktspektren

0.5 Gbit/s

=1
an)
<
g
5
1.5 Gbit /s
65
50 — ML
0.01 0.1 1

fin GHz

Abb. 2.6: Zeitsignale und Storspektren einer Zufallsbitfolge iiber eine ideale und
eine reale symmetrische Ubertragungsstrecke. Uy ist hier ohne Gleichanteil
dargestellt.
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2 Grundlagen

Bustreiber

Eine weitere Quelle fiir Storabstrahlung sind differenzielle Bustreiber, die neben
dem Odd-Mode-Nutzsignal ungewollte Gleichtakt-Storsignale generieren. Exem-
plarisch wird hier die Gleichtakt-Spannung von CAN-Bustreibern analysiert.
Der CAN-Bustreiber hat die differenziellen Ausgdnge CAN-high sowie CAN-low
und kann die beiden Zustédnde dominant und rezessiv einnehmen. Im dominanten
Zustand sind die beiden MOSFETs aus Abb. 2.8 durchgeschaltet, im rezessiven
Zustand sind sie gesperrt. Die massebezogenen Spannungen der Ausgénge sind
fiir beide Zustande in Tabelle 2.1 angegeben.

dominant | rezessiv
UcANhigh 3.7V 2.4V
UcANlow 1.1V 2.4V

Tabelle 2.1: Typische massebezogene Spannungen fiir CAN-high und CAN-low.

Um die Streuung der Gleichtakt-Spannung zwischen verschiedenen Bustrei-
bern zu bewerten, wurden zehn CAN-Bustreiber des Typs TJA1050 [26] bei
500 kbit /s vermessen und die Gleichtakt-Spannungen in Abb. 2.7 iiberlagert auf-
getragen.

Insgesamt hat die Gleichtakt-Spannung bei allen Bustreibern die gleiche Sig-
nalform und die gleiche Orientierung. Beim Ubergang vom rezessiven in den
dominanten Zustand (Abb. 2.7 unten links) sind alle Kurven nahezu deckungs-
gleich. Qualitativ stimmen die Kurven beim Ubergang vom dominanten in
den rezessiven Zustand iiberein (Abb. 2.7 unten rechts), jedoch weichen die
Gleichtakt-Spannungen hier bis zu 50%, bezogen auf den Maximalwert, ab. Ne-
ben der eigentlichen Gleichtakt-Storung taucht bei allen Bustreibern eine weitere
jedoch kleinere Storung auf, die durch IC-interne Schaltvorgénge hervorgerufen
wird und ungewollt auf die Busausgéange koppelt.

Ursache fiir die Gleichtakt-Storungen ist zum einen ein Laufzeitunterschied in
der integrierten Schaltung des Bustreibers und zum anderen eine Unsymmetrie
bei den Ausgangstreibern: Die unterschiedliche Elektronenmobilitat im n-Kanal-
und im p-Kanal-MOSFET fiihrt zu einer unterschiedlichen Leitfahigkeit [27].

Die Ausgangstreiber lassen sich in einem Modell, das in Abb. 2.8 gezeigt
ist, nachbilden [28]. Bei einem idealen Bustreiber wiirden beide MOSFETs zum
gleichen Zeitpunkt durchschalten (dominanter Zustand) und sperren (rezessiver
Zustand); die Gleichtakt-Spannung wire dann konstant.

Durch einen Zeitversatz zwischen TXD und TXD sowie der Angabe unter-
schiedlicher Elektronenmobilitat im MOSFET-Modell lassen sich die Gleichtakt-
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2.4 Gekoppelte Leitungen

Messergebnisse — insbesondere die Spitze beim Ubergang rezessiv-dominant —
qualitativ nachbilden (Abb.2.9). Fiir ein genaueres Modell sind die Angaben
des Herstellers iiber physikalische Parameter, Gréfle der MOSFETs und der pa-
rasitdren Kapazitaten sowie Induktivitdten erforderlich.

In Kapitel 4 wird die Gleichtaktstorung eines CAN-Bustreibers zur Charakte-
risierung des Leitungsschirms verwendet.

Die Gleichtakt-Storungen durch den CAN-Bustreiber lassen sich effektiv mit
Gleichtakt-Drosseln reduzieren.

2.8
2.6

24 VW%%%MMWW AP TAASS K
i
2.2 '

s L/

0 0.5 1 1.5 2 2.5
Zeit t in us

2.6 2.8 v

2.4 | i
2.2 \ |2

| \ i/
2 \V’
1.8

0.52 0.56 0.6 0.64 25 26 2.7 28 29
Zeit t in us Zeit t in us

Uin V

w

3.5 4

Uin V

Abb. 2.7: Gemessene Gleichtakt-Spannung von zehn Bustreibern des Typs
TJA1050, die in der Messung jeweils mit einer Last von 602 differenziell
beschaltet wurden.
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p-Kanal-MOSFE

5V —ilk
TXD
] CAN-high
CAN-low
TXD
oV —i

n-Kanal-MOSFET

Abb. 2.8: Modell der Ausgangstreiber.

2.8
2.6
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B 9ol | \ —
S 22 ] |
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0 0.5 1 1.5 9 2.5 \ 3 3.5 4
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2.6 2.8
S |
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g 2 \ E \
o 92 =) ——
\/ 2.4 e
1.8
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Zeit t in pus Zeit t in ps

Abb. 2.9: Simulierte Gleichtakt-Stérung.
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3 Dateniibertragung iiber ungeschirmte
verdrillte Leitungen

Die UTP-Leitung besitzt gute Eigenschaften beziiglich des Ubersprechens', sie
benétigt wenig Platz, hat ein geringes Gewicht und einen sehr niedrigen Me-
terpreis. Dariiber hinaus ist die Steckerkonfektionierung einfach und entspre-
chend kostengiinstig. Aus diesen Griinden wird die UTP-Leitung als attraktive
Kandidatin fiir elektrische Kommunikationssysteme auch bei deutlich héheren
Datenraten im Vergleich zu FlexRay betrachtet.

Bei diesen hohen Datenraten konkurriert die UTP-Leitung mit der geschirm-
ten verdrillten Leitung (engl. shielded twisted pair, kiinftig STP-Leitung) um den
Einsatz im Fahrzeug. Die Vorteile der STP-Leitung sind eine zuverliissige Da-
teniibertragung bei hohen Datenraten aufgrund definierter Impedanzen. Hinzu
kommt eine elektromagnetische Abschirmung gegen Stéremission und fiir Stor-
festigkeit. Dem gegeniiber stehen hohere Leitungskosten und deutlich héhere
Konfektionierungskosten.

In diesem Kapitel wird die Moglichkeit untersucht, die UTP-Leitung fiir signi-
fikant hohere Datenraten im Fahrzeug zu nutzen. Dazu wird die Ubertragungs-
grenze von UTP-Leitungen bei sehr ungiinstiger Leitungsverlegung untersucht.

Zuniachst wird die Impedanz der UTP-Leitung als Funktion des Leitung-
Masse-Abstands bestimmt. AnschlieBend wird der ungiinstigste Fall fiir ein Im-
pedanzprofil entlang der Ubertragungsstrecke ermittelt und fiir einen einlaufen-
den Spannungssprung veranschaulicht. Im Frequenzbereich werden gemessener
und simulierter Transmissionskoeffizient fiir verschiedene Leitungskonfiguratio-
nen verglichen. Schlielich wird der Einfluss von Resonanzen auf digitale Zeit-
signale analysiert; dabei werden sowohl das Bitmuster als auch die Datenrate
als Parameter variiert.

Vorhergehende Arbeiten iiber die Modellierung von UTP-Leitungen und zur
strukturellen Reflexionsddmpfung wurden in [29-31] durchgefiihrt. Al-Asadi und
andere [32] analysierten den Einfluss von mechanischen Beschddigungen auf
die Hochfrequenz-Eigenschaften von UTP-Leitungen. Wahrend Paul und ande-
re |33, 34| das Ubersprechen zwischen UTP-Leitungen behandelten, verglichen
Knobloch und andere [35] die Signalintegritdt und die Stéremission von UTP-
Leitungen mit geschirmten verdrillten Leitungen.

1Siehe Abb. 4.4 in Kapitel 4 fiir Messergebnisse des Ubersprechens.
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3 Dateniibertragung iiber ungeschirmte verdrillte Leitungen

3.1 Impedanzanalyse der ungeschirmten verdrillten Leitung

Die betrachtete UTP-Leitung wird in der Automobilindustrie in Serienproduk-
tion eingesetzt. Sie besteht aus zwei Adern, die mit einer Schlaglinge® von 30 mm
miteinander verdrillt sind. Jede Ader ist eine Litzenleitung, bestehend aus einer
Kupferlitze mit 1.0 mm Leiterdurchmesser, die von einer 0.3 mm dicken PVC-
Isolation umhiillt ist. Jeweils 19 Einzeldréhte bilden eine Kupferlitze (Abb. 3.1).

Querschnitt Seitenansicht
(vergroflert)

Schlaglange 30

_A

Aderabstand s Alle Angaben in mm.

Abb. 3.1: UTP-Leitung im Querschnitt (links) und in der Seitenansicht (rechts).

Beim Einsatz der UTP-Leitung fiir die differenzielle Dateniibertragung werden
beide Adern als Signalleitungen verwendet, die Karosserie bildet die Bezugsmas-
se. Wegen ihres einfachen Aufbaus kann sich einerseits der Aderabstand s zum
Beispiel durch den Einsatz von Kabelbindern entlang des Kommunikationspfads
andern, zum anderen kann je nach Leitungsverlegung im Fahrzeug der Leitung-
Masse-Abstand variieren. Die Leitungsanordnung UTP-Leitung mit Karosserie-
masse ist also zunédchst eine inhomogene gekoppelte Leitung, sie kann jedoch
als abschnittsweise homogen betrachtet und effizient mit der Leitungstheorie
behandelt werden. Alternativ wére es moglich, die UTP-Leitung als dreidimen-
sionale Struktur in einem Feldsimulator in aufwendiger Arbeit zu modellieren.
Bei sehr hohen Frequenzen, bei denen die Wellenldnge im Bereich der Schlaglan-
ge liegt, wiirde dann auch die elektromagnetische Verkopplung der einzelnen
Verdrillungen in Ausbreitungsrichtung bertiicksichtigt. Die Berechnung ist aller-
dings fiir lange Leitungen sehr zeitaufwendig. Aus diesen Griinden wird hier der
leitungstheoretische Ansatz verfolgt.

2Die Schlaglénge gibt bei verdrillten Leitungen an, welche Leitungsléinge bei einer Umdrehung
zurilickgelegt wird.

20
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Zweidimensionale Simulation

Der Einfluss von Anderungen im Aderabstand und im Leitung-Masse-Abstand
auf die Impedanz wurde mittels zweidimensionaler elektromagnetischer Feldsi-
mulation mit der Finite-Differenzen-Methode analysiert. Die Implementierung
von Kirkby [36] wurde hierfiir verwendet und stichprobenartig mit dem Pro-
gramm CST Microwave Studio [37] verifiziert. Aus Effizienzgriinden wurde ein
Préaprozessor programmiert, der die Geometriegroflen aus einer Textdatei ein-
liest und die Eingabedatei fiir den Simulator generiert. Fiir die Simulation wurde
angenommen, dass die Verdrillung der Leitungen fiir ein kurzes Leitungsstiick
vernachlassigbar ist. Des Weiteren sei die Quasi-TEM-Mode giiltig und eine Mo-
denkonversion zwischen der Even- und der Odd-Mode vernachléssigbar.

Bestimmung der Dielektrizitatszahl

Zunachst wird die Dielektrizitatszahl der PVC-Isolation empirisch bestimmt. Da-
zu wird eine Matrix aus simulierten Impedanzen fiir verschiedene Aderabstande
und Dielektrizitdtszahlen generiert. Abb. 3.2 zeigt die simulierte Impedanz als
Funktion des Aderabstands s fiir Dielektrizitdtszahlen zwischen 1.8 und 3.8. Der
Leitung-Masse-Abstand ist bei dieser Anordnung deutlich grofler als der Aderab-
stand. Auf Grund der Tatsache, dass der Induktivitdtsbelag mit zunehmendem
Aderabstand zunimmt und der Kapazitatsbelag abnimmt, steigt die Impedanz
signifikant an. Eine groflere Dielektrizitatszahl fiihrt bei konstantem Aderab-
stand zu einem hoéheren Kapazitatsbelag und verringert somit die Impedanz.

Der tatsachliche Aderabstand wurde an mehreren Positionen entlang der UTP-
Leitung gemessen. Im Durchschnitt betriagt dieser Smess := 0.2 mm. Des Wei-
teren wurde die Impedanz fiir eine UTP-Leitung mit 30 mm Leitung-Masse-
Abstand mittels Zeitbereichsreflektometrie gemessen, sie betriagt im Durch-
schnitt Zoqa,1 = 53 €. Durch den Vergleich von gemessenen und simulierten
Daten lasst sich aus Abb. 3.2 die relative Dielektrizitatszahl fiir den PVC-Mantel
bestimmen. Die grofite Unsicherheit bei dieser Methode ist der gemessene durch-
schnittliche Aderabstand, der empfindlich in die Ermittlung der Dielektrizitéts-
zahl eingeht. Die ermittelte Gréfle von £, = 3.0 stimmt mit Angaben aus der
Literatur iiberein [38] und wird fiir die folgenden Simulationen verwendet.

Einfluss des Leitung-Masse-Abstands

Um den Einfluss einer Anderung im Leitung-Masse-Abstand auf die Impedanz
zu bestimmen, wurde dieser im Simulationsaufbau schrittweise erhoht. Abb. 3.3
stellt die Simulationsergebnisse fiir zwei Konfigurationen dar:

Konfiguration 1: UTP-Leitung im Abstand D iiber der Bezugsmasse

Konfiguration 2: UTP-Leitung im Abstand D zwischen zwei Masseebenen
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g —> 1.8 2.2 2.6 3.0
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Abb. 3.2: Bestimmung der relativen Dielektrizitatszahl e, = 3.0 durch Vergleich
von Mess- und Simulationsergebnissen.

Die erste Anordnung reprasentiert den Fall, dass eine UTP-Leitung im Ab-
stand D {iber der Karosserie verlegt wurde. Die zweite Anordnung bildet den Fall
nach, dass die UTP-Leitung zusatzlich von benachbarten Masseleitungen umge-
ben ist. Der Aderabstand ist fiir beide Anordnungen mit s = Spess = 0.2 mm im
Simulationsaufbau konstant.

Die Impedanz steigt mit zunehmendem Leitung-Masse-Abstand wegen des
sich verringernden Kapazitatsbelags an. Dieser Effekt wird deutlich gréfler, wenn
der Leitung-Masse-Abstand D ungefdhr dem Aderabstand s entspricht. Wie zu
erwarten, tritt die groBere Anderung in der Impedanz fiir die Anordnung mit
den zwei parallelen Masseebenen auf (Konfiguration 2). Anschaulich betrachtet
erhohen sich die Teilkapazitédten zwischen den Adern und der Masse fiir kleine
Werte von D; in der Folge verringert sich die Impedanz.

Da die Verdrillung der Leitung nicht beriicksichtigt wird, bildet der oben
beschriebene Simulationsaufbau die UTP-Leitung nur qualitativ nach. Tatséch-
lich kann der Leitung-Masse-Abstand wegen des des Platzbedarfs auf Grund
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3.2 Resonanzeffekte bei periodischem Impedanzprofil

Konfig. 1
- , ®@
£ 2 : i
3; [ [
\N Konfig. 2
Dl |
, S
20 [ [
0 0.6 1.2 1.8 2.4 3
D in mm

Abb. 3.3: Simulierte Impedanz als Funktion des Leitung-Masse-Abstands D fiir
den Aderabstand s = 0.2 mm.

der Verdrillung nicht so einen geringen Wert einnehmen wie in Abb. 3.3 darge-
stellt. Ein genauerer Simulationsaufbau wiirde zeitaufwendige Simulationen bei
vielen verschiedenen Verdrillungswinkeln erfordern, auf die hier verzichtet wird.
Stattdessen werden im Folgenden experimentelle Daten zu Grunde gelegt, die
mittels Zeitbereichsreflektometrie gemessen wurden. Die gemessene Impedanz
bei Konfiguration 2 fiir den kleinstmoglichen Leitung-Masse-Abstand D betragt
Zoad,2 = 43 2. Die Messung fiir einen groflien Leitung-Masse-Abstand wurde be-
reits vorgestellt, und sie ergab Z,qq,1 = 53 (2. Es konnen also unbeabsichtigte
Impedanzspriinge bis zu AZ,qd = Zodd,1 — Zodd,2 = 102 allein durch Anderung
des Leitung-Masse-Abstands auftreten. Entlang des Signalpfads kann sich die
Impedanz also beliebig zwischen 432 und 532 bewegen und Reflexionen und
somit Interferenzen hervorrufen.

3.2 Resonanzeffekte bei periodischem Impedanzprofil

Das Impedanzprofil bezeichnet den Verlauf der Impedanz als Funktion der Lei-
tungsposition entlang des Signalpfads. Es soll nun aus den unendlich vielen mog-
lichen Impedanzprofilen der ungiinstigste Fall fiir die Signalintegritdt bestimmt
werden. In diesem Fall addieren sich die reflektierten Digitalsignale phasengleich
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3 Dateniibertragung iiber ungeschirmte verdrillte Leitungen

und {iberlagern sich destruktiv mit den néichsten einlaufenden Digitalsignalen.
Dieses Szenario tritt bei einem periodischen rechteckigen Impedanzprofil auf. Die
Impedanziibergénge von Z,q4,1 nach Z,qq,2 alternieren abrupt nach jeweils einer
konstanten Lange Al, die im Weiteren Resonatorlinge genannt wird. Abb. 3.4
zeigt solch ein Impedanzprofil mit N = 6 impedanz-konstanten Abschnitten.

Zodd,1

Zoad, 2

| | | | |
0 1 2 3 4 5 6
Leitungsposition in Al

Abb. 3.4: Periodisches rechteckiges Impedanzprofil einer UTP-Leitung mit
N = 6 impedanz-konstanten Abschnitten.

Fiir den Transientenbereich® kann die grofie Anzahl von Reflexionen in solch
einer Struktur graphisch dargestellt werden, indem die verschiedenen Signalpfa-
de eines einlaufenden differenziellen Spannungssprungs Us, betrachtet werden
(Bergeron-Diagramm [39]). Hierfiir wird die gesamte UTP-Leitung mit den N
impedanz-konstanten Abschnitten durch kaskadierte homogene Leitungselemen-
te nachgebildet. Die homogenen Leitungselemente haben jeweils die Impedan-
zen Zodd,1 und Zoad,2, die Resonatorlange Al und die Signallaufzeit 7. Abb. 3.5
stellt eine Struktur fiir N = 3 Leitungselemente und ihre Signalpfade im Odd-
Mode-FErsatzschaltbild dar. Aus einer unendlich groflen Anzahl von Reflexionen
werden in dieser Darstellung nur die Signalpfade mit maximal zwei Reflexionen
beriicksichtigt; der Einfluss der iibrigen Signalpfade ist vernachlassigbar klein.

Die resultierende Empfingerspannung UZig ist zeitabhingig und ergibt sich
aus der Uberlagerung der einzelnen Signalpfade UdEiﬂ"i bei x = 3AL:

Usig (t) = chl_?ff,o(t) + Udb;ff,l(t) + Udb;ff,2(t) + Ucﬁff,3(t) : (3.1)

In der Praxis kann die Anzahl der Impedanzspriinge deutlich hoher sein. Wiin-
schenswert ist daher ein allgemeiner analytischer Ausdruck fiir die Empfanger-
spannung als Funktion der Zeit und der Anzahl an Leitungselementen. Im Fol-
genden wird angenommen, dass der Ausbreitungskoeffizient fiir alle Leitungsele-
mente konstant ist (1 ~ 42 = 7). Der Reflexionsfaktor an einem Ubergang von

3Zeitbereich des Einschwingvorgangs.
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3.2 Resonanzeffekte bei periodischem Impedanzprofil

Abb. 3.5: Modellierung des periodischen Impedanzprofils mit Leitungselementen
(hier N = 3). Es werden nur dominante Signalpfade mit maximal zwei
Reflexionen berticksichtigt.

Zodd,1 nach Zyaqq,2 betragt:

Zodd,2 — Zodd,1

I =
Zodd,2 + Zodd,1

= Iy =TI (3.2)

Die Empféngerspannung lasst sich mit der Annahme, dass maximal zwei Refle-
xionen beriicksichtigt werden, wegen der periodischen Struktur kompakt durch
Produkt- und Summenreihen formulieren, siehe Gl. 3.3 auf Seite 26.
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3.2 Resonanzeffekte bei periodischem Impedanzprofil

Die Analyse des Transientenbereichs liefert anschauliche Ergebnisse zu Si-
gnalreflexionen und -iiberlagerungen. Um den Filtereffekt der UTP-Leitung mit
periodischem Impedanzprofil genauer zu analysieren, wird das stationare Ver-
halten im Frequenzbereich untersucht. Die Ubereinstimmung von Praxis mit
Theorie wird durch den Vergleich von Messungen mit Simulationen sicherge-
stellt.

Um ausreichenden Zugang zum Messobjekt zu haben und zusatzlich eine
groflere Reproduzierbarkeit der Ergebnisse zu gewéhrleisten, wurden Streupa-
rameter der UTP-Leitung in einem Laboraufbau statt im Fahrzeug gemessen.
Ebenso wie im Fahrzeug wird im Laboraufbau das periodische Impedanzprofil
durch Anderung des Leitung-Masse-Abstands erzeugt. Der Messaufbau ist in ei-
ner ,Sandwich-Anordnung" realisiert und in Abb. 3.6 im Querschnitt und in der
Aufsicht illustriert: Eine UTP-Leitung wird im Wechsel zwischen zwei aufeinan-
der liegenden Masseplatten der Breite Al verlegt und anschlieffend iiber einen
Rohacell-Schaumstoff (e; &~ 1) in 30 mm Abstand zur Masse zuriickgefiihrt. Da
die Breite der Masseplatten und des Rohacell-Schaumstoffs gleich sind, kann
auf diese Weise ein periodisches Impedanzprofil mit beliebig vielen Impedanz-
iibergdngen gebildet werden. Die Resonatorliange wird durch die Breite Al der
Anordnung bestimmt.

Querschnitt

Aufsicht

Abb. 3.6: Schematische Darstellung des Messaufbaus im Querschnitt (oben) und
in der Aufsicht (unten).
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3 Dateniibertragung iiber ungeschirmte verdrillte Leitungen

Die resonante Struktur wurde in einem Streuparameter-Simulationsaufbau
nachgebildet. Analog zur Analyse im Transientenbereich werden die impedanz-
konstanten Leitungsabschnitte durch homogene gekoppelte Leitungsmodelle mit
Zodd,i = 53 und Zoqq,2 = 43 dargestellt. Der Frequenzgang dieser Lei-
tungsmodelle wurde an den Frequenzgang der UTP-Leitung mittels Parameter-
Optimierung angepasst. In Abschnitt 5.1.2 werden die Leitungsmodelle sowie
die angewandte Simulationstechnik in ADS [40] detailliert beschrieben.

Abb. 3.7 zeigt gemessene und simulierte differenzielle Transmissionskoeffizien-
ten, die aus den 4-Tor-Streuparametern geméfl Anhang A.1 auf Seite 99 berech-
net wurden, fiir eine schrittweise verkleinerte Resonatorlange Al.

0
—10 x 80 cm
-5 W
m \
< \
=
—-10
A 12 x 60 cm
0 14 x 50 cm /
_15 /
Messung 18 x 40 cm \7/(
. SlmulatzlonI 94 % 30 cm
0 50 100 150 200

Frequenz f in MHz

Abb. 3.7: Gemessener und simulierter Transmissionskoeffizient fiir eine schritt-
weise gednderte Anzahl von Leitungselementen N und Resonatorléngen Al
(Notation N x Al). Fiir alle Kurven betrigt die Gesamtleitungslange 8 m.

Zunichst ist das Tiefpass-Verhalten der UTP-Leitung auf Grund der Skin-
effektverluste, Proximityverluste und der dielektrischen Verluste deutlich sicht-
bar. Zusétzlich ist je nach Resonatorlinge und Anzahl impedanz-konstanter Ab-
schnitte eine entsprechend ausgepragte Bandsperre-Filtercharakteristik iiberla-
gert. Die Simulationen geben die gemessenen Transmissionsminima mit einer
maximalen Abweichung von 2 dB wieder. Die gemessenen und simulierten Reso-
nanzfrequenzen sind nahezu deckungsgleich.
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3.2 Resonanzeffekte bei periodischem Impedanzprofil

Wenn die Resonatorlange Al = % (2n+1) fir n = 0,1,2,... betragt (A,
ist die n-te Resonanz-Wellenlénge), dann interferieren einfallende und reflektier-
te Wellen destruktiv. Unter der Annahme, dass die Phasengeschwindigkeit vpn
konstant ist, lassen sich die Resonanzfrequenzen wie folgt bestimmen:

fn:%(2n+1) firn=0,1,2,... . (3.4)
Das periodische Auftreten der Resonanzfrequenzen liasst sich in Abb. 3.7 fir die
Resonatorlange Al = 80 cm erkennen: Neben der ersten Resonanzfrequenz fo bei
63 MHz ist auch die Resonanz bei fi = 189 MHz sichtbar. Die Transmissions-
minima der resonanten Struktur sind von ,,10 x 80cm® bis ,,24 X 30cm* zu-
nehmend ausgepragter. Dies lasst sich dadurch erklaren, dass eine niedrige erste
Resonanzfrequenz eine groflere Resonatorlange Al impliziert. Fiir eine konstante
Gesamtleitungslédnge (hier 8 m) ist folglich die Anzahl von Leitungselementen N
kleiner. Mit steigender Anzahl von Leitungselementen vergréflert sich die Anzahl
der reflektierten Signale und der Resonanzeffekt wird stéarker.

Ein grofler Vorteil der Simulation liegt in der Moglichkeit, Modellparameter
iiber einen Wertebereich variieren zu konnen, was messtechnisch im Labor kaum
zu realisieren ist. Insbesondere sind der Einfluss des Impedanzsprungs sowie die
Anzahl der Leitungselemente auf die Resonanzen von Interesse. Im Gegensatz
zur oben beschriebenen Mess- und Simulationsreihe wird bei den folgenden zwei
Simulationen jeweils nur ein Parameter variiert.

Zunachst wird der Impedanzunterschied zwischen Z,qq,1 und Z,qq,2 erhoht:
Wahrend Z,qq,1 mit 53 2 konstant bleibt, wird Z,qq,2 von 48 Q2 bis 25 () schritt-
weise verringert. Fiir die Resonatorlinge wurde ein in der Praxis realistischer
Wert von Al = 0.3m angenommen, die Anzahl der Leitungselemente betragt
N = 10. In Abb. 3.8(a) wird deutlich, dass die Resonanzen mit zunehmendem
Impedanzsprung ausgepragter werden. Der Bandsperre-Filtereffekt wird bei ei-
ner Reduzierung von Z,qq,2 von 48 2 auf 252 um mehr als 20dB verstarkt. Bei
der in dieser Arbeit untersuchten UTP-Leitung kénnen lediglich Impedanzunter-
schiede von AZ,q4 = 102 auftreten; allerdings kann er bei Verwendung anderer
UTP-Leitungen grofler sein.

Abschlielend wird der Einfluss der Anzahl der Leitungselemente fiir eine kon-
stante Resonatorlange von Al = 30 cm untersucht. Typische Leitungslangen im
Fahrzeug betragen 10 m, somit wird N von 6 bis 30 Leitungselemente erhoht.
Zusatzlich zur grofleren Leitungsdampfung — die Gesamtlange dndert sich in die-
sem Fall ebenfalls mit — verstarkt eine groflere Anzahl von Impedanzspriingen
deutlich die Resonanzen (Abb. 3.8(b)). Allein die Resonanzminima werden beim
Ubergang von N = 6 auf N = 30 um 8dB vergrofiert.
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(a) Schrittweise VergroBerung des Impedanzsprungs.
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(b) Schrittweise Erhéhung der Anzahl Leitungselemente.

Abb. 3.8: (a) Simulierter Transmissionskoeffizient fiir die Resonatorlange Al =
0.3 m mit Variation des Impedanzsprungs (N = 10, Zoad4,1 = 53, Zodd,2 =
250 ...48 Q). (b) Variation der Anzahl Leitungselemente (Zoaq,1 = 53 €2,
Zoad,2 = 4842).
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3.3 Auswirkungen auf die digitale Ubertragung

3.3 Auswirkungen auf die digitale Ubertragung

Nach der Untersuchung der reinen UTP-Leitung im Zeit- und Frequenzbereich
wird nun der Einfluss der Resonanzen auf die Dateniibertragung in einem Uber-
tragungssystem ermittelt.

3.3.1 Messaufbau

Die Dateniibertragungsstrecke besteht aus einem Sender, der UTP-Leitung und
einem Empfanger. Der Sende-Bustreiber wird im Laboraufbau durch einen dif-
ferenziellen Pulsgenerator ersetzt. Auf diese Weise kénnen Datenrate, Bitmu-
ster, Anstiegs- und Abfallzeit sowie Amplitude eingestellt und verédndert werden.
Statt des eigentlichen digitalen Empfangers wird ein differenzielles Abtastoszil-
loskop [41, 42] verwendet, so dass auf breitbandige hochohmige Tastkopfe fiir
den Signalabgriff verzichtet werden kann. Die UTP-Leitung ist durch die ange-
schlossenen Instrumente mit 100 2 differenziell an beiden Enden abgeschlossen.

Die korrekte Detektion der Digitalsignale am Empfanger wird iiblicherweise
im Zeitbereich tiberpriift; im Idealfall muss jedes Digitalsignal in ausreichendem
Maf} die geforderte Schwellspannung am Empfanger {iberschreiten. Zur mess-
technischen Bewertung eignen sich Augendiagramme mit Augenmasken.

Wahrend die UTP-Leitung in Abschnitt 3.2 durch einen einzelnen Spannungs-
sprung und monochromatische Signale charakterisiert wurde, kommen jetzt
breitbandige Digitalsignale zum Tragen, deren Frequenzspektrum vom Bitmu-
ster abhiingt. Die Ubertragung von zwei typischen Bitmustern wird im Folgen-
den untersucht:

1) ,,1010...: Die 1010-Bitfolge tritt beispielsweise auf, wenn Taktsignale zur
Synchronisierung zwischen Sender und Empfanger iibertragen werden.

2) Pseudo-Zufallsbitfolge (engl. pseudo random bit sequence, kurz PRBS):
Eine PRBS repréasentiert einen beliebigen Datenstrom, der z.B. lange
1-Folgen, aber auch alternierend 1 und O enthalten kann.

Analog zu den vorhergehenden Experimenten wird eine UTP-Leitung gemafl
dem Messaufbau in Abb. 3.6 so verlegt, dass eine resonante Struktur entsteht.
Fiir die Anzahl der Leitungselemente und die Resonatorlange wurden realitits-
nahe Werte gewéhlt (Tabelle 3.1).

Fiir diese resonante UTP-Leitung lassen sich die Resonanzfrequenzen mit der
Phasengeschwindigkeit vpn ~ 2 - 10® m/s nach Gl. (3.4) berechnen®:

fo =125 MHz; f1 =375 MHz; fa = 625 MHz; e (3.5)

4Ergebnis der zweidimensionalen Simulationen aus Abschnitt 3.1
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Anzahl der Leitungselemente N 16
Resonatorlange Al 0.40 m
Zodd,1 530
Zodd,2 43 Q)

Tabelle 3.1: UTP-Leitung mit periodischem Impedanzprofil.

Die Untersuchungen aus dem vorangegangenem Abschnitt haben gezeigt, dass
die Ubertragung monochromatischer Signale iiber die resonante UTP-Leitung
stark frequenzabhéngig ist. Von besonderem Interesse ist daher die Qualitéat der
Dateniibertragung iiber diese Leitung bei unterschiedlichen Datenraten. Begin-
nend bei 1 Mbit/s wird sie in Schritten bis auf 300 Mbit /s erhoht.

Abb. 3.9 illustriert den Messaufbau schematisch.

| Mbit /s Sender UTP-Leitung Empfanger
50 Mbit /s e
300 Mbit /s

Abb. 3.9: Differenzielles Ersatzschaltbild fiir den Messaufbau.

Fiir den Vergleich mit der Theorie wird der Messaufbau in einem Simulations-
aufbau nachgebildet. Zu den bereits vorhandenen Leitungsmodellen wird ein
Pulsquellenmodell aus ADS fiir den Sender eingesetzt.

3.3.2 Augendiagramme der 1010-Bitfolge

Abb. 3.10 stellt fiir die 1010-Bitfolge sowohl die gemessenen als auch die simu-
lierten Empfangssignale dar. Zur besseren Darstellung wurden die Zeitachsen
der Graphen auf die Bitdauer 7;; und die Spannungsachsen auf die Referenz-
spannung U,.s normiert. Die Qualitdt der Empfangssignale ldsst sich mit einer
typischen Augenmaske bewerten, die zusammen mit den Empfangssignalen ab-
gebildet ist. Im Gegensatz zur PRBS entsteht bei der 1010-Bitfolge hier kein
geschlossenes Auge am Empfanger, da die Zeitsignale im Augendiagramm alle
27pit Uberlagert werden. Wahrend bei 1 Mbit /s noch kein Einfluss der Resonan-
zen auf das Empfangssignal zu erkennen ist, sind die Signale ab einer Datenrate
von 50 Mbit/s deutlich deformiert. Die Digitalsignale liegen bis einschliellich
150 Mbit /s auerhalb der Augenmaske und kénnen demnach korrekt vom Emp-
fanger detektiert werden.
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Ubertragung
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Abb. 3.10: Gemessene (a) und simulierte (b) Empfangssignale fiir eine 1010-

Bitfolge iiber eine UTP-Leitung mit N = 16 und Al = 0.40 m.
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Die Signalamplitude, die hier in der Mitte der Bits — also bei Tt /2 — gemes-
sen wird, nimmt zunéchst mit steigender Datenrate ab. Bei 246 Mbit/s ist sie
minimal und das Augenmasken-Kriterium wird verletzt. Ein korrekter Empfang
der Daten ist bei 246 Mbit /s nicht sichergestellt (Erklarung folgt unten) und in-
folgedessen kann die Dateniibertragung komplett ausfallen. Wird die Datenrate
weiter auf 300 Mbit /s erhoht, vergrofert sich jedoch die Amplitude wieder.

Insgesamt ist die Ubereinstimmung zwischen gemessenen und simulierten
Empfangssignalen auch fiir stark deformierte Signale ausgezeichnet. In diesem
Fall war es also sinnvoll, die UTP-Leitung als abschnittsweise homogene Leitung
zu betrachten.

3.3.3 Augendffnung als Funktion der Datenrate

Nachfolgend werden die beobachteten Ubertragungsausfille detaillierter unter-
sucht. Zu diesem Zweck werden die beschriebenen Messungen einerseits mit einer
grofleren Anzahl Messpunkte fiir die Datenrate und andererseits mit der Zufalls-
folge ergénzt. Als quantitatives Maf fiir die Qualitdt der Empfangssignale wird
die Grofle der vertikalen Augendffnung Ueop (engl. eye opening) verwendet; sie
ist der Spitze-Spitze-Spannungswert im Inneren des Auges bei halber Bitzeit.
Im Fall der 1010-Bitfolge, bei der kein geschlossenes Auge auftritt, wird die
doppelte Signalamplitude als Augendffnung definiert. Dariiber hinaus wird eine
UTP-Leitung der gleichen Lange, die keine beabsichtigten Resonanzen aufweist,
als Referenz vermessen.

Die Messergebnisse sind zusammen mit der Offnung der Augenmaske in
Abb. 3.11 wiedergegeben [43]. In dieser Darstellung wird das ausgepréigte Mini-
mum der Augenoffnung fiir die 1010-Bitfolge iiber die resonante UTP-Leitung be-
sonders deutlich. Die Offnung der Augenmaske wird nur in einem relativ schma-
len Bereich um 250 Mbit /s unterschritten. Auflerhalb dieses Bereichs ist die Au-
genoffnung auf vergleichbarem Niveau mit der UTP-Leitung ohne Resonanzen.
Um den Zusammenhang zwischen Ausfalldatenraten und Resonanzfrequenzen
fn der UTP-Leitung im Diagramm zu illustrieren, ist die fo entsprechende Da-
tenrate 2fo - bit erginzend mit einem Pfeil eingezeichnet®. Sie stimmt sehr gut
mit den Ausfalldatenraten iiberein.

Ganz anders ist der Verlauf der Augendffnung bei der Ubertragung der PRBS
iiber die resonante UTP-Leitung. Sie verringert sich signifikant ab 110 Mbit /s
und liegt in einem weiten Bereich von 170 Mbit /s bis iiber 400 Mbit /s unterhalb
der Augenmaskenéffnung. Dies bedeutet, dass Datenausfille iiber einen grofien
Datenratenbereich auftreten kénnen; im Vergleich zur UTP-Leitung ohne Reso-
nanzen ist die Augenoffnung deutlich geringer.

SMit dem formalen Faktor ,,bit* wird die Einheit fiir die Datenrate korrigiert.
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3.3 Auswirkungen auf die digitale Ubertragung

Bei der Dateniibertragung iiber die UTP-Leitung ohne Resonanzen ist die
Augenoffnung fiir die 1010-Bitfolge grofler als fiir die PRBS. Die Ursache dafiir
liegt in der mit zunehmenden Frequenzen steigenden Dampfung der Leitung. Die
Impulsantwort der Leitung ist grofler als die Symboldauer. Dadurch kommt es
zu einer Uberlagerung von Symbolen, auch Intersymbolinterferenz [44] genannt.
Bei der PRBS kann beispielsweise folgendes Bitmuster innerhalb einer Bitfolge
auftreten: 11111011111. Wegen des unterschiedlichen Ausgangsniveaus wird eine
0 zwischen einer Folge von 1 nicht den gleichen Endspannungswert erreichen wie
eine 0 aus einer 1010-Bitfolge.

Die Simulationsergebnisse in Abb. 3.12 veranschaulichen den Unterschied der
Augenoffnungen. Aus Griinden der besseren Darstellung sind die Zeitsignale an
der Abszisse gespiegelt. Es ldsst sich festhalten, dass die PRBS das schérfere

2

AN Resonanz der

\\\\\\ UTP-Leitung
o ar | NN
nung der E—
Augenmaske —~
g N
~
&
=

04 H ohne Resonanz / 1010 —— | ¥ B
' ohne Resonanz / PRBS ——
mit Resonanz / 1010 ——
mit Resonan% PRBS | |
0

0 100 200 300 400
Datenrate in Mbit/s

Abb. 3.11: Gemessene Augenoffnung als Funktion der Datenrate fiir eine 1010-
Bitfolge und eine PRBS iiber eine UTP-Leitung mit Resonanzen [N = 16,
Al = 0.40 m] und ohne Resonanzen.

Priifbitmuster fiir die Signalintegritat ist.
Mit den oben prasentierten Ergebnissen stellt sich die Frage, warum eine
Verletzung des Augenmaskenkriteriums bei der 1010-Bitfolge iiber einen schma-
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Abb. 3.12: Augeno6ffnung fiir die 1010-Bitfolge und die PRBS.

len und bei der PRBS iiber einen weiten Datenratenbereich auftritt. Um diese
Frage zu beantworten, werden die Frequenzspektren der beiden Bitmuster bei

246 Mbit /s simuliert. In Abb. 3.13 werden die Ergebnisse fiir die folgenden drei
Falle vorgestellt:
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1) Sendeseitiges Spektrum: UTP-Leitung ohne Resonanzen
1010-Bitfolge
Das Signalspektrum der 1010-Bitfolge setzt sich aus diskreten Frequenzan-

teilen zusammen, die bei ungeradzahligen Vielfachen der Grundwelle lie-
gen:

Grundwelle 7O = w ' % = 125 MHz (3.6)
1

1. Oberwelle FY =350 = 375 MHz (3.7)

2. Oberwelle f® =559 =625 MHz (3.8)

n. Oberwelle = (2n + 1) O n=123,... (3.9)

Die dazugehorigen Spannungspegel kénnen mittels Fourierreihe berechnet

werden [45]. In Gl. (3.6) wird formal mit dem Faktor - die Einheit fiir
die Frequenz korrigiert.
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Abb. 3.13: Simulierte Frequenzspektren am Sender und am Empfinger fiir eine
1010-Bitfolge und eine PRBS bei 246 Mbit/s. Die Resonanzfrequenzen der
UTP-Leitung sind: 125 MHz; 375 MHz; 625 MHz; . ..
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3 Dateniibertragung iiber ungeschirmte verdrillte Leitungen

PRBS

Im Gegensatz dazu hat die PRBS ein quasi kontinuierliches Frequenzspek-
trum mit kleineren Pegeln als die 1010-Bitfolge. Die Leistung des Signals
wird auf mehrere Frequenzen verteilt.

2) Empfangseitiges Spektrum: UTP-Leitung ohne Resonanzen
Die Leitungsverluste — hervorgerufen durch Skineffekt, Proximityeffekt
und dielektrische Verluste — dampfen bei beiden Bitmustern gleicherma-
Ben, insbesondere die hochfrequenten Spektralanteile. Die Reflexionen sind
minimal, da die Leitung mit dem Wellenwiderstand abgeschlossen ist.

3) Empfangseitiges Spektrum: UTP-Leitung mit Resonanzen
1010-Bitfolge

Fallen die Spektralanteile f™ der 1010-Bitfolge mit den Resonanzfrequen-
zen f, der UTP-Leitung aus Gl. (3.5) zusammen, entsteht ein maximaler
Filtereffekt (Abb. 3.13(a)). In diesem Fall stimmt f mit f,, (oder f+1
mit f,, u.s.w.) iiberein. Im Zeitbereich wird bei der entsprechenden Da-
tenrate die Augenoffnung minimal.

Wird die Datenrate verandert, so verschiebt sich das Frequenzspektrum,
und Resonanzfrequenzen und Spektralanteile sind nicht mehr deckungs-
gleich. In diesem Fall ist der Filtereffekt minimal, und im Zeitbereich wird
die Augenéffnung grofl. Infolgedessen treten mogliche Datenausfille jeweils
iiber einen schmalen Datenratenbereich auf.

PRBS

Bei der PRBS werden wegen des verteilten Frequenzspektrums stets signi-
fikante Signalanteile ausgefiltert. Dies ist auch dann der Fall, wenn sich
die Datenrate und damit das Frequenzspektrum verschiebt; es kommt zu
moglichen Datenausfillen liber einen weiten Datenratenbereich.

Aus Sicht des Fahrzeug-Entwicklers ist es wiinschenswert, iiber eine feste Ober-
grenze fiir die Datenrate von UTP-Leitungen zu verfiigen. Jedoch hangt das
tatsdchliche Limit fiir die Datenrate von der konkreten Leitungsverlegung im
Fahrzeug ab. Ein Richtwert kann allerdings aus den diskutierten Ergebnissen
abgleitet werden: Die Untersuchung der ungiinstigsten Falle fiir typische Lei-
tungsldngen zeigt, dass sich die Augendffnung ab 110 Mbit /s signifikant verklei-
nert. Die maximale Datenrate vom Standpunkt der Signalintegritéit liegt dem-
nach im Bereich von 100 Mbit/s. Fiir den konkreten Verlegeweg miissen noch
die Storemission und Storfestigkeit gepriift werden.

Die in diesem Abschnitt untersuchten ungiinstigsten Verlegefille kénnen in
der Realitat auftreten, wenn beispielsweise eine UTP-Leitung iiber ein Lochblech
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3.3 Auswirkungen auf die digitale Ubertragung

verlegt wird oder wenn Kabelbinder dquidistant am Kabelbaum angebracht wer-
den. Des Weiteren andert sich die in der Regel manuelle Leitungsverlegung von

Fahrzeug zu Fahrzeug, somit kann auch der ungiinstigste Fall in der statistischen
Verteilung liegen.
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4 Dateniibertragung iiber Flachkabel

In der Regel werden Datenleitungen im Pkw zusammen mit anderen Leitun-
gen in einem Kabelbaum verlegt, der gewohnlich aus klassischen Rundkabeln
besteht und in modernen Fahrzeugen eine schwere und teure Komponente ist.
Die Lage der Leitungen im Kabelbaum sowie die Position des manuell verlegten
Kabelbaums im Fahrzeug unterliegt Schwankungen, die Auswirkungen auf die
EMV-Eigenschaften haben kénnen.

Kabelbdume, die aus flexiblen Flachkabeln (engl. flat flexible cable, kiinftig
FFC) zusammengesetzt sind, haben einige Vorteile gegeniiber Rundkabeln. Sie
konnen Platz sparend in flachen Verlegeraumen wie im Fahrzeughimmel, in
Tiren und Sitzen verbaut werden. Im Gegensatz zu den vorher diskutierten
UTP-Leitungen kénnen FFCs vollautomatisch miteinander kontaktiert, konfek-
tioniert und verlegt werden. Auf diese Weise werden Montagekosten reduziert
und das EMV-Verhalten reproduzierbar. Uberdies kénnte die FFC-Technologie
zukiinftig dahingehend erweitert werden, dass Lichtwellenleiter, ICs und Leucht-
dioden in FFCs integriert werden. Abb. 4.1 zeigt ein Beispiel aus der Pkw-
Serienproduktion, in dem ein FFC-Kabelbaum maschinell in den Fahrzeughim-
mel eingebaut wird.

Abb. 4.1: Fahrzeughimmel mit integriertem FFC-Kabelbaum.

Gegenwartig stehen lediglich ungeschirmte FFCs fiir den Einbau in Pkws zur
Verfiigung, die ausschliellich fiir die Gleichstromversorgung eingesetzt werden.
Auf Grund der zunehmenden Vernetzung von Steuergeriaten im Fahrzeug besteht
seitens der Pkw-Entwickler der Bedarf, FFCs auch fiir die Dateniibertragung
einzufiihren.
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4 Dateniibertragung iiber Flachkabel

Im Gegensatz zum Einbau in Pkws werden FFCs seit Jahren erfolgreich bei
Produkten wie LCD-Bildschirmen, PC-Laufwerken und Druckern. fiir die Da-
teniibertragung verwendet. Die Hauptunterschiede, bezogen auf das Fahrzeug,
liegen neben der kritischen EMV-Umgebung vor allem in den grofleren Leitungs-
langen und der Existenz der Karosseriemasse.

In diesem Kapitel wird diskutiert, inwiefern FFCs fiir die Dateniibertragung
im Pkw geeignet sind. Dazu wurde zunéichst die Impedanz und das Ubersprechen
kommerzieller ungeschirmter FFCs bestimmt und bewertet. In einem néchsten
Schritt wurden neuartige geschirmte FFCs mit einerseits unterschiedlichen Schir-
mungen und andererseits mit verschiedenen Dielektrika entworfen, gefertigt und
charakterisiert. Schliellich wurden Storemissionen einer Dateniibertragung fiir
die verschiedenen Schirmungsarten gemessen.

Vorangegangene Untersuchungen von Warner u.a. [46] haben sich mit dem
Ubersprechen zwischen Flachkabeln bis 100 kHz beschéftigt. Mortier u.a. [47] ha-
ben die Transferimpedanz geschirmter Flachkabel fiir verschiedene Schirmungen,
Schirmungsmaterialien und Schirmungsdicken bis 1 GHz untersucht. Entwurfsre-
geln fiir einen FFC-Kabelbaum wurden von Kosdikian u.a. aus Messergebnissen
des Ubersprechens abgeleitet und sind in [48] verdffentlicht. Die vorliegende
Arbeit beschéftigt sich mit der Ubertragung schneller Digitalsignale iiber Flach-
kabel.

4.1 Charakterisierung ungeschirmter FFCs

In Abb. 4.2 ist ein FFC der Firma Innovation Technology [49] dargestellt, das
fiir die Pkw-Serienproduktion eingesetzt und in diesem Abschnitt bzgl. seiner
Hochfrequenzeigenschaften untersucht wird. Das ungeschirmte Flachkabel be-
steht aus zwei koplanaren folienartigen Kupferbandern, die mittels einer diinnen
TPU!-Schicht elektrisch isoliert und miteinander zu einem Band verbunden sind.
Wegen der geringen Gesamtdicke von lediglich 0.5 mm weist das FFC eine sehr
grofle Flexibilitat auf. Gemaf dem iiblichen Standard betragt der Abstand von
Mitte zu Mitte der Kupferleiter 2.54 mm. Beim Einsatz des FFCs in einer dif-
ferenziellen Dateniibertragung bilden die beiden Kupferbéander die Signalleiter
gegeniiber der Bezugsmasse Karosserie.

Impedanzfluktuationen

Im Fahrzeug ist normalerweise der Abstand eines FFCs zur Karosseriemasse
entlang des Verlegewegs nicht konstant. Um den daraus resultierenden Einfluss
auf die Impedanz zu erfassen, wird diese Situation in einem Simulations- und
Messaufbau mit schrittweise verdndertem FFC-Masse-Abstand nachgebildet.

! Thermoplastisches Polyurethan (abgekiirzt TPU) gehort zur Gruppe der thermoplastischen
Elastomere.
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Abb. 4.2: Querschnitt eines ungeschirmten FFCs.

Das betrachtete FFC wurde im zweidimensionalen, statischen Feldsimulator
CableMod [50] nachgebildet. Dabei wird angenommen, dass sich die Wellen im
FFC-Masse-Leitungssystem im Quasi-TEM-Mode ausbreiten. Neben den geome-
trischen Maflen muss die Angabe der Dielektrizitdtszahl fiir den TPU-Isolator
moglichst genau sein. Deshalb wurde im Rahmen einer Voruntersuchung durch
Vergleich von gemessenen und simulierten Impedanzen die relative Dielektrizi-
tatszahl mit e, = 3.5 bestimmt.

Weiterhin wurde in einem Laboraufbau die Impedanz fiir drei verschiedene
FFC-Masse-Absténde gemessen. Der Abstand zwischen der Masse (Stahlblech)
und dem FFC ist durch Rohacell-Schaumstoff definierter Dicken (2mm, 5 mm
und 10mm) reguliert worden. Die verwendete Messmethode zur Bestimmung
der Impedanz wird in Abschnitt 4.3 detailliert beschrieben.

Abb. 4.3 zeigt den starken Anstieg von Z,qq in unmittelbarer Ndhe zur Masse
(0mm bis 2mm). Die Anderung von Zoqq ist hier am grofiten, weil der FFC-
Masse-Abstand in der Gréflenordnung des Signalleiterabstands (1 mm) liegt. In
diesem Bereich sind die Kapazitatsbelage zwischen den Signalleitern und der
Masse C7, und C%, gegeniiber dem Kapazititsbelag C75 zwischen beiden Sig-
nalleitern dominant.? Ab einer Distanz von ca. a = 4 mm geht Z,qq in Satti-
gung und erreicht bei ¢ = 10mm den Wert von 75 (Simulation) bzw. 722
(Messung); jetzt dominiert der konstante Kapazititsbelag Cio zwischen den Sig-
nalleitern. Die Abweichung der simulierten Werte bezogen auf die gemessenen
ist kleiner als 5% und kann durch genauere Bestimmung der Dielektrizitéitszahl
noch verbessert werden. Impedanzspriinge von bis zu 50 €2 kénnen entlang des
Signalpfads eines FFCs auftreten. Als Folge kdonnen insbesondere bei einem pe-
riodischen Impedanzprofil Resonanzen und Datenausfille auftreten.

Ubersprechen

Die flache Geometrie der FFCs legt die Vermutung nahe, dass das Uberspre-
chen aufeinander liegender FFCs kritisch fiir die Dateniibertragung ist. Aus
diesem Grund wurde das Paar-zu-Paar-Nah-Nebensprechen (engl. pair-to-pair

2Siehe Ersatzschaltbild in Abb. 4.5(a) fir die Bezeichnung der Kapazitatsbelage.
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Abb. 4.3: Impedanz Z,qq in Abhéngigkeit des FFC-Masse-Abstands a.

near-end crosstalk, kiinftig NEXT) untersucht, bei dem die Kopplung zweier
FFCs im Odd-Mode am gleichen Leitungsende gemessen wird. Als Referenz
wurden zusatzlich NEXT-Messungen von UTP-Leitungen, die iiber ihre Léan-
ge mit Klebeband fixiert worden sind, durchgefiihrt. Beide Ergebnisse werden
zusammen mit Normen fiir Datenkabel der Kategorien 5 und 6 (aus IEEE 802,
bekannt unter Cat5- und Cat6-Kabel) in Abb. 4.4 verglichen. Wie in [51] gezeigt,
treten auch hier bei den Messkurven Minima wegen destruktiver Interferenz auf,
wenn die Kopplungslange der Leitungen ein ungeradzahliges Vielfaches von \/2
ist. Dieser Effekt ist fiir die FFCs, die iiber ihre Leitungslange von lprc = 2m
aufeinander liegen, deutlich zu erkennen. Bei den UTP-Leitungen (Leitungslan-
gen [uTp = 1 m) hingegen sind u.a. wegen der abschnittsweisen Kopplungslange
durch die Verdrillung zusétzlich andere Effekte iiberlagert (siche Minimum bei
ca. 20 MHz). Da die Kabellangen der FFCs und der UTP-Leitungen verschie-
den sind, miissen die NEXT-Maximalwerte der Messkurven verglichen werden.
NEXT-Werte fiir die FFCs liegen im Vergleich zu den UTP-Leitungen um mehr
als 20 dB hoher und verletzen deutlich die Normen der Kategorien 5 und 6. Als
Ergebnis lasst sich festhalten, dass FFCs fiir die Dateniibertragung wegen des
ausgesprochen grofien Ubersprechens nicht aufeinander liegend verlegt werden
diirfen.

Modenkonversion

Auflerdem kann ein iibertragenes Nutzsignal im Odd-Mode dadurch gedampft
werden, dass es von einem unbeabsichtigt unsymmetrischen FFC, dessen Signal-
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Abb. 4.4: NEXT-Messungen ungeschirmter Flachkabel (lppc = 2m) im Ver-
gleich zu UTP-Leitungen (lurp = 1 m) und Normen der Kategorien 5, 6.

leiter unterschiedliche Abstdnde zur Bezugsmasse und damit unterschiedliche
Phasengeschwindigkeit haben, teilweise in den Even-Mode konvertiert wird. Dies
wird in Abb. 4.5 an Hand der Kapazititsbeldge demonstriert. Im Gegensatz zu
verdrillten Leitungen, bei denen der Signalleiter-Masse-Abstand iiber der Lange
durchschnittlich gleich ist, muss bei einer realen FFC-Verlegung im Fahrzeug
mit Modenkonversion gerechnet werden. Neben der Dampfung des Nutzsignals
wiirde das EMV-Verhalten signifikant verschlechtert.

Cl
1|_""l%'_'_l2 C1o = Cyo
A A y g
Clo - Co "

Abb. 4.5: (a) Kapazititsbeldge eines FFCs tiber Masse. (b) Symmetrische An-
ordnung. (c) Unsymmetrische Anordnung.
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4 Dateniibertragung iiber Flachkabel

Die oben prasentierten Ergebnisse zeigen, dass Signalintegritédtsprobleme bei
ungeschirmten FFCs in hochbitratigen Dateniibertragungssystemen auftreten
konnen. Um die angesprochenen Nachteile zu beseitigen und die wesentlichen
Vorteile beizubehalten, werden geschirmte Flachkabel betrachtet.

4.2 Entwurf und Herstellung geschirmter FFCs

In diesem Abschnitt werden zwei geschirmte FFCs fiir die Signaliibertragung im
Fahrzeug entworfen, deren Impedanzen jeweils innerhalb der folgenden Bereiche
liegen sollen:

1) Zoaa = 25...301, kiinftig 25 Q-FFC genannt,

2) Zoda = 50...608, kiinftig 50 2-FFC genannt

Ausgehend von der in Abb. 4.6 dargestellten Struktur miissen die Abmessungen
fiir die beiden FFC-Typen jeweils angepasst werden. Sie besteht — wie das un-
geschirmte FFC — aus zwei flachen Signalleitern der Breite w und Dicke d, die
von einem Dielektrikum mit relativer Dielektrizitatszahl e, umgeben sind. Eine
Kupferfolienschirmung umschliet das Dielektrikum vollstandig. Die Signallei-
terbreite und -dicke von jeweils w = 1.0 mm und d = 0.1 mm sowie der Abstand
der Signalleiter s = 1.54 mm sind so gewahlt, dass eine Kompatibilitdt zu bereits
vorhandenen Steckverbindungen besteht.

Schirmung

i S

s s 7/

7 s
+ /s 2 /s //:::H,\
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w S w Er
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Abb. 4.6: FFC mit vollstandiger Schirmung.

Fiir die Struktur in Abb. 4.6 gibt es keinen geschlossenen analytischen Aus-
druck, um die Impedanz zu berechnen. Es existieren lediglich Naherungen auf
Basis konformer Abbildungen fiir &hnliche Strukturen [52], die jedoch nicht die
gewiinschte Genauigkeit liefern.
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Abb. 4.7: Simulierte Impedanz Z,4q als Funktion der Schirmungshéhe D und
der relativen Dielektrizitatszahl e,.
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4 Dateniibertragung iiber Flachkabel

Deshalb ist die Impedanz mittels zweidimensionaler Simulation als Funktion
der Schirmungshohe D und der relativen Dielektrizitatszahl e, fiir das 25 Q-FFC
(Abb. 4.7(a)) und das 50 Q2-FFC (Abb. 4.7(b)) bestimmt worden.

Analog zum ungeschirmten FFC steigt Z,qq mit zunehmender Schirmungsho-
he und zunehmender Dielektrizitatszahl an. Mit Hilfe der Simulationsergebnisse
sind D und W so gewahlt, dass Z,qq fiir Dielektrizitatszahlen typischer Isola-
toren jeweils innerhalb der vorgegebenen Impedanzbereiche liegt (Tabelle 4.1).
Wihrend D fiir das 25 Q-FFC mit 0.78 mm relativ klein und das FFC somit fle-
xibel ist, wird fiir das 50 Q-FFC eine Schirmungshdéhe von 2.23 mm notwendig.

FFC-Typ | D/mm | W/mm | d/mm | s/mm | w/mm
25 Q-FFC 0.78 4.40 0.10 1.54 1.00
50 Q-FFC 2.23 5.88 0.10 1.54 1.00

Tabelle 4.1: Abmessungen geschirmter FFCs.

Geschirmte Flachkabelmuster wurden entsprechend der entworfenen Dimen-
sionen mit einem kostengiinstigen Extrusionsprozess fiir die Dielektrika Polypro-
pylen (PP), hochverdichtetes Polyethylen (HDPE), querverbundenes Polyethy-
len (XLPE) und geschdumtes thermoplastisches Polyurethan (TPU) hergestellt.

Schirmungskonzepte und hergestellte Muster

Neben der geschlossenen Schirmung, die in der simulierten Struktur angenom-
men wurde, sind die Polypropylen-FFCs zuséatzlich mit zwei kostengilinstigeren
Schirmungen versehen worden (Abb. 4.8 Schirmung 1 und Schirmung 2), de-
ren Wirksamkeit im nachfolgenden Abschnitt untersucht werden soll. Bei diesen
Schirmungen ist die Masse seitlich unterbrochen. Theoretisch kénnen sich in so
einer Leitungsanordnung noch mehr Moden als der Odd-Mode und der Even-
Mode ausbreiten. Im Messaufbau wurde mit Metallklemmen dafiir gesorgt, dass
alle Masseflachen gleiches Potenzial haben und nur die Signalleiter angeregt sind.
Die hergestellten Muster fiir die 25 Q2-FFCs und 50 Q2-FFCs sind in Abb. 4.9 ge-
zeigt.
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Schirmung 1 Schirmung 2 Schirmung 3

Abb. 4.8: Schirmungskonzepte: Schirmung 1 ist seitlich offen, Schirmung 2 hat
zusitzliche Massedrahte und Schirmung 3 ist komplett geschlossen.

25 Q-FFC

—

HDPE/3

XLPE/3 TPU/3 PP/2

Abb. 4.9: Hergestellte Flachkabelmuster (Bezeichnung ,Dielektrikum /Schir-
mungskonzept*).
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4.3 Charakterisierung geschirmter FFCs

Nachfolgend werden die hergestellten Muster zunédchst beziiglich ihrer Im-
pedanzen und dielektrischen Eigenschaften untersucht. Anschlieend werden
Storemissionsergebnisse der verschiedenen Schirmungen fiir eine HS-CAN-
Dateniibertragung verglichen.

4.3.1 Analyse der Impedanzen und Dielektrika

Um die Impedanzen der geschirmten FFCs zu verifizieren und die Dielektrizitats-
zahl der verschiedenen Isolatoren zu bestimmen, sind die FFC-Muster mit dem
Zeitbereichs-Reflektometrie-Messverfahren (engl. time domain reflectometry,
kiinftig TDR) charakterisiert worden. Bei diesem Verfahren wird im Zeitbereich
aus der Messgrofle eines reflektierten Sprungs und bekannten Impedanzverhalt-
nissen im Messgerét auf die Impedanz der zu messenden Leitung geschlossen [53].
Zusitzlich lisst sich mit der gemessenen einfachen® Signallaufzeit 7 und der Lei-
tungsldnge Al die Phasengeschwindigkeit vpn berechnen:

Al
Uph = 7 . (41)

Mit der Vakuum-Lichtgeschwindigkeit cp kann dann die effektive Dielektrizitats-
zahl e, o mit

_ (@ (Y 4.2
Ereff = (E) = Co (E) ( . )
bestimmt werden. Bei der Berechnung wird angenommen, dass die Phasenge-
schwindigkeit iiber der Frequenz konstant bleibt, die Leitung also nicht dispersiv
ist.

Zum Anschluss der FFCs an Messgerate mit Koaxialeingéngen wurden Mess-
adapter fiir den Hochfrequenz-Ubergang vom differenziellen Flachkabel auf zwei
halbstarre Koaxialleiter gefertigt (fiir jeden FFC-Signalleiter eine Koaxiallei-
tung). Uber eine Klemmvorrichtung ist die Masse der beiden Leitungstypen
induktionsarm kontaktiert worden. Die Signalleiter wurden jeweils verlotet und
an der Verbindungsstelle mit einem Kupferfilm abgedeckt, um die Diskontinuitét
zu minimieren.

Abb. 4.10 zeigt beispielhaft ein TDR-Diagramm, das mit einer Sprunganstiegs-
zeit von 17.5ps (entspricht 20 GHz Messbandbreite) gemessen wurde. Die hohe
Messbandbreite 16st die Diskontinuitidt des Messadapters sowie das offene Lei-
tungsende deutlich auf. Die Impedanz und die doppelte Signallaufzeit konnen

3Bei der TDR-Messung erhilt man zunéchst wegen hin- und riicklaufendem Sprung die dop-
pelte Signallaufzeit.
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direkt aus dem Diagramm abgelesen werden. Zu beachten ist, dass ohmsche
und dielektrische Verluste im TDR-Diagramm jeweils einen kontinuierlich iiber
die Leitungslinge steigenden bzw. fallenden Impedanzverlauf suggerieren [54]
(bei PP in Abb. 4.10 ist der Effekt vernachléssigbar klein). Deshalb sind die
Impedanzwerte am Leitungsanfang im Bereich des Messadapters abzulesen.

offenes
Messadapter Leitungsende
~ 70 l Y
=
5 60 B 5., -
O - _—
N 50 =
0 5 10 15 20 25

t in ns

Abb. 4.10: TDR-Diagramm fiir ein geschirmtes Polypropylen-FFC mit Schir-
mung 3 (komplett geschlossen).

Fiir alle hergestellten geschirmten FFCs sind die TDR-Diagramme ausgewer-
tet und die Impedanz sowie die effektive Dielektrizitatszahl bestimmt worden.
Die Ergebnisse sind in Abb. 4.11 zusammen mit den simulierten Ergebnissen aus
Abschnitt 4.2 dargestellt [55]. Wie erwartet, nehmen die gemessenen und simu-
lierten Werte fiir Z,qq mit steigender effektiver Dielektrizitdtszahl (und somit
steigenden Teilkapazitatsbeldgen) ab.

Der Einfluss der drei Schirmungen auf die Impedanz bei den Polypropylen-
FFCs ist vernachlassigbar gering, da nur ein sehr kleines Streufeld aus den
Schlitzen in Schirmung 1 und 2 dringt. Allerdings ist der Einfluss der Schir-
mungen auf die Stéremission noch zu priifen (siehe Abschnitt 4.3.2). Insgesamt
liegen die gemessenen Werte sehr nah bei den simulierten Kurven.

Es ist zu erwarten, dass die ermittelten Dielektrizitdtszahlen fiir denselben
Isolatorwerkstoft zwischen dem 25 Q-FFC und dem 50 Q2-FFC vergleichbar sind.
Bei HDPE, XLPE und TPU weichen sie geringfiigig ab (|Ae; | < 0.15), was an
Messungenauigkeiten liegen kann (siehe Diskussion der Messfehler im folgenden
Abschnitt). Im Gegensatz dazu sind die Abweichungen fiir das Dielektrikum PP
zwischen dem 25 Q-FFC (kiinftig PP25) und dem 50 Q-FFC (kiinftig PP50) mit
| Aey erf| = 0.30 doppelt so gro. Die Ursache dafiir kénnte in der Herstellung
liegen: Im Extruder entsteht ein unterschiedlicher Druck fiir die verschiedenen
Dielektrikumshchen, der die elektrischen Eigenschaften des Polypropylens ver-
andert.
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Abb. 4.11: Impedanz Z,q4 als Funktion der effektiven Dielektrizititszahl e, q
(gemessene Werte fiir HDPE, XLPE, PP und TPU).

Die Dielektrizitatszahlen sind fiir jedes Material jeweils liber alle Messwerte
gemittelt (bei PP jeweils fiir PP25 und PP50) und in Tabelle 4.2 aufgelistet.

Dielektrikum

HDPE

XLPE

PP25

PP50

TPU

Er,eff

2.2

2.3

2.7

3.0

3.1

Tabelle 4.2: Ermittelte relative Dielektrizitatszahlen

Um die Genauigkeit der erhaltenen Daten beurteilen zu kénnen, werden im
Folgenden die Messfehler am Beispiel der Polypropylen-FFCs diskutiert.

Messfehler

Zunéchst wird eine grobe Abschéitzung der maximal zu erwartenden Fehler vor-
genommen, die dann mit der tatsidchlichen Streuung der Dielektrizititszahlen
fiir die PP-FFCs verglichen wird.
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4.3 Charakterisierung geschirmter FFCs

Gemessene Leitungslinge und Signallaufzeit

Die gemessene Leitungslange und Signallaufzeit fiir den PP50-FFC mit Schir-
mung 3 betragen jeweils

Almess = 1990mm  und  Tmess = 1.16 - 10 °s .
Mit Gl. (4.2) erhélt man die effektive Dielektrizitétszahl:

2
Eroff = C2 <A7‘l“ ) = 3.04 . (4.3)

Abschatzung des maximalen e, og-Fehlers

Der Messfehler der Leitungslange kann mit Alf = £1 mm geschétzt werden. We-
gen der groflen Leitungslange ist er mit ca. +0.1% sehr klein. Deutlich grofier ist
der Messfehler in der Signallaufzeit wegen der durch Dispersion und frequenz-
abhéngigen Dampfung verursachten vergroflerten Anstiegszeit am Leitungsende:
7t = £0.25 ns (entspricht £2%). Aus Gl. (4.3) geht hervor, dass diese Messfehler
besonders stark (quadratische Beziehung) in die Berechnung der Dielektrizitéts-
zahl eingehen. Die minimale und maximale Dielektrizitatszahl werden wie folgt
berechnet:

2 Tmess — Tf

2
Er,eff,min = Cp * (m) = 2.92 (—4% AbWGiChllIlg) s (44)

2 ( Tmess + Tt

2
8lf,esz,max = Co - m) = 319 (+5% AbweiChung) . (45)

Tatséchliche Streuung der e, .g-Werte fiir PP

Die tatsachliche Streuung der Dielektrizitatszahlen fiir den PP25-FFC und den
PP50-FFC ist mit jeweils Ae; e = 0.03 (Abweichung < 1%) und Ae, ¢ = 0.05
(Abweichung < 1%) sehr gering. Die ermittelten Dielektrizitdtszahlen liegen
dichter beieinander als die Fehlerabschatzung vermuten lasst.

Tatsdchliche Streuung der Impedanzen fiir PP

Die maximale Abweichung der Impedanzen fiir Polypropylen betréigt fiir den
PP25-FFC 1.5Q (Abweichung 5%) und fiir den PP50-FFC 1.4Q (Abweichung
3%) und ist somit ausreichend gering.

Impedanzverlauf entlang der Leitung

Die Abhéngigkeit der Impedanz vom FFC-Masse-Abstand ist fiir FFCs mit den
Schirmungen 1 bis 3 eliminiert (Abb. 4.12).
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Abb. 4.12: Impedanz in Abhéangigkeit des FFC-Masse-Abstands fiir einen unge-
schirmten FFC (Simulation) und geschirmte PP50-FFCs (Messung).

Nah-Nebensprechen

Ebenso ist das extrem grofle Nah-Nebensprechen zwischen ungeschirmten
FFCs um mehr als 40dB fiir geschirmte FFCs (beide Schirmung 3) reduziert
(Abb. 4.13).

Leitungsverluste

Die Leitungsverluste, die sich aus ohmschen und dielektrischen Verlusten zu-
sammensetzen, wurden fiir die 50 Q2-FFCs im Odd-Mode mit einem 4-Tor-
Netzwerkanalysator gemessen. Um die Riickflussdampfung zu minimieren, wur-
den die FFCs ,yirtuell“ jeweils mit ihrem Wellenwiderstand abgeschlossen: Die
Streuparameter der 50 (2-Umgebung sind fiir die jeweilige Z,q4-Umgebung um-
gerechnet worden [56].

Da alle 50Q-FFCs den gleichen Querschnitt und somit die gleichen
Gleichstrom- und Skineffektverluste haben, konnen die dielektrischen Verluste
direkt miteinander verglichen werden. Abb. 4.14 zeigt die Leitungsdampfung fiir
die Dielektrika TPU, PP, XLPE und HDPE.

Die Verluste fiir den TPU-FFC sind auflergewchnlich hoch. Dies wurde be-
reits bei den TDR-Messungen an einer stark vergréflerten Sprunganstiegszeit
am Leitungsende deutlich. Dariiber hinaus sind dem Flachleiterhersteller hohe
Verluste fiir TPU bei Gleichstrom bekannt.

Fiir den PP- und XLPE-FFC liegen die Leitungsverluste auf vergleichbarem
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Abb. 4.13: Gemessenes Nah-Nebensprechen zwischen zwei geschirmten Flach-
kabeln (Messwerte liegen bereits im Rauschteppich) im Vergleich zu zwei
ungeschirmten Flachkabeln und UTP-Leitungen.

Niveau. Nur halb so grofl — und damit am niedrigsten — sind die Verluste des
HDPE-FFCs.

Die dielektrischen Verluste verringern sich mit kleiner werdender Dielektrizi-
tatszahl von TPU (ereq = 3.1) iiber PP50 (e;e6 = 2.7), XLPE (erex = 2.3)
bis zu HDPE (&, eq = 2.2). Zwar ist die Wellenldnge von TPU im Vergleich zu
HDPE wegen der grofleren Dielektrizitatszahl geméafl

ATPU) _ [erer(HDPE)
A(HDPE) — \/ ceen(TPU) 0 (4.6)

kleiner und demnach die Verluste grofler. Der Effekt ist aber bei diesen groflen
Unterschieden in den dielektrischen Verlusten vernachléassigbar. Vielmehr liegt
die Ursache fiir die Grée der Verluste im Materialaufbau der Isolatoren.

Der Isolator HDPE ist als Dielektrikum in FFCs fiir die hochbitratige Daten-
iibertragung wegen der geringen Dampfung gut geeignet. Alternativ konnen PP
und XLPE fiir kurze Ubertragungsstrecken eingesetzt werden. In einer geschium-
ten Version konnten die Verluste fiir HDPE, XLPE und PP reduziert werden.
In diesem Fall wiirde sich auch die effektive Dielektrizitatszahl verringern, was
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Abb. 4.14: Leitungsverluste der FFCs (alle Schirmung 3) mit verschiedenen
Dielektrika.

zu kleineren Abmessungen der FFCs bei gleicher Impedanz fiihrt. Das Dielektri-
kum TPU sollte auf jeden Fall fiir Frequenzen oberhalb des kHz-Bereichs wegen
der herausragend hohen Verluste vermieden werden.

4.3.2 Untersuchung der Storemission

Um die Wirkung der verschiedenen Schirmkonzepte zu evaluieren, wurde die
Storemission einer HS-CAN-Dateniibertragungsstrecke mit FFCs der Schirmun-
gen 1 bis 3 gemessen. Abb. 4.15 zeigt den Messaufbau in der Absorberhalle, der
sich an der Norm CISPR. 25 [57] orientiert*. Die Position und Lage der FFCs
auf dem Versuchstisch beeinflusst die Richtung des abgestrahlten Feldes. Die
Lage fiir alle FFCs wurde hier so gewahlt, dass die FFCs hochkant, d.h. mit
der schmalen Seite auf dem Versuchstisch, lagen. Die Dateniibertragungsstrecke
besteht aus zwei geschirmten HS-CAN-Knoten (Sender und Empfanger), die
beide ohne Gleichtaktdrosseln aufgebaut sind. Eine 1010...-Bitsequenz wird mit
500 kbit /s vom Sender iiber den FFC zum Empfanger {ibertragen. Im Abstand
von 1m zur Ubertragungsstrecke ist eine bipolar-logarithmische Messantenne

4Auf die Masseplatte unter der Ubertragungsstrecke wurde verzichtet, damit die Emission
iiber dem Grundrauschen detektierbar ist.
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positioniert, die an einen Messempfinger angeschlossen ist.

<]; bipolar-

Empfinger logarithmische
Messantenne

-

Sender

P

Abb. 4.15: Schematische Darstellung des Messaufbaus in der Absorberhalle.

Wegen Unsymmetrien im differenziellen HS-CAN-Kommunikationspfad, die
beispielsweise durch den Bustreiber hervorgerufen werden, wird ein Gleich-
taktfeld erzeugt, das vom FFC auf die Messantenne koppelt. Abb. 4.16 zeigt
die gemessene Storemission fiir einen ungeschirmten FFC und fiir PP50-FFCs
mit Schirmungen 1-3. Es wurde mit einer vertikal polarisierten Antenne im
Spitzenwert-Detektionsmodus gemessen. Messungen mit einer horizontal pola-
risierten Messantenne lieferten vergleichbare Ergebnisse.

Die maximale Storemission bei 33 MHz fiir den ungeschirmten FFC ist mit
Schirmung 1 um 10dB und mit Schirmung 2 um 15 dB reduziert. Keine Emission
iiber dem Grundrauschen kann fiir Schirmung 3 beobachtet werden, was einer
Reduzierung von mehr als 25 dB entspricht.

Zudem ist eine UTP-Leitung statt eines FFCs als Referenz vermessen wor-
den (Abb. 4.17). Die maximale Emission fiir die UTP-Leitung ist im Vergleich
zum ungeschirmten FFC um ca. 4 dB niedriger, jedoch signifikant héher als alle
geschirmten FFCs. Wegen der geringen Storemission sollte der FFC mit Schir-
mung 3 bevorzugt fiir die Dateniibertragung eingesetzt werden.

Durch die Schirmung der FFCs wird die Flexibilitdt eingeschrankt und die Lei-
tungen werden weniger flach: Das Verhéltnis von Leiterbreite zur -dicke ndhert
sich dem vom Rundleiter an.
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Abb. 4.16: Gemessene Storemission fiir FFCs mit verschiedenen Schirmungskon-
zepten (Storemission: rot, Grundrauschen: schwarz).
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Abb. 4.17: Gemessene Storemission fiir eine UTP-Leitung.
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5 Dateniibertragung iiber Sternviererkabel

Wegen der herausragenden Hochfrequenz-Eigenschaften und flexiblen Einsatz-
moglichkeiten ist das Sternviererkabel fiir die hochbitratige Dateniibertragung
gut geeignet [58]. In diesem Kapitel wird ein geschirmtes Sternviererkabel charak-
terisiert und mit einem physikalisch konsistenten Leitungsmodell nachgebildet.
Die Leitung wird anschliefend in einer Gbit/s-Ubertragungsstrecke eingesetzt,
um die maximale Datenrate als Funktion der Leitungslange zu ermitteln.

5.1 Geschirmtes Sternviererkabel

Herkémmliche Leitungskonzepte fiir die differenzielle Signaliibertragung basie-
ren auf geschirmten oder ungeschirmten verdrillten Aderpaaren. Wahrend das
Ubersprechen benachbarter differenzieller Paare in der Regel durch Verdrillung
oder Schirmung der Einzelpaare reduziert ist, wird beim Sternviererkabel ein
anderer Ansatz verfolgt: Hier werden vier Adern zweier differenzieller Leitungen
in einer verdrillten Sternvierer-Konfiguration angeordnet (Abb. 5.1).

virtuelle Masse Paar 1 virtuelle Masse Paar 2

| |
= = =
[ [ [

@ = z =
A
|
|

Schirmung Kupferlitze

Isolator

Abb. 5.1: Das Konzept der virtuellen Masse beim Sternviererkabel.
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Betrachtet man ein differenzielles Leitungspaar, dann liegen die Adern des
benachbarten Paares in der virtuellen Masseebene des ersten Paares. Das Uber-
sprechen zwischen den differenziellen Paaren ist somit minimal.

In diesem Abschnitt wird ein Sternviererkabel der Firma Leoni [59] untersucht,
dessen Signalleiter aus vier verzinnten mit Polypropylen isolierten Kupferlitzen
bestehen (Abb. 5.2). Die Adern sind mit einer Geflecht- und einer Folienschir-
mung umschlossen und mit einer dufleren PVC-Schicht ummantelt.

Abb. 5.2: Sternviererkabel mit Geflecht- und Folienschirmung.

Je nach Anwendung kénnen die vier Signalleiter entweder fiir zwei differen-
zielle Ubertragungskaniile oder fiir einen differenziellen Ubertragungskanal und
die Stromversorgung verwendet werden.

Nachfolgend werden die wichtigsten Leitungseigenschaften bestimmt: Lei-
tungsdampfung, Nah-Nebensprechen und Modenkonversion.

5.1.1 Leitungseigenschaften
Leitungsdampfung

Wegen des Skin- und Proximityeffekts sowie der dielektrischen Verluste hat das
Sternviererkabel Tiefpass-Eigenschaften; Abb. 5.3 zeigt die Leitungsddmpfung.
Zwar ist die Dampfung des Sternviererkabels im Vergleich zu den geschirmten
Flachkabeln aus Kapitel 4 (Abb. 4.14) geringfiigig héher (0.3dB/m), da die
Oberfléche der flachen Signalleiter im Vergleich zum Rundleiter grofer ist (Skin-
effekt), durch die Rundleiter wird das Sternviererkabel jedoch deutlich flexibler.

Nah-Nebensprechen

Das Nah-Nebensprechen eines differenziellen Paares zum benachbarten differen-
ziellen Paar wurde am gleichen Leitungsende gemessen und mit der Referenz-
kurve fiir Cat6-Leitungen verglichen (Abb. 5.4). Die gemessenen Werte liegen
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Abb. 5.3: Gemessene Leitungsddmpfung.

deutlich unter den Cat6-Grenzwerten und sind mit weniger als —22dB erwar-
tungsgemafl niedrig.
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Abb. 5.4: Gemessenes Nah-Nebensprechen zwischen den differenziellen Paaren
(Leitungsléange: 7.2m).

Modenkonversion

Die Symmetrie des Sternviererkabels kann mittels Modenkonversion bewertet
werden. Abb. 5.5 zeigt den gemessenen Transmissionskoeffizienten |Scp21| eines
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5 Dateniibertragung iiber Sternviererkabel

differenziellen Paares vom Odd-Mode in den Even-Mode. Mit einem Maximal-
wert von —25dB weist das Sternviererkabel eine gute Symmetrie auf.

TN

-20

m
= -30 4
- N
3
« -40
-50
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3

Frequenz f in GHz

Abb. 5.5: Gemessene Modenkonversion (Odd-Mode in den Even-Mode) eines
differenziellen Paares (Leitungslénge: 7.2m).

5.1.2 Leitungsmodell

Um den Einfluss des Sternviererkabels (Dampfung, Dispersion) auf die zu tiber-
tragenen Digitalsignale zu simulieren, ist ein akkurates Leitungsmodell notwen-
dig.

In herkémmlichen analytischen Leitungsmodellen werden dielektrische Ver-
luste als konstant iiber der Frequenz angenommen; dies fiihrt jedoch zu nicht
kausalen Ergebnissen [54]. Djordjevic und andere [60] haben ein physikalisch kon-
sistentes Modell zur Beschreibung dielektrischer Verluste vorgestellt, das auf der
Debye-Relaxation basiert, und erfolgreich von Hall und anderen [61] fiir kurze
Leitungen auf FR4-Leiterplatten angewandt wurde. Das Modell erfiillt sowohl
fiir die ohmschen als auch fiir die dielektrischen Verluste das Hilbert-Theorem,
das unter anderem besagt: In einem kausalen System muss sich bei einer An-
derung des Realteils der Ubertragungsfunktion auch der Imaginérteil mit der
Frequenz andern.

In dieser Arbeit wurde das grundsitzliche Modell von Djordjevic fiir den Uber-
gangsbereich von Gleichstrom- zu Skineffektverlusten erweitert und fiir das kom-
plexere Sternviererkabel angepasst. Es wird angenommen, dass sich die Wellen
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im Sternviererkabel in der Quasi-TEM-Mode ausbreiten.

Das niedrige Ubersprechen und die geringe Modenkonversion erlauben es, so-
wohl die beiden differenziellen Adernpaare als auch den Odd- und den Even-
Mode eines differenziellen Paares getrennt zu betrachten. Das differenzielle Er-
satzschaltbild eines Adernpaares kann mit dieser Naherung auf das Leitungsmo-
dell fiir eine unsymmetrische Leitung reduziert werden.

Differenzielles Ersatzschaltbild

Fiir ein infinitesimal kurzes Leitungsstiick zeigt Abb. 5.6 das Ersatzschaltbild
mit den frequenzabhingigen Langsbeldgen R’ (w), L'(w) und Querbeligen G’ (w)
und C’(w) (mit Kreisfrequenz w = 27 f).

C'(w) = G'(w)

Abb. 5.6: Differenzielles Ersatzschaltbild eines Adernpaares fiir ein infinitesimal
kurzes Leitungsstiick.

Aus der Leitungstheorie folgt fiir die Leitungsimpedanz:

' s o) — R'(w) + jwL!(w)
Zaig(w) = 2+ Zoaa(w) = \/G’(w) e (@) (5.1)
Fiir den Ausbreitungskoeffizienten gilt:

V(W) = aw) + W) = VIR (w) +jwl! (W)][G"(w) + jwC' (w)] . (5.2)

Die Ubertragungsfunktion der Leitung ist der Quotient aus den komplexen
Spannungen am Leitungsende und am Leitungsanfang. Sie lautet fiir eine mit
dem Wellenwiderstand abgeschlossene Leitung:

H(w) = e 1) (5.3)

Im Folgenden werden die analytischen Gleichungen fiir die Leitungsbeldge
vorgestellt und erlautert.
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Langsbelage

Der Widerstandsbelag setzt sich aus einem frequenzunabhingigen Anteil Ry
fiir den Gleichstromwiderstand und einem frequenzabhingigen Anteil R (w)
fiir den Skin- und den Proximityeffekt zusammen. Um den Ubergang von den
Gleichstrom- zu den voll entwickelten Skineffektverlusten exakt zu beschreiben,
wére die rechenintensive Losung der Besselfunktion fiir jede Frequenz notwen-
dig. Eine effizientere Methode ist die Verwendung einer hinreichend genauen
Naherung. Abb. 5.7 zeigt eine Messung des Transmissionskoeffizienten und zwei
Simulationen mit unterschiedlichen Naherungen fiir den Widerstandsbelag.

-0.1

1
o
(\V)

|SDD21| in dB
o
w

Messung X

S
N
I

Rpc + Ric(w) ===

VIR + [Ryc )P ——

_0.5 1 I 1 1 1 1 1 1 11 I 1 1 I“\I
0.1 1

Frequenz f in MHz

Abb. 5.7: Modellierung des Widerstandsbelags von den Quasi-Gleichstrom- zu
den voll entwickelten Skineffektverlusten.

Die Naherung

R (@) = /[Rhol? + [Rc (@) (5.4)

stimmt besser mit der Messung iiberein und wird im Weiteren verwendet [54].
Gleichung 5.4 betont gegeniiber dem Ausdruck Rpc + Rc (w) den grofieren
Anteil: Ry fiir niedrige und R\ (w) fiir hohere Frequenzen. Der Skin- und der
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Proximityeffekt werden mit dem komplexen Ausdruck

Rhc @) = (149 )
L R o, Bl 1

= Vw o 4] N
—_———— —_———

ohmscher Widerstand innere Induktivitét

(5.5)

nachgebildet. Wahrend der Anteil ohmscher Widerstand auf Grund der Strom-
verdrangung mit \/w ansteigt, verringert sich der Anteil der inneren Indukti-
vitédt — hervorgerufen durch die Strome innerhalb des Kupferleiters — mit 1//w .
Die Proportionalitétskonstante R (w:)//wr ist durch die Geometrie der Leitung
bestimmt.

Die frequenzunabhingige duflere Induktivitédt L, entsteht durch Strome
auf der Leiteroberflache, die ein magnetisches Feld auflerhalb des Leiters erzeu-
gen. Sie wird im Ersatzschaltbild (Abb. 5.6) durch L’ reprisentiert.

Querbelage

Sowohl die effektive Dielektrizitatszahl als auch die dielektrischen Verluste

werden frequenzabhingig betrachtet und mit der Debye-Relaxation beschrie-
ben [60]:

, 1 Ag’ wa + jw
r,e — &> ’ -1 . :
Ereti(w) = ¢ +lnlO mo — mi nw1 + jw (5-6)
- 5ir,elcf((*‘}) - jai“l,eff(w) . (57)

In Gl. (5.6) sinkt der Realteil der effektiven Dielektrizitdtszahl vom Anfangswert
bei wi = 10" 1/s mit Ae; q/(m2 —m1) pro Dekade bis er den Endwert e, bei
we = 10™2 1/s erreicht (hier: m; = 0 und mo = 14).

Fiir den Kapazitétsbelag und den Leitwertbelag gilt [62]:

C'(w) = 8;,eff(U.)) - C}), (5.8)
G (w) = ziii wC' (W) (5.9)

Bestimmung der Modellparameter

Die sechs frequenzunabhéngigen Modellparameter wurden durch Vergleich von
gemessenen und simulierten Transmissionskoeffizienten und Phasengeschwindig-
keiten mit Hilfe eines Gradientenoptimierers in ADS [40] bestimmt. Der Opti-
mierer wurde mit physikalisch sinnvollen Anfangswerten gestartet und hatte in
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der Regel nach 30 Iterationen das globale Minimum der Fehlerfunktion — die Dif-
ferenz zwischen gemessenen und simulierten Werten — erreicht. Die optimierten
Modellparameter sind in Tabelle 5.1 aufgelistet [63, 64].

Sie sind physikalisch sinnvoll, da sie dicht an Naherungswerten liegen, die sich
aus typischen Leitungskennwerten fiir Phasengeschwindigkeit, differenzielle Im-
pedanz etc. ergeben. Bei der Verifikation der Parameter ist zu beachten, dass die
komplexe Dielektrizitatskonstante die Dielektrika Polypropylen und Luft bein-
haltet.

Leitungsimpedanz

Mit den optimierten Modellparametern wurden der Real- und der Imaginarteil
der differenziellen Leitungsimpedanz simuliert (Abb. 5.8). Wie erwartet wird
die differenzielle Leitungsimpedanz fiir héhere Frequenzen (ab ca. 1 GHz) reell
und betragt Zgig = 101 2. Dieses Ergebnis stimmt mit Impedanzmessungen
(TDR-Messverfahren) in etwa iiberein, die 103 €2 ergaben.

Modellparameter | optimierter Zahlenwert
foye 322m)/m
R (wr)/\/wr 247-107°Q/s/m
L 487 nH /m
Ae’ 0.09
el 2.14
Ch 22.1pF/m

Tabelle 5.1: Optimierte Modellparameter fiir das Sternviererkabel.

5.1.3 Modellverifikation

Im Folgenden wird das Leitungsmodell mit den optimierten Parametern zu-
nichst im Frequenzbereich (Transmissionskoeffizient und Phasengeschwindig-
keit) und anschliefend im Zeitbereich (Sprungantwort) mit Messungen vergli-
chen.

Transmissionskoeffizient

Der gemessene und der simulierte Transmissionskoeffizient sind nahezu deckungs-
gleich (Abb. 5.9). Zusétzlich wurde das Leitungsmodell ohne dielektrische Verlu-
ste simuliert (nur Skineffekt), um den Einfluss der ohmschen- und der dielektri-
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Abb. 5.8: Simulierte differenzielle Leitungsimpedanz fiir das Sternviererkabel.

schen Anteile auf das Tiefpassverhalten zu ermitteln. Die dielektrischen Verluste
sind kleiner als die ohmschen Verluste und treten erst ab 100 MHz auf.

Phasengeschwindigkeit

Die Phasengeschwindigkeit kann aus der Phase ¢(w) des Transmissionskoeffizien-
ten und der Leitungslange [ wie folgt bestimmt werden:

w w -l
Als Folge einer kleiner werdenden inneren Induktivitit steigt die Phasenge-
schwindigkeit mit der Frequenz bis zum voll entwickelten Skineffekt bei ca. 1 GHz
(Abb. 5.10). Die gemessene und die simulierte Phasengeschwindigkeit stimmen
gut iiberein.

Sprungantwort

Eine geringe Abweichung zwischen Messung und Simulation im Frequenzbereich
ist noch nicht hinreichend fiir eine gute Ubereinstimmung im Zeitbereich. Es
ist notwendig, dass die Kausalitéitsbedingung fiir die Ubertragungsfunktion des
Sternviererkabels h(t) im Zeitbereich erfiillt ist:

h(t)=0  fiirt<o0. (5.11)
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Abb. 5.9: Gemessener und simulierter Transmissionskoeffizient
(Leitungsléange: 7.2m).
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Abb. 5.10: Gemessene und simulierte Phasengeschwindigkeit
(Leitungslange: 7.2m).

Die Kausalitat des Leitungsmodells kann simulatorisch nachgewiesen werden,
indem die Sprungantwort mittels inverser Fouriertransformation bestimmt und
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Gl. (5.11) graphisch verifiziert wird.

Experimentell kann die Sprungantwort des Sternviererkabels mit dem differen-
ziellen TDT-Messverfahren (Time-Domain-Transmission) bestimmt werden.?
Sowohl in der Messung als auch in der Simulation betrigt die Anstiegszeit des
Fingangssprungs 17 ps, was einer Bandbreite von

0.35

Bandbreite & ——— ~ 20 GHz (5.12)
Anstiegszeit

entspricht [54].

Abb. 5.11 zeigt einen Ausschnitt (0 bis 1.5ns) der gemessenen und simulier-
ten Sprungantworten. Zusétzlich zum hier angepassten Modell (neues Modell)
wurde die Sprungantwort fiir das herkommliche Leitungsmodell mit den fre-
quenzunabhéngigen dielektrischen Verlusten (altes Modell) sowie fiir die reinen
Skineffektverluste (nur Skineffekt) berechnet.

Wegen der schnelleren Ausbreitung sowie der deutlich starkeren Dampfung ho-
her Frequenzanteile wird die Sprunganstiegszeit (gemessen von 10% bis 90% des
Endwertes) vergrofert und betrédgt am Leitungsende ca. 4ns (siehe Abb. 5.13).
Wahrend die Sprungantwort vom alten Modell schon vor dem eigentlichen Ein-
treffen des Sprungs beginnt (nicht kausal), ist die des neuen Modells kausal
und stimmt sehr gut mit der Messung iiberein. Der Unterschied zwischen der
Messung einerseits und der Simulation mit dem Modell nur Skineffekt ande-
rerseits zeigt die Bedeutung der dielektrischen Verluste an der Anstiegszeit-
Vergroflerung.

Mit zunehmenden dielektrischen Verlusten wird der Unterschied zwischen dem
nicht kausalen und dem kausalen Modell noch gravierender. Abb. 5.12 zeigt
zwei Simulationsreihen, bei denen die dielektrischen Verluste — ausgehend vom
Niveau des Sternviererkabel — schrittweise erhoht wurden. Wahrend das alte
Modell unbrauchbare Ergebnisse liefert, bleiben die Simulationen mit dem neuen
Modell physikalisch konsistent.

Ein groflerer Ausschnitt (0 bis 30ns) der gemessenen und simulierten (neues
Modell) Sprungantwort ist in Abb. 5.13 dargestellt. Messung und Simulation
sind auch iiber den grofleren Zeitbereich deckungsgleich und zeigen den langsa-
men Anstieg der Sprungantwort.

Das in dieser Arbeit angepasste Modell fiir das Sternviererkabel ist langenska-
lierbar und kann direkt in Schaltungssimulatoren implementiert werden.

1Analog zum TDR-Verfahren, das auf Seite 50 beschrieben ist, wird beim TDT-Verfahren die
Transmission gemessen.
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Abb. 5.11: Gemessene und simulierte Sprungantworten (Leitungslange: 7.2 m).
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Abb. 5.13: Gemessene und simulierte (neues Modell) Sprungantwort
(Leitungslénge: 7.2m).
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5.2 Hochbitratige Videoverbindung

Im Folgenden wird das Sternviererkabel in einer seriellen digitalen Videoverbin-
dung — als Beispiel fiir eine Hochgeschwindigkeits-Dateniibertragungsstrecke —
eingesetzt. In einer Punkt-zu-Punkt-Verbindung werden Daten von einer Video-
quelle zu einem neuartigen Display mit Datenraten bis zu 1.5 Gbit /s {ibertragen.

Zunéichst wird das Serialisierer /Deserialisierer-Konzept der Ubertragungs-
strecke beschrieben. Anschliefend werden die einzelnen Komponenten der Bit-
iibertragungsschicht charakterisiert und modelliert. Schliellich werden die Gren-
zen der gesamten Ubertragungsstrecke in Abhingigkeit von der Datenrate und
der Leitungslange messtechnisch und simulatorisch bestimmt.

In einer vorhergehenden Untersuchung haben Brandl und andere [65] die
Signalintegritdt einer LVDS-Serialisierer/Deserialisierer-Videoverbindung bis
420 Mbit/s pro differenziellem Kanal untersucht. Augendiagramm-Messungen
an einer LVDS-Bildschirmschnittstelle wurden von Goldie [66] bis zu einer
Datenrate von 780 Mbit/s vorgestellt. Ahn und andere [67] haben Vollwellen-
und Transienten-Simulationen gekoppelter Mikrostreifenleitungen fiir LVDS-
Anwendungen durchgefiihrt.

5.2.1 Serialisierer/Deserialisierer-Konzept

Aktuelle Bussysteme wie IDB1394, MOST, Ethernet etc. sind zum Zeitpunkt
der Untersuchungen nicht mit einer Datenrate von 1.5 Gbit/s fiir den Einsatz
im Pkw verfiighar. Aus diesem Grund wird statt eines Bussystems eine Da-
tenverbindung mit einem Serialisierer /Deserialisierer-Konzept eingesetzt, das in
Abb. 5.14 schematisch dargestellt ist.

Grundsétzlich biindelt der Serialisierer einen parallelen Datenstrom (Diy)
zu einem seriellen differenziellen Datenstrom mit hoherer Datenrate (24:1-
Multiplexer), wihrend der Deserialisierer wieder den seriellen in den parallelen
Datenstrom (Rout) umwandelt. Dies hat den Vorteil, dass die Anzahl der Signal-
leitungen und Steckerstifte im Vergleich zum parallelen Bus reduziert werden
kann — zu Lasten einer hoheren Datenrate.

In dieser Arbeit wurde der Chipsatz DS90UR241/124 [68] von National Semi-
conductor untersucht, dessen Merkmale nachfolgend beschrieben werden.

Gleichstrom-Entkopplung

Sende- und Empfangssteuergerat konnen im Fahrzeug insbesondere bei langen
Leitungsverbindungen einen betrachtlichen Potenzialunterschied zwischen ihren
Gehausemassen aufweisen. Um die Dateniibertragung durch den Masseversatz
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Abb. 5.14: Serialisierer /Deserialisierer-Konzept.

nicht zu beeintriachtigen, werden die Potenziale des Senders und des Empfan-
gers iiber in Serie geschaltete Koppelkondensatoren gleichstrommaéfig entkop-
pelt. Diese AC-Kopplung erfordert einen gleichstromfreien Leitungscode, der im
Serialisierer erzeugt und im Deserialisierer dekodiert wird. Zuséatzlich schiitzen
die sender- und empfangsseitigen Koppelkondensatoren den differenziellen Ein-
und Ausgang vor Kurzschluss gegeniiber Masse und der Betriebsspannung.
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5 Dateniibertragung iiber Sternviererkabel

Eingebettetes Taktsignal

Das Taktsignal des parallelen Bus wird als Startbit und Stoppbit in den seriel-
len Datenstrom eingebettet. Auf diese Weise kann eine zusétzliche differenziel-
le Taktleitung eingespart werden und ungewollte Verzogerungszeiten zwischen
Datensignalen und Taktsignal konnen so vermieden werden. Der Deserialisierer
gewinnt dann aus dem empfangenen Datenstrom den parallelen Bustakt zurtick.

Regelbare Vorverzerrung

Tiefpass- und Dispersionseigenschaften des Sternviererkabels konnen besonders
bei groflen Leitungslangen zu Intersymbolinterferenz und im ungiinstigsten Fall
zu einem Abbruch der Datenverbindung fiihren.

Mit der Vorverzerrung wird dem entgegengewirkt: Der Treiberstrom wird bei
der Vorverzerrung bei jedem Bitzustandswechsel (hohe Frequenzanteile) fiir die
Léange einer Bitdauer (1-Bit-Vorverzerrung) verstarkt, wobei die Grofle der Sig-
nalverstiarkung iiber einen regelbaren Widerstand einstellbar ist.

5.2.2 LVDS-Bitiibertragungsschicht

Wéhrend der parallele Bus mit der unsymmetrischen LVCMOS-Schnittstelle ar-
beitet, ist die serielle hochbitratige Ubertragungsstrecke, die im Folgenden detai-
liert untersucht wird, mit dem LVDS-Standard (engl. Low Voltage Differential
Signaling) realisiert.

Diese standardisierte Schnittstelle (ANSI-/TTA-/EIA-644A [69, 70]) legt die
Spannungspegel und die Terminierung fest. Abb. 5.15 zeigt die Spannungsam-
plituden typischer unsymmetrischer und symmetrischer Logikfamilien [71].

Die unsymmetrischen 5 V-Schnittstellen CMOS, TTL und ihre 3.3V-
Varianten haben eine deutlich grofliere Spannungsamplitude und damit ein sehr
viel hoheres Storemissionsrisiko als die symmetrischen Schnittstellen LVDS und
CML (engl. current mode logic). Das schematische Grundprinzip einer LVDS-
Ubertragungsstrecke wird in Abb. 5.16 gezeigt. Eine 3.5 mA-Stromquelle wird
von vier Transistoren jeweils diagonal geschaltet, so dass der Strom durch
einen 100 (2-Terminierungswiderstand je nach Schaltrichtung eine Spannung von
Ugirg = +350mV beziehungsweise Ugig = —350mV verursacht. Werden die Ver-
luste durch die Umladung parasitarer Transistorkapazitdten vernachlassigt, be-
tragt die permanente Leistungsaufnahme nur ca. 1 mW.

Gegeniiber LVDS hat die CML-Schaltungstechnik, die auf Seite 76 in
Abb. 5.17 gezeigt ist, mit ca. 6 mW eine héhere Leistungsaufnahme. Allerdings
kann LVDS nur bis Datenraten von ca. 3 Gbit/s eingesetzt werden, und die
Leitungsterminierung ist hier nicht im IC integriert. Da diese Nachteile kei-
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Abb. 5.15: Spannungsamplitude unsymmetrischer und symmetrischer
Schnittstellen-Standards.
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) 14—350 mV

Abb. 5.16: Schematisches Schaltbild der LVDS-Ubertragungsstrecke.

ne Einschriankungen fiir unsere Untersuchung sind, wird im weitern die LVDS-
Schaltungstechnik betrachtet.

Abb. 5.18 zeigt die Ubersicht einer realen LVDS-Bitiibertragungsschicht, die
aus folgenden Komponenten besteht:

e Sendetreiber und Empféanger,

e Sternviererkabel,

gekoppelte Mikrostreifenleitung auf Leiterplatten,

Terminierung und Koppelkondensatoren,

Leiterplatten-Steckverbinder und Kabel-Steckverbinder.
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Abb. 5.17: Schematisches Schaltbild der CML-Ubertragungsstrecke.
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Abb. 5.18: LVDS-Bitiibertragungsschicht.

Die digitalen Signale konnen auf ihrem Weg vom Sendetreiber zum Empféan-
ger unbeabsichtigt reflektiert, gedampft, verzerrt, modenkonvertiert und durch
Ubersprechen und andere Interferenzen deformiert werden. Unter ungiinstigen
Umsténden kéonnen Bitfehler zu Applikationsausfallen fithren. Mit akkuraten Si-
mulationsmodellen lassen sich die Signale am Empfianger und damit die Signal-
integritit der Ubertragungsstrecke vorhersagen. Dies ermdglicht den Entwurf
eines zuverlassigen Systems in einer frithen Entwicklungsphase.

5.2.3 Sendetreiber, Empfanger und Terminierung

Die Steilheit der Signalflanken an den Ausgédngen des Sendetreibers Doyt und
Dout— gibt an, bis zu welcher Frequenz signifikante Oberwellen beriicksichtigt
werden miissen. Die bei diesem Sendetreiber gemessene Anstiegs- und Abfall-
zeit betragt 200ps; dies entspricht nach Johnson [54] einer Bandbreite von
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0.35/(2-107'%s) = 1.75 GHz. Die maximale Frequenz, mit der die Ubertragungs-
strecke in dieser Arbeit untersucht wurde, ist mit 3 GHz ausreichend hoch ge-
wahlt.

Bisher sind keine Simulationsmodelle verfiigbar, die die Ausginge des Sende-
treibers inklusive der Vorverzerrung nachbilden. Deshalb wurde ein Modell im
Schaltungssimulator ADS [40] entwickelt, das durch die Serienschaltung von drei
bereits verfiigbaren Pulsquellen-Modellen und eines 100 2- Abschlusswiderstands
entstanden ist (Abb. 5.19). Wéhrend eine Pulsquelle die korrekte Anstiegs-, Ab-
fallzeit sowie die Spannungsamplitude und die Bitlange wiedergibt, bilden die
anderen beiden Pulsquellen die Vorverzerrung nach: Abhéngig vom Bitmuster
werden sie entweder gleichphasig (Vorverzerrung an) oder gegenphasig (Vorver-
zerrung aus) geschaltet.

Die empfangsseitige Terminierung und der Empfianger wurden mit ei-
ner Parallelschaltung aus einem Abschlusswiderstand (100§2) und einer
4 pF-Kapazitdt (Angabe aus Datenblatt), die die parasitiren Kapazitdten der
integrierten Schaltung und des Geh&uses reprasentiert, modelliert.

1-Bit-Vorverzerrung

Rin+
4pF == | [10082
Rin —
Sendetreiber Empfanger

Abb. 5.19: Modelle fiir Sendetreiber und Empfanger.

5.2.4 Gekoppelte Mikrostreifenleitungen

Die LVDS-Signale werden von den Sendetreiber-Ausgingen zu einem
Leiterplatten-Steckverbinder ~ (und  empfangsseitig  vom  Leiterplatten-
Steckverbinder zu den Deserialisierer-Eingédngen) iiber gekoppelte Mikro-
streifenleitungen auf FRd4-Leiterplatten iibertragen. Eine Charakterisierung
und Modellierung dieser gekoppelten Mikrostreifenleitungen ist zum einen
wichtig, um ihren Einfluss auf die LVDS-Signale zu bestimmen, zum anderen
wird dadurch ein spéteres De-embedding der Steckverbinder erméglicht (siehe
Abschnitt 5.2.5).

Um die gekoppelten Mikrostreifenleitungen mit dem Netzwerkanalysator
isoliert zu vermessen, wurde eine Leiterplatte mit SMA-Steckverbindern
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entworfen (Abb. 5.20).

Leiterplatte Schaltbild

\——0———/.

:|TOI'2 Tor ]_|:/———o——x Tor 2
' N/

Leitungsmodell

Abb. 5.20: Leiterplatte mit gekoppelten Mikrostreifenleitungen und Schaltbild.

Analog zum Sternviererkabel wurde das in Abschnitt 5.1.2 beschriebene Lei-
tungsmodell fiir die gekoppelte Mikrostreifenleitung angepasst. Die optimierten
Modellparameter sind in Tabelle 5.2 aufgelistet. Im Vergleich zum Sternviererka-
bel (Tabelle 5.1) sind die Skineffekt- und die dielektrischen Verluste hier deutlich

grofler.

Modellparameter | optimierter Zahlenwert
Rpe 391 mQ/m
R (wy)/\/wr 379-107°Q/s/m
L, 847nH/m
Ae’ 1.00
el 4.00
Ch 17.3pF/m

Tabelle 5.2: Extrahierte Modellparameter fiir die gekoppelten Mikrostreifenlei-
tungen.

Abb. 5.21 und Abb. 5.22 zeigen jeweils die Messungen und Simulationen des
Transmissionskoeffizienten und der Phasengeschwindigkeit. Die Abweichung zwi-
schen Messung und Simulation beim Transmissionskoeffizienten ist mit max.
0.02 dB klein. Ebenso ist die Abweichung bei der Phasengeschwindigkeit mit 2%
unbedeutend.

Dariiber hinaus wurde die ermittelte relative Dielektrizitatszahl mit Litera-
turangaben fiir FR4-Leiterplatten verglichen (Abb. 5.23); die maximale Abwei-
chung betragt lediglich 0.2.
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Abb. 5.21: Gemessener und simulierter Transmissionskoeffizient der gekoppelten
Mikrostreifenleitungen.
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Abb. 5.22: Gemessene und simulierte Phasengeschwindigkeit der gekoppelten
Mikrostreifenleitungen.

Obwohl die gekoppelten Mikrostreifenleitungen auf der Leiterplatte deutlich
verlustbehafteter sind als das Sternviererkabel, ist ihr Einfluss in der gesamten
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Abb. 5.23: Simulation und Literaturangaben der relativen Dielektrizitatszahl fiir
die betrachteten FR4-Leiterplatten.

Ubertragungsstrecke wegen der kurzen Lingen gering. Beim De-embedding der
Steckverbindungen miissen ihre Eigenschaften jedoch beachtet werden.

5.2.5 Steckverbindungen

Fiir die Kontaktierung der Sternviererkabel untereinander und die Anbindung
des Sternviererkabels an Steuergerite sind geeignete Steckverbindungen notwen-
dig. Diese miissen die hohen mechanischen und thermischen Anforderungen im
Pkw erfiillen und sollen eine minimale Diskontinuitat im Signalpfad darstellen,
um Reflexionen und Interferenzen zu minimieren. In dieser Arbeit werden neu-
artige HSD-Steckverbinder [73] (engl. high speed data) der Firma Rosenberger
untersucht, die auf Basis der weit verbreiteten FAKRA-Koaxialverbindungen
entwickelt und auf vier Signalleitungen erweitert wurden.

Die im Weiteren verwendete Bezeichnung der beiden Komponenten einer
Steckverbindung richtet sich nach der Form der Innenleiter: Der Stecker ist
maénnlich und die Kupplung weiblich (Abb. 5.24). Stecker und Kupplung sind

Abb. 5.24: Stecker, Kabel-Steckverbindung und Kupplung (v.L.n.r.).
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in der Sternvierer-Konfiguration aufgebaut und von einem Masseschirm umge-
ben. Um eine korrekte Kontaktierung zu gewahrleisten und einen Kurzschluss
zu verhindern, sind Stecker und Kupplung mechanisch kodiert und werden mit
einem Schnappverschluss zusammengehalten.

Aus einer groflen Anzahl von moglichen Steckverbindungen (gerade und
Winkelbauform fiir Stecker oder Kupplung, Leiterplatten- oder Kabel-
Steckverbinder) werden im Folgenden exemplarisch zwei Steckverbindungen ge-
nauer untersucht:

1) Leiterplatten-Steckverbinder,

2) Kabel-Steckverbinder.

Leiterplatten-Steckverbinder

Der betrachtete Leiterplatten-Steckverbinder besteht aus einem Stecker in Win-
kelbauform und einer geraden Kupplung. Uber eine Adapterplatine ist der An-
schluss an Messgeriate mit Koaxialsteckern moglich.

Impedanzmessung

Zunéachst wird der Impedanzverlauf mit dem TDR-Messverfahren bei Messband-
breiten von 1 GHz bis 20 GHz bestimmt (errechnet aus der Anstiegszeit des Ein-
gangssprungs). Abb. 5.25 zeigt das Impedanzprofil entlang des Steckverbinders.

Wahrend bei einer Messbandbreite von 20 GHz (kleinste Wellenldnge ca.
Amin = lcm) Impedanzschwankungen von AZyqq = 158 (Spitze-Spitze) auf-
treten, dndert sich das Impedanzprofil bei 1 GHz (Amin = 20cm) lediglich um
AZsqa = 2. Bei der hier untersuchten LVDS—Ubertragungsstrecke (Bandbreite
3 GHz) betragt AZ,qqa = 4 9.

Das TDR-Messverfahren gibt einen ersten Eindruck iiber die Grofle der Dis-
kontinuitédt, hat aber folgenden Nachteil: Das Impedanzprofil hiangt entschei-
dend von der noch effektiv wirksamen Messbandbreite ab, die sich wegen des
Tiefpass-Verhaltens der Messanordnung (Messzuleitungen und Adapterplatine)
entlang des Signalpfads stetig reduziert. Je kleiner die Messbandbreite, desto ver-
schmierter (flacher und breiter) ist das gemessene Impedanzprofil des Steckers.
Die Entwicklung von Simulationsmodellen alleine auf Basis von TDR-Messdaten
ist nicht zu empfehlen.

De-embedding nach Kompa

Stattdessen wird die gesamte Messanordnung in Abb. 5.26 im Frequenzbereich
mit einem 4-Tor-Netzwerkanalysator charakterisiert (Tor A, Tor B), um anschlie-
Bend in mehreren Schritten die Streuparameter eines einzelnen Leiterplatten-
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Abb. 5.25: Impedanzprofil entlang des Leiterplatten-Steckverbinders.

Steckverbinders aus den Streuparametern der gesamten Messanordnung zu be-
stimmen.

In einem ersten De-embedding-Schritt wird der Einfluss der Adapterplatine,
die bereits in Abschnitt 5.2.4 charakterisiert und modelliert wurde, herausge-
rechnet. Auf diese Weise erhélt man die Streuparameter der symmetrischen
Kettenschaltung zweier Leiterplatten-Steckverbinder, die iiber das Sternvierer-
kabel der Lange [; (Tabelle 5.3) miteinander verbunden sind. Durch Messung
der Anordnung in Abb. 5.26 fiir zwei verschiedene Leitungsldangen, lasst sich
nach Kompa [74] die Streuparametermatrix eines einzelnen Ubergangs (Tor 1,
Tor 2) berechnen (Anhang A.2).
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Tor 2
Tor 1 *

Abb. 5.26: Symmetrische Messanordnung zur Berechnung der Streuparameter
eines Leiterplatten-Steckverbinders.
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Abb.  5.27: Berechneter  Transmissionskoeffizient des  Leiterplatten-

Steckverbinders fiir unterschiedliche Langenkombinationen.
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5 Dateniibertragung iiber Sternviererkabel

Bezeichnung | Lange in m
Iy 0.12
l2 0.13
I3 0.14
la 0.15
l5 0.19

Tabelle 5.3: Leitungsldngen des Sternviererkabels.

Um die Reproduzierbarkeit dieses Verfahrens zu iiberpriifen, wurden die Streu-
parameter des Steckverbinders fiir drei verschiedene Langenkombinationen be-
rechnet (Abb. 5.27).

Der Transmissionskoeffizient des Steckverbinders nimmt — &hnlich dem Verhal-
ten einer Leitung — mit zunehmender Frequenz ab. Der Steckverbinder-Hersteller
gibt an, dass der Betrag des Transmissionskoeffizienten bei 1 GHz grofler als
—0.1dB ist. Die hier ermittelten Werte liegen bei 1 GHz zwischen —0.07 und
—0.13dB.

Vor dem Hintergrund, dass die herausgerechneten Adapterplatinen und
das Leitungsstiick deutlich hoéhere Verluste haben als der Leiterplatten-
Steckverbinder und die Steckverbinder-Verluste in der Groflenordnung der Mess-
auflésung liegen, sind die Ergebnisse iiberraschend gut reproduzierbar.

Messdaten-basiertes Modell

Untersuchungen haben gezeigt, dass mit den gemessenen Daten die Topologie
eines konzentrierten Ersatzschaltbildes mit den zugehorigen Parametersiatzen we-
gen des komplexen Steckverbinder-Aufbaus (grofle Anzahl an Parametern) empi-
risch nicht eindeutig bestimmbar und deshalb physikalisch fragwiirdig ist. Aus
diesem Grund wurde fiir die Nachbildung des Steckverbinders ein Messdaten-
basiertes Modell verwendet. Die errechneten Streuparametern konnen direkt als
Datensatz in den Simulationsaufbau des Schaltungssimulators eingebunden wer-
den.

Ein Nachteil des Messdaten-basierten Modells im Vergleich zu einem konzen-
trierten Ersatzschaltbild ist die Tatsache, dass eine Extrapolation der Messdaten
iiber den gemessenen Frequenzbereich hinaus zu unphysikalischen Werten fiihren
kann.

Kabel-Steckverbinder

Der betrachtete Kabel-Steckverbinder besteht aus einem geraden Stecker sowie
einer geraden Kupplung.
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5.2 Hochbitratige Videoverbindung

Impedanzmessung

Analog zur Charakterisierung des Leiterplatten-Steckverbinders wird zunéchst
das Impedanzprofil entlang des Kabel-Steckverbinders bestimmt (Abb. 5.28).
Die Impedanzvariationen, die in der Groéflenordnung des Leiterplatten-
Steckverbinders liegen, treten insbesondere beim Ubergang von den Adern des
Sternviererkabels zu den Kontaktierungsstiften im Steckverbinder auf.
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Abb. 5.28: Impedanzprofil entlang des Kabel-Steckverbinders.

De-embedding des Kabel-Steckverbinders

Um die Streuparameter des Kabel-Steckverbinders zu erhalten, wird die gesamte
Messanordnung in Abb. 5.29 mit dem 4-Tor-Netzwerkanalysator charakterisiert
(Tor A, Tor B).

Mit den bereits bekannten Streuparametern fiir das Sternviererkabel, die
Adapterplatine und den Leiterplatten-Steckverbinder kann die Streuparameter-
matrix eines einzelnen Kabel-Steckverbinders berechnet werden (Tor 1, Tor 2).

Abb. 5.30 =zeigt den berechneten Transmissionskoeffizienten des Kabel-
Steckverbinders fiir zwei verschiedene Langen des Sternviererkabels.
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Tor 2

Tor 1

Abb. 5.29: Messanordnung zur Bestimmung der Streuparameter eines Kabel-
Steckverbinders.

TR

-/

S

AN

WY

1
=
(=}

|SDD21 | 1n dB
IO
=~
E—

o
o0
I
<~
>l

Berechnung 4 (1)
Berechnung 5 (I5)

I
0 1 2 3
Frequenz f in GHz

Abb. 5.30: Berechneter Transmissionskoeffizient eines Kabel-Steckverbinders.
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Der Kurvenverlauf ist — insbesondere fiir die Berechnung mit dem langeren
Sternviererkabel — uneben, da die Dampfung der gesamten Messzuleitungen mit
Adapterplatine, Leiterplatten-Steckverbinder und Sternviererkabel deutlich gro-
Ber als die Dampfung des Kabel-Steckverbinders ist. Die Reproduzierbarkeit
der Ergebnisse ist mit maximalen Abweichungen zwischen Berechnung 4 und
5 von 0.2dB bis 3 GHz ausreichend. Die berechneten Transmissionskoeffizien-
ten bei 1 GHz betragen —0.1 dB (Berechnung 4) und —0.06 dB (Berechnung 5)
und liegen im Bereich der Herstellerangaben (> —0.1dB). Ebenso wie beim
Leiterplatten-Steckverbinder steht das Modell als Datensatz fiir den Einsatz im
Simulationsaufbau zur Verfiigung.

Als Ergebnis lasst sich festhalten, dass der Einfluss der Stecker (ca. 0.1dB
Dampfung bei 1 GHz) im Vergleich zum Sternviererkabel (ca. 1 dB/m Dampfung
bei 1 GHz) vernachléssigbar ist.

5.2.6 Grenzen der Dateniibertragungsstrecke

Im Folgenden wird die Ubertragung von LVDS-Signalen iiber die gesamte Uber-
tragungsstrecke aus Abb. 5.18 betrachtet. Die Untersuchung der einzelnen Kom-
ponenten hat ergeben, dass das Sternviererkabel die grofite Dampfung aufweist,
die deutlich mit gréfleren Leitungslangen sowie hoheren Frequenzen und damit
héheren Datenraten ansteigt. Die Grenzen der Dateniibertragung sollen in die-
sem Abschnitt beziiglich der Leitungslinge und der Datenrate simulatorisch
ermittelt und messtechnisch verifiziert werden. Fiir die Beurteilung der Signalin-
tegritit der Ubertragungsstrecke werden Augendiagramme am Empfinger aus-
gewertet.

Simulationsverfahren

Haufig werden Transientensimulatoren, die die Einbindung von Frequenzbe-
reichsmodellen unterstiitzen (Convolution Simulator), fir die Berechnung von
Zeitsignalen eingesetzt. Der Nachteil bei diesem Simulationsverfahren ist, dass
durch die fehlerbehaftete numerische Transformation der einzelnen Frequenzbe-
reichsmodelle in den Zeitbereich ein relativ groffer Gesamtfehler entstehen kann,
der unter Umstanden zu nicht-physikalischen Ergebnissen fiihrt.

In dieser Arbeit wurde ein anderer Ansatz verfolgt: Die beschriebenen Kom-
ponentenmodelle werden zu einem Gesamtmodell verschaltet und in einen
Harmonic-Balance-Simulationsaufbau im Schaltungssimulator ADS integriert.
Im Anschluss an diese Frequenzbereichssimulation wird aus dem Betrag und
der Phase des Signalspektrums am Empfanger mittels der inversen Fouriertrans-
formation das Zeitsignal berechnet (nur eine Transformation notwendig) und
in Form von Augendiagrammen dargestellt. Das verwendete Bitmuster ist ei-
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ne PRBS mit einer Liange von 1024 bit und wurde in ca. 3 Minuten auf einem
Centrino-Dual-Core-Laptop mit 1.5 GHz Taktfrequenz und 2 GB RAM berech-
net.

Experimenteller Aufbau

Abb. 5.31 zeigt den Messaufbau, der neben der Ubertragungsstrecke aus einem
Pulsgenerator und einem Abtastoszilloskop mit breitbandiger aktiver Messspit-
ze (5 GHz, differenziell) besteht. Der Pulsgenerator liefert sowohl das Taktsignal
fiir den Serialisierer als auch das Triggersignal fiir das Abtastoszilloskop. Da die
Bitkodierung des Serialisierers bereits die gewiinschte PRBS erzeugt, ist die An-
steuerung der parallelen Eingange nicht notwendig. Die Zeitsignale werden mit
der Messspitze direkt am Sender und am Empfianger mit 20s Messzeit abgegrif-
fen.

Serialisierer Deserialisierer
Taktsignal :I:I:: WMI .
Sl i -
|
Messspitze
Pulsgenerator Triggersignal Abtastoszilloskop

Abb. 5.31: Experimenteller Aufbau (schematisch).

Gemessene und simulierte Zeitsignale

An einer konkreten Anwendung, die eine Dateniibertragung bei 770 Mbit /s iiber
10m Leitungslange erfordert, soll die Signalintegritidt bewertet und die Signal-
form gemessener und simulierter Augendiagramme verglichen werden. Im Fol-
genden wird die Dateniibertragung als zuverldssig bewertet, wenn die Signal-
amplitude groBer als die Empfingergrenzspannung ist und die Jitter-Grenzen?
nicht iiberschritten werden. Die Augendéffnung ist dann grofler als eine vom
Chip-Hersteller spezifizierte Augenmaske. Die Augenmaske ist hier ein Polygon
mit folgenden Punkten: (—0.5 Thit, 0mV); (—0.25 7pit, 50mV); (0.25 Thit, 50 mV);

2Unter Jitter (engl. Schwankung) versteht man das Taktzittern bei der Ubertragung von
digitalen Signalen; detaillierte Informationen iiber Jitter sind in [75] zu finden.
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(0.5 Thit, 0mV); (0.25 Thit, —50mV); (—0.25 Thit, —50mV). Im anderen Fall kann
die Bitfehlerrate ansteigen und im ungiinstigsten Fall zu einem Abbruch der Da-
tenverbindung fiihren. Die gemessenen und simulierten Augendiagramme sind
in Abb. 5.32 gegeniibergestellt.

Sender ohne Vorverzerrung

Am Sender, der zunéchst ohne Vorverzerrung betrieben wird, ist die Anstiegszeit
mit ca. 0.2 ns deutlich kleiner als die Bitdauer 7,;; = 1.3 ns; die Abfallzeit betragt
auch 0.2ns. In horizontaler und vertikaler Richtung ist das Auge weit geoffnet.

Nach der Ubertragung iiber den Tiefpasskanal ist die Anstiegszeit am Emp-
fanger mit ca. 0.8 ns viermal so grof}. Bei einer 1010-Bitfolge beginnt der néachste
Bitzustandswechsel, bevor die Anstiegsflanke des vorherigen Bits ihren Endwert
erreicht hat (Intersymbolinterferenz). Infolgedessen ist die Augenéffnung in hori-
zontaler und vertikaler Richtung verkleinert, jedoch wird der Augenmasken-Test
gerade noch erfiillt. Demnach ist ohne duflere elektromagnetische Einfliisse eine
zuverlassige Dateniibertragung noch moglich.

Beziiglich der Signalform und der Grofle der Augendéffnung stimmen gemes-
sene und simulierte Signalformen sehr gut iiberein. Allerdings ist zu beachten,
dass in der Simulation ausschliefllich der deterministische Jitter beriicksichtigt
wird, wahrend im realen System zusatzlich zufélliger Jitter mit gauflscher Ver-
teilung (z.B. thermisches Rauschen) auftritt [75]. In diesem Fall iberwiegt der
deterministische Jitter deutlich gegeniiber dem zufélligen Jitter.
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(e) Achsenbeschriftung fiir die Diagramme (a) - (d).

Abb. 5.32: Simulierte und gemessene Augendiagramme mit eingezeichneter Au-
genmaske (770 Mbit/s bei 10m Sternviererkabel mit zwei Leiterplatten-
Steckverbindern und ohne Kabel-Steckverbinder).
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Sender mit Vorverzerrung

Um die Storfestigkeit dieser Ubertragungsstrecke gegen elektromagnetische Ein-
strahlung zu erhohen, kann der Serialisierer mit Vorverzerrung betrieben wer-
den. Die Grofle der Vorverzerrung wurde so eingestellt, dass die Signalamplitude
fiir eine Bitldnge verdoppelt wird (Anstiegszeit bleibt konstant). Abb. 5.33 zeigt
gemessene und simulierte Augendiagramme mit Vorverzerrung. Durch den beab-
sichtigten Uberschwinger am Ausgang des Serialisierers wird die Augentffnung
am Empfanger deutlich vergrofiert. Die gemessenen und die simulierten Signal-
formen sind nahezu identisch.

Abb. 5.34 zeigt fiir die vorgestellten Zeitsignale die entsprechenden simulierten
Signalspektren. Im betrachteten Frequenzausschnitt erhéht die Vorverzerrung
die Spannungspegel am Sender und am Empfinger um ca. 5dB. Wegen der
Tiefpasseigenschaft der Bitiibertragungsschicht sind die Pegel am Empfanger
ab 3 GHz kleiner als 40 dBuV.
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Sender (mit Vorverzerrung)
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(e) Achsenbeschriftung fiir die Diagramme (a) - (d).

Abb. 5.33: Simulierte und gemessene Augendiagramme mit eingezeichneter Au-
genmaske (770 Mbit/s bei 10m Sternviererkabel mit zwei Leiterplatten-
Steckverbindern und ohne Kabel-Steckverbinder).
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Abb. 5.34: Simulierte Signalspektren mit Vorverzerrung (rot) und ohne

Vorverzerrung (schwarz).
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Maximale Leitungsliange in Abhdngigkeit von der Datenrate

Fiir die Auslegung zukiinftiger Systeme ist es fiir den Pkw-Entwickler hilfreich,
die maximale Leitungslinge als Funktion der Datenrate zu kennen. Diese Uber-
tragungsgrenzen wurden von 770 Mbit/s bis 2 Gbit/s experimentell und simu-
latorisch bestimmt: Bei gegebener Leitungslange wird die Datenrate so lange
erhoht, bis die spezifizierte Augenmaske im Augendiagramm verletzt ist. Die
fiir die Messung zur Verfiigung stehenden Leitungslangen betrugen 5m, 7m,
10m und 13m, wahrend in der Simulationsreihe 11 verschiedene Langen zwi-
schen 5m und 15m untersucht wurden. Abb. 5.35 zeigt die gemessenen und
simulierten Ergebnisse mit und ohne Vorverzerrung.

15 LN
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E Messung ohne Vorverzerrung —@— "
Simulation ohne Vorverzerrung —¢—
Messung mit Vorverzerrung W
Simulation mit Vorverzerrung ——
O I I I
0.8 1.2 1.6 2

Datenrate in Gbit/s

Abb. 5.35: Gemessene und simulierte maximale Leitungsliange als Funktion der
Datenrate mit und ohne Vorverzerrung.

Wie erwartet, verringert sich die maximale Leitungslange mit steigender Da-

tenrate. Die maximale Leitungsldnge ohne Vorverzerrung kann mit Vorverzer-
rung um mehr als 80% verlangert werden.
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6 Zusammenfassung

Diese Arbeit befasst sich mit der hochbitratigen Dateniibertragung im Basisband
iiber Kupferleitungen im Pkw unter den Aspekten der EMV und der Signalinte-
gritat.

Zukiinftige Anwendungen erfordern Datenraten im Gbit /s-Bereich, die nicht
mehr iiber herkommliche Leitungen tlibertragen werden konnen. Ausgehend von
herkémmlichen ungeschirmten UTP-Leitungen wurden ungeschirmte sowie ge-
schirmte Flachkabel und schliefSlich geschirmte Sternviererkabel auf ihre Taug-
lichkeit als Dateniibertragungskabel im Pkw untersucht. Dabei wurde unter-
schiedliche Kommunikationshardware entsprechend der anvisierten Datenrate
eingesetzt. Ziel war es, den Einsatzbereich (max. Datenrate, Kabelldnge) unter-
schiedlicher Kabeltypen herauszuarbeiten. Empirisch und simulatorisch wurden
zunichst die Grenzen von kostengiinstigen Ubertragungsleitungen aufgezeigt
und ihr Einsatz fiir den Gbit/s-Bereich untersucht.

Die Analyse der Dateniibertragung iiber die kostengiinstige UTP-Leitung hat
ergeben, dass es zu desastrésen Datenausféllen und in Folge zu Systemzusam-
menbriichen bei der Ubertragung von Daten oberhalb ca. 100 Mbit /s kommen
kann. Der Grund fiir die Datenausfille sind Impedanzfluktuationen, die bei einer
Anderung des Leitungs-Masse-Abstands auftreten und insbesondere bei einem
periodischen Impedanzprofil zu kritischen Resonanzen fithren kénnen. Die Mes-
sung der Datenausfille konnte sehr gut in der Simulation bestétigt werden.

Die Resonanzeffekte wurden auch bei dem ungeschirmten Flachkabel, das auf
Grund seiner kostengiinstigen Montage und der Platzvorteile in flachen Baurdu-
men eingesetzt wird, festgestellt. Hinzu kommt die Moglichkeit eines extrem
groBen Ubersprechens, wenn Flachkabel in engen Baurdumen dicht {ibereinan-
der liegend verlegt werden. Zusétzlich entstehen durch einen unsymmetrischen
Abstand zur Karosseriemasse Gleichtaktstorungen, die zu hoher elektromagne-
tischer Stoéremission fiihren.

Als Losung fiir diese Probleme wurde in dieser Arbeit die Flachkabeltech-
nologie um Impedanz-kontrollierte geschirmte Flachkabel erweitert. Neuartige
geschirmte Flachkabel wurden entworfen, hergestellt, charakterisiert und opti-
miert. Es zeigte sich, dass die Resonanz-, Ubersprech- und Stéremissionsproble-
me eliminiert sind. Die geschirmten Flachkabel sind besonders gut fiir flache
Baurdume mit geraden Verlegewegen geeignet und kénnen bis ca. 1 Gbit/s ein-
gesetzt werden.
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Als Standardkabel fiir hohe Datenraten mit guten Biegeeigenschaften hat sich
das Sternviererkabel erwiesen. Die gilinstige Sternvierer-Konfiguration mit ortho-
gonaler Leitungsanordnung ist — auch aus Sicht der EMV aufgrund der geringen
Uberkopplung — sehr gut fiir hohe Datenraten geeignet, was empirisch bis in
den Gbit/s-Bereich verifiziert wurde. Die Begrenzung der Datenrate ist fast
ausschliefllich auf die Leitungsdampfung zuriickzufiihren.

Um die Leitungsdimpfung und damit die Ubertragungsgrenzen zu beschrei-
ben, wurde in dieser Arbeit erstmalig ein analytisches Leitungsmodell fiir das
Sternviererkabel so erweitert und angepasst, dass es sehr akkurate und kausale
Ergebnisse liefert. Dabei wurden physikalische Beschreibungen fiir die dielektri-
schen Verluste ausgewihlt und Niherungen fiir den Ubergang vom Gleichstrom-
zum Hochfrequenzbereich ermittelt. Eingesetzt in einen Simulationsaufbau einer
beliebigen Ubertragungsstrecke, lisst sich mit Hilfe dieses Modells schnell die
maximale Leitungsldnge als Funktion der Datenrate gewinnen, die Vorhersagen
iber die Ubertragungssicherheit zukiinftiger Systeme erlaubt. Wegen der hohen
Datenrate, guten EMV-Eigenschaften und der geringen Leistungsaufnahme ist
die LVDS-Ubertragungsstrecke sehr gut fiir den Einsatz im Pkw geeignet und
wurde zur Verifikation des Leitungsmodells eingesetzt. Es wurde nachgewiesen,
dass bei einer Datenrate von 1.5 Gbit/s Leitungsléngen von 8 m bzw. 15m (mit
zusétzlicher Vorverzerrung) moglich sind, was den Einsatz im Fahrzeug ermog-
licht. Die Genauigkeit und Effizienz der Simulation konnte deutlich verbessert
werden, indem zunéchst im Frequenzbereich simuliert und anschlielend auf Zeit-
signale zuriickgerechnet wurde.
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Abstract

This thesis covers high speed data transmission in the baseband via copper ca-
bles for automotive applications with the focus on electromagnetic compatibility
(EMC) and signal integrity.

Future applications require data rates in the Gbit/s-range that cannot be
transmitted via commonly used transmission lines. Unshielded twisted-pair
(UTP) cables, unshielded and shielded flat flexible cables (FFC), and finally,
shielded quad-cables were investigated and tested for high-speed data transmis-
sion in cars. Depending on the range of data rates, different communication
hardware was chosen. The objective was to determine the range of operation
for the different cable types (maximal data rate, cable length). At first, the li-
mits of cost-effective transmission lines were identified through simulation and
measurements and their application in the Gbit/s-range was investigated.

The analysis of the data transmission via the cost-effective UTP cables in-
dicates possibly disastrous transmission breakdowns leading to system failures
above approximately 100 Mbit/s. The reason for the breakdowns is impedance
fluctuations due to a changing distance between the cable and the grounded
car body. Especially a periodic impedance profile can lead to critical resonances.
The measurements of the transmission failures were confirmed in the simulation.

Resonances were also observed with unshielded FFCs which require less space
and can be assembled automatically. In addition, crosstalk is extremely high for
unshielded FFCs stacked on top of each other. Further, unwanted even-mode
signals can be generated for an unsymmetrical distance to the car body which
would result in high electromagnetic emission.

As a solution for these problems, the FFC-technology was extended to
impedance-controlled shielded FFCs in this thesis. New shielded FFCs were
designed, manufactured, characterized, and optimized. Results show, that pro-
blems of resonances, crosstalk, and electromagnetic emission were eliminated.
The shielded FFCs are especially suited where space is limited. They can be
operated up to approximately 1 Gbit/s.

We discovered that the standard cable for high data rates with good bending
properties is the shielded quad cable. The quad configuration — with its ortho-
gonal signal conductors — is suited well for high speed data transmission, which
was demonstrated up to several Gbit /s and has very good EMC properties. The
major limiting factor for the data rate is cable attenuation.
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To describe the cable attenuation and therefore the data transmission limits,
an analytical transmission line model for the shielded quad cable was exten-
ded for the first time and adopted to deliver very accurate and causal results.
Expressions based on physics were chosen to describe the dielectric losses and,
additionally, approximations for the DC-RF-transition were applied. The mo-
dels can be inserted into a simulation setup of a data transmission link to gain
knowledge of the maximum cable length as a function of data rate. In this way,
the communication reliability of future systems can be predicted. Because of
its high data rate, good EMC properties, and the low power consumption, the
LVDS data link is suited well for applications in the car environment and is
therefore used to verify the transmission line model. It was shown that the ma-
ximum cable length for a data rate of 1.5 Gbit/s is 8 m (15 m with pre-emphasis)
which is sufficient for automotive applications. The precision and efficiency of
the simulation could be improved significantly through simulating first in the
frequency domain and then transforming the results into the time domain.
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A Anhang

A.1 Berechnung der modalen Streuparameter

Im Folgenden sind die Berechnungsformeln fiir die modalen Streuparameter aus
den einpoligen Streuparametern nach [76, 77| aufgelistet.

Tor 1— ) . —— Tor 3
Tor 2 einpolige S-Parameter Tor 4
Tor 1— modale S-Parameter —— Tor 2

Abb. A.1: Torbelegung der einpoligen und modalen Streuparameter.

1 1
Sppi1 = 5 (S11 — S13 — S31 + S33)  Sppi2 = 5 (S12 — S1a — S32 + S34)

1 1
Spp21 = 5 (S21 — S23 — S41 + Sa3)  Spp22 = 5 (S22 — S24 — Sa2 + Sia)

1 1
Spbci1 = 5 (S11+ S13 — S31 — S33)  Spbciz = 5 (S12 + S1a — S32 — S34)

1 1
Spca1 = 5 (S21 + S23 — Sa1 — Sa3)  Spc2z = 5 (S22 + S24 — Saz — Saa)

1 1
Scpi1 = 3 (S11 — Si3 + S31 — S33)  Scpiz = 3 (Si2 — Sia + S32 — S34)

1 1
Scpo1 = 5 (S21 — Sag + Sa1 — Saz) Scpoe = 5 (S22 — S24 + Sa2 — S4a)

1 1
Scoi1 = B (S11 + Siz + S31 + S33)  Scciz = 5 (S12 + Sia + S32 + S34)

1 1
Scca1 = B (S21 + S23 + Sa1 + Sa3)  Sccoe = 5 (S22 + S24 + Sa2 + Saa)
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A Anhang

A.2 De-embedding von Steckverbindungen

Steckverbindungen sind elektrische HF-Ubergéinge, die u.U. messtechnisch nicht
isoliert charakterisiert werden konnen. Sie sind hiufig in einen Messaufbau ein-
gebettet, der nachtriglich herausgerechnet werden muss. Das nachfolgende Ver-
fahren nach Kompa [74] ist ein De-embedding Verfahren fiir den Spezialfall,
dass die Steckverbinder iiber eine Leitung symmetrisch verbunden sind. Wenn
die Leitungseigenschaften bekannt sind, lassen sich aus zwei Messungen mit
unterschiedlicher Leitungslinge die Streuparameter eines einzelnen Ubergangs
berechnen. Dies wird im Folgenden mit Hilfe der Signalflussmethode gezeigt.
Das Verfahren kann sowohl fiir einpolige als auch fiir rein differenzielle Streu-
parameter angewendet werden. Die entsprechenden Bezugsimpedanzen miissen
jeweils angepasst werden.

Die gemessenen Streuparameter der gesamten Messanordnung sind im Signal-
flussdiagramm Abb. A.2 dargestellt. Der betrachtete Messaufbau aus zwei glei-
chen Steckverbindern, die iiber eine angepasste Leitung symmetrisch verbunden
sind, ldsst sich mit dem Signalflussdiagramm aus Abb. A.3 beschreiben.

Mess
S21
Mess Mess
S11 522
Mess
S12

Abb. A.2: Gemessene Streuparameter der gesamten Anordnung.

—1
So1 e’ 512

511 522 522 S11

A

1
S12 e 7 S21

Abb. A.3: Signalflussdiagramm des Messaufbaus.
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A.2 De-embedding von Steckverbindungen

Mit der Signalflussmethode erhdlt man

—2~1
Mess Mess 521512522€ Mess —~l
S11 = S99 = S11 + a1 = S11 + $22891 € } (Al)
1 — 502520727
—~l
Mess _ _Mess __ 521512€ A9
S21 = S12 = ( ’ )

1-— 8228226_271 .

Zur Bestimmung der Streuparameter si11, S12, S21, S22 einer einzelnen Steck-
verbindung ist die Messung bei zwei unterschiedlichen Leitungslangen [; und [2
erforderlich. Die gemessenen Streuparameter werden entsprechend der Leitungs-

lange I3 und ls mit s, und s bezeichnet:
zy zy
—2vlq
I I §21512522€ I
S11 = S22 = S11 + 1~ Sop59g0—2701 = S11 1 S22821€ ) (A.3)
I I So1510e” 11
821 = S12 = ool 0 (A.4)
1 — 89989972741
—2vl2
II II 521512522€ I —~ls
811 = S22 = S11 + 1~ Sop5ag0—271 = S11 1 S22821€ ) (A.5)
1 11 So1510e 12
S91 = S19 — (A6)

1 — s99890e— 2712

Nach Losung des Gleichungssystems erhalt man

I 11 —~lo II 1 —~l
_ S511521€ — 511521€ A7
S11 = SII e—l2 _ SI e—7l1 ) ( : )
21 21
11 I
S11 — S11
522 = T Thly _ I ot ) (A.8)
21 21
_ _ 11 I —
S21 = S12 = i\/s21e+712 — S$2282285,€ vl2 , (Ag)
I gl 2
= £/ shhetrte — [ —1 U sihe=lz2 (A.10)
5216*’”2 — 3216*711

s21 und s12 werden ungenau, wenn der Nenner in Gl. (A.10) sehr klein wird.
Dies ist bei den Frequenzen bzw. Langendifferenzen der Fall, fiir die gilt:

—zig mit n=1,2,3,... und Al =1y — ;. (A.11)
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A Anhang

Tatséchlich konnten in dieser Arbeit signifikante Ungenauigkeiten genau bei
den Frequenzen festgestellt werden, bei denen Gl. (A.11) erfiillt ist. In der prak-
tischen Anwendung des Verfahrens fiir Stecker sollte

Al < % (A.12)

gewahlt werden.
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