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Abstract

Methods for the contactless transmission of information like radio frequency identification
(RFID) or near field communication (NFC) are present in many aspects of our nowadays
lives. Typical applications are contactless access control systems, the identification of animals
and goods in the supply chain management as well as contactless payment systems. The
operating frequencies of actual applications cover a large frequency domain from low
frequency applications to applications in the microwave area. Depending on the operating
frequency different physical coupling mechanisms between the antenna of the reader and the
antenna of the transponder are utilized to enable the communication between the reader
system and the transponder IC. In case of passive transponder systems also the power supply
of the transponder IC has to be established by the electromagnetic field evoked by the reader
system. Hence, the requirements on the antenna design particularly for those of the
transponder are manifold. Especially for passive transponder systems special attention has to
be taken on a good matching between the transponder antenna’s input impedance and the
impedance of the transponder IC. The IC manufacturers typically provide a nominal IC
impedance, this IC impedance depicts the basis of the antenna design process. The present
thesis addresses predominantly the extraction of antenna impedances by means of numerical
field simulations applying the finite element method.

First a classification based on the underlying physical coupling mechanism from the
electrodynamics’ point of view is presented. Special potential formulations for the finite
element method are presented which are tailored to the actual physical problem. The main
focus is on quasi-static magnetic field problems and wave propagation problems which
represent the general case.

It will be shown that a generally applicable classification based on the underlying
physical coupling mechanism is not permissible. Furthermore, it is discussed under which
circumstances the approximation of inductively coupled systems in terms of quasi-static
magnetic field problems is allowed. In terms of real world problems the extraction of
equivalent electrical circuits from the numerical field simulations is described. The
applicability of these circuits in system level simulations based on equivalent circuit

descriptions is discussed.



Finally a method is proposed, which is able to treat the modulation of the radar cross
section of ultra-high frequency transponders in terms of a driven antenna problem.



Kurzfassung

Kontaktlose Informationsubertragungssysteme wie Radio Frequency ldentifikation (RFID)
und Near Field Communication (NFC) beeinflussen unser alltdgliches Leben bereits in
vielerlei Aspekten. Der Anwendungsbereich reicht von kontaktlosen Zutrittssystemen tber
Tier-, Waren- und Gltererkennung bis hin zu kontaktlosen Bezahlsystemen. Die
Arbeitsfrequenzen der jeweiligen Anwendungen erstrecken sich aktuell vom
Langwellenbereich bis hin in den Mikrowellenbereich, wobei unterschiedliche physikalische
Koppelmechanismen zwischen den Antennen der Basisstation und des Transponders
ausgenutzt werden um den Informationsaustausch zwischen der Basisstation und dem
Transponder zu ermdglichen. Im Falle passiver Systeme ist zusatzlich die Energieversorgung
des Transponders durch das elektromagnetische Feld der Basisstation zu gewéhrleisten. Die
Anforderungen an das Antennendesign speziell auf Seiten des Transponders sind somit
offensichtlich von vielféltiger Natur, wobei speziell bei passiven Systemen aufgrund der
Energieversorgung aus dem Feld der Basisstation Hauptaugenmerk auf eine optimale
Anpassung zwischen der Antenne des Transponders und dem Transponder-IC gelegt werden
muss. Die IC-Hersteller geben typischerweise nominelle 1C-Impedanzen an, welche dem
Antennendesigner als Grundlage fiir die Entwicklung der Antennenstruktur dienen, wobei die
Antennenimpedanz aus Sicht der Anpassung ein wesentliches Designkriterium darstellt. Die
vorliegende Arbeit beschéftigt sich schwerpunktméRig mit der Ermittlung von
Antennenimpedanzen auf Basis numerischer Feldberechnungen unter der Anwendung der
Methode der finiten Elemente.

Auf Basis der zu Grunde liegenden physikalischen Koppelmechanismen wird zundchst
eine Klassifizierung der Problemstellungen aus Sicht der Elektrodynamik vorgenommen und
Potenzialformulierungen vorgestellt, welche gezielt auf die jeweiligen Problemstellungen
angewandt werden koénnen. Der Fokus liegt dabei auf der Elektrodynamik quasistationérer
Stromungsfelder und elektromagnetischer Wellenprobleme, welche den allgemeinsten Fall
darstellen.

Es wird gezeigt, dass eine allgemein gultige strikte Unterteilung auf Basis der
physikalischen Koppelmechanismen nicht zuldssig ist und die Anwendbarkeit der
Approximation einer Problemstellung (ber die Elektrodynamik quasistationarer

Stromungsfelder von der Art der Anwendung abhéngig ist. Anhand realer Problemstellungen



wird gezeigt, unter welchen Rahmenbedingungen elektrische Ersatzschaltbilder aus den
numerischen Feldsimulationen gewonnen werden und in weiterer Folge auf Basis von
Netzwerksimulationen fur Systembeschreibungen eingesetzt werden kdnnen.

SchlieBlich wird ein Ansatz vorgestellt, welcher es erlaubt, die fiir Systeme im Ultra-
High-Frequency-Bereich relevante Modulation des Rickstreuquerschnitts als reines
Vorwartsproblem zu behandeln. Die vorgeschlagene Methode bringt den Vorteil mit sich,
nicht den gesamten Ubertragungskanal (bestehend aus den Antennen der Basisstation und des
Transponders sowie dem Gebiet zwischen den Antennen) modellieren zu mussen und somit

den Rechenaufwand zu reduzieren.
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Einleitung 1

1 Einleitung

Harry Stockman lieferte im Jahr 1948 mit seiner Publikation ,,Communication by Means of
Reflected Power* [1] einen wesentlichen Beitrag zur Entwicklung automatischer, kontaktloser
Identifikationssysteme wie wir sie heute aus einer Vielzahl von Anwendungen unseres
taglichen Lebens kennen: beispielsweise bei Zutrittssystemen zu Gebduden, kontaktlosen
Bezahlsystemen, dem sogenannten ,,Keyless Entry” im KFZ-Bereich oder aber auch bei der
Passkontrolle. Das wesentliche Unterscheidungsmerkmal zu der bereits bekannten
Radartechnologie, auf welcher im Wesentlichen die von Stockman vorgeschlagene Art der
Kommunikation basiert, ist die Mdglichkeit des Informationsaustauschs zwischen dem
bestrahlten Objekt und der abfragenden Basisstation (auch Reader oder Interrogator genannt).
Diese erfolgt mittels einer Modulation des reflektierten Signals am Ort des bestrahlten
Objektes. Die von Stockman publizierte Art der Kommunikation ist im Wesentlichen
vergleichbar mit der in aktuellen UHF-RFID Applikationen (Ultra High Frequency - Radio
Frequency Indentification) angewandten Modulation des Riickstreuquerschnitts [2].
Ausgehend von der von Stockman beschriebenen Mdoglichkeit zur Informationsubertragung
bis hin zum ,,Ubiquitous Computing® [3] und dem zukiinftigen ,,Internet der Dinge* [4] sollen
an dieser Stelle einige Meilensteine der kontaktlosen Identifikationssysteme zusammengefasst
werden.

Die erste kommerziell im groBen MaR verbreitete Anwendung startete Checkpoint Systems®
in den spéten 1960-Jahren mit einem 1-bit Sicherungssystem fiur Artikel im Einzelhandel,
dem sogenannten ,,Electronic Article Surveillance® (EAS). Durch die Tatsache, dass die
Funktionalitat dieser EAS-Systeme dadurch gekennzeichnet ist, ob sich ein gesichertes
Produkt in der Lesezone befindet oder nicht, konnten diese Systeme auch ohne eine Vielzahl
von elektronischen Komponenten das Auslangen finden und somit sehr kostenglnstig
aufgebaut werden und weite Verbreitung finden [5], [6]. Durch die Weiterentwicklung im
Bereich der elektronischen Komponenten und die daraus resultierende bauliche Verkleinerung
wurde es im Laufe der 1970-Jahre mdoglich, auch Mehrbit-Systeme [7] kommerziell
einzusetzen, wobei sich die Einsatzgebiete im Wesentlichen auf die Kennzeichnung von
Nutztieren (im europdischen Raum) und Mautsystemen (im US-amerikanischen Raum)

konzentrierten. Der Flaschenhals dieser Anwendungen fand sich in der Weiterverarbeitung

! http://www. fundinguniverse.com/company-histories/checkpoint-systems-inc-history/
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der gesammelten Daten wieder, welcher erst durch die kostengunstige Verfligbarkeit von PCs
in den 1980-Jahren beseitigt werden konnte. Gleichzeitig konnte durch die Entwicklung
gunstiger CMOS-Prozesse die Funktionalitait der Anwendungen deutlich gesteigert und
dadurch eine Vielzahl neuer Applikationen ermdglicht werden.

Bis zum Zeitpunkt der Einfuhrung applikationsspezifischer, integrierter Schaltungen (ASICS)
lag der Fokus hinsichtlich der Miniaturisierung nicht notwendiger Weise auf dem Design der
Antennen. Dies dnderte sich nun maRgeblich, nachdem die GroR3e der integrierten Schaltung
nun nur noch einen Bruchteil der gesamten Flache des sogenannten RFID Tags einnahm.

Der Themenbereich, mit welchem sich die vorliegende Arbeit beschaftigt, kann daher als
relativ junge und dynamische wissenschaftliche Disziplin betrachtet werden. Dies spiegelt
sich auch in einer Vielzahl an unterschiedlichen Antennendesigns, sowohl im HF-Bereich
(High Frequency) [8-10] als auch im UHF-Bereich [11-13] wider, welche im Regelfall auf die
jeweilige Anwendung mafRgeschneidert zu einer optimalen Funktionalitdt des RFID Tags
fuhren soll. Als Ausgangspunkt fiir den Designprozess der Tag-Antennen dient im
Allgemeinen die komplexe Eingangsimpedanz des analogen Front-Ends des RFID ASICS,
welche meist (fur den Antennendesigner) als konstant angenommen wird [14]. Um in weiterer
Folge ein Maximum der zur Verfligung stehenden Leistung der integrierten Schaltung
zuzufihren, ist eine konjugiert komplexe Anpassung zwischen der Antennenimpedanz und
der komplexen Eingangsimpedanz der integrierten Schaltung erforderlich [15]. Diese kann
durch konstruktive MaRnahmen im Antennendesign bzw. durch Anpassnetzwerke erreicht
werden. In der tatsdchlichen Anwendung zeigt sich jedoch, dass die Annahme einer
konstanten Eingangsimpedanz der integrierten Schaltung als unzureichend betrachtet werden
kann, zumal auf Seiten der integrierten Schaltungen Mechanismen vorgesehen sind um
beispielsweise bei zu hohen Signalstdrken der abfragenden Basisstation die Spannung am
analogen Front-End zu begrenzen [16]. Andererseits fiinren  Anderungen  der
Materialparameter der Umgebung (beispielsweise in der Nahe der Antenne vorkommende
metallische Objekte, Flissigkeiten etc.) dazu, dass sich die elektrischen Eigenschaften der
Antennen &ndern und es somit zu der Verstimmung kommt [12]. Als weiterer Effekt sei an
dieser Stelle auch das sogenannte ,,Close coupling™ oder ,,Stacking* erwéhnt. Dabei kommt es
bei geometrisch sehr nahe liegenden RFID Tags ebenfalls zu Verstimmungen im
Antennenkreis [13].

Es erweist sich daher als naheliegend, den Designprozess der Antenne nicht vollstandig
isoliert vom Design der integrierten Schaltung zu betrachten und umgekehrt. In der Literatur
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finden sich speziell fir Anwendungen im UHF-Bereich Dbereits einige Ansétze zur
Modellierung des Gesamtsystems bestehend aus Interrogator, Ubertragungskanal und RFID
Tag in Form von Hardwarebeschreibungssprachen und Matlab Simulink®-Modellen [17-22].
Der wesentliche Vorteil dieser Methoden ist in der Tatsache zu finden, dass es durch die
Abstrahierung auf die Verhaltensebene in vertretbarer Zeit ermdglicht wird, beispielsweise
gesamte Ubertagungsrahmen im Zeitbereich zu simulieren. All diesen Ansatzen ist jedoch
gemein, dass speziell der Ubertragungskanal nur begrenzt modelliert werden kann. In der
Regel geschieht dies durch die Implementierung der Friis’schen Ubertragungsgleichung fr
Freiraumubertragungen [23]. Wie bereits von Foster und Burberry [24] im Jahr 1999
aufgezeigt, ist jedoch der Ubertragungskanal speziell fir RFID Anwendungen durch eine
Vielzahl von Einflussfaktoren charakterisiert.

Die Methode der finiten Elemente stellt eine Mdéglichkeit dar, diese Einflussfaktoren auf die
Antennenkreise, im speziellen Einflisse durch unterschiedliche Materialeigenschaften, zu
bestimmen [25]. Des Weiteren ertffnet sich auch die Mdglichkeit, aus den Ergebnissen der
finiten Elemente-Simulationen der Antennensysteme dquivalente elektrische Ersatz-
schaltbilder zu extrahieren, welche in weiterer Folge in die Simulationsmodelle der
integrierten Schaltungen der RFID ASICS eingebunden werden konnen. Der Vorteil dieser
Methode ist charakterisiert durch die Tatsache, dass die so ermittelten Ersatzschaltungen die

unterschiedlichen Materialeigenschaften mit berticksichtigen kénnen.

1.1 Grundlagen kontaktloser Identifikationssysteme

Kontaktlose Identifikationssysteme wie in Abb. 1.1 dargestellt, bestehen grundséatzlich aus
drei wesentlichen Komponenten: der Basisstation (Reader oder Interrogator), dem RFID Tag
sowie der im Hintergrund liegenden Datenbank, welche die eigentliche Applikation
charakterisiert. In der vorliegenden Arbeit werden nur passive RFID Tags, sprich
Transponder ohne eigener Energieversorgung behandelt. Das heif3t, neben der Koordinierung
des Informationsflusses zwischen der Applikation und dem RFID Tag muss die Basisstation
auch die Energieversorgung des RFID Tags gewahrleisten. Die Energie, welche der RFID
Tag fur die Abwicklung des Informationsaustauschs bendétigt, muss somit aus der Feldenergie
des Tragerfrequenzsignals der Basisstation gewonnen werden. Der prinzipielle Ablauf des
Informationsaustauschs zwischen Basisstation und RFID Tag soll exemplarisch anhand des
ISO/IEC14443 Proximity Standards mit einer Tragerfrequenz von f, = 13,56 MHz in Abrissen
erlautert werden. Der genaue Ablauf ist dem Standard zu entnehmen [26].
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Die Kommunikation erfolgt hierbei sequenziell (Halbduplexverfahren) und wird
grundsatzlich immer vom Reader gestartet. Der Informationsfluss vom Reader zum RFID Tag
(Downlink) wird durch Aus- bzw. Einschalten der Tragerfrequenz hervorgerufen. Es handelt
sich dabei um eine 100 % ASK-Modulation (Amplitude-Shift-Keying). Die Kodierung erfolgt
(bei Typ A) nach dem modifizierten Miller-Verfahren [27], die Basisdatenrate betrégt
106 kBit/s. Nachdem der Tréger fur kurze Zeiten immer wieder abgeschaltet wird, muss auf
Tag-Seite dafiir Sorge getragen werden, dass dieser kurzzeitige Wegfall der ,,Versorgung*
Uberbriickt werden kann. Sobald die Energie am Tag in ausreichendem Male zur
Gewadhrleistung der Funktionalitdt gegeben ist, wartet der Transponder auf den Start des
Datenflusses, hervorgerufen durch spezielle Kommandos des Readers. Der eigentliche
Datenaustausch zwischen einem Transponder und der Basisstation kann jedoch erst nach
Durchlaufen eines Antikollisions-Protokolls (erfordert eine exakte Bitsynchronisation der
Transponder) erfolgen, da sich grundsétzlich ja mehrere RFID Tags im Feld einer
Basisstation befinden kénnen. Die Ubertragung der Daten vom Transponder zur Basisstation
(Uplink) erfolgt ebenfalls durch Beeinflussung der Amplitude des Trégersignals durch
sogenannte Lastmodulation, welche der Reader detektieren kann. Bei dieser Art der
Modulation wird die Eingangsimpedanz des analogen IC-Front-Ends im Takt eines am
Transponder erzeugten Hilfstrégersignals (fuir = 847,5 kHz) verandert. Die Kodierung erfolgt

nach dem Manchester-Schema [27].

4= Daten =
RFID

| = Takt = — 1+ RFID Tag
Reader j = Energie

[_[ Datenbank bzw.
Applikation

Abb. 1.1 Kontaktloses Indentifikationssystem [27]

1.2 Differenzierung nach Art der Anwendung

RFID Anwendungen sind in den sogenannten ISM-Frequenzbéndern (Industrial-Scientific-
Medical) angesiedelt. Fur RFID bzw. NFC Anwendungen (Near Field Communication) von
Relevanz sind die Frequenzbénder im LF-Bereich (Low Frequency) von etwa 135 kHz, den
HF-Bereichen von 13,56 MHz bzw. 27,125 MHz, den UHF-Bereichen von etwa 433 MHz
bzw. etwa 850 MHz bis 950 MHz (weltweit nicht einheitlich geregelt) sowie den
Mikrowellenbereichen von 2,45 GHz bzw. 5,8 GHz [27]. In der vorliegenden Arbeit werden

in weiterer Folge nur Systeme und Anwendungen im genannten HF-Bereich und dem UHF-
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Bereich von 850-950 MHz betrachtet. Eine grundsétzliche Unterscheidung der Art der
Anwendung ist durch die Differenzierung der zu Grunde liegenden Koppelmechanismen
zwischen Basisstation und RFID Tag in den jeweiligen Frequenzbandern maéglich.

Das eine Antenne umgebende elektromagnetische Feld kann (je nach geometrischer Grofe
der Antenne im Verhéltnis zur Wellenlédnge bei der betrachteten Arbeitsfrequenz) in drei
Teilbereiche unterteilt werden: dem reaktiven Nahfeld, dem abstrahlenden Nahfeld und dem
Fernfeld. Die durch die IEEE festgelegte Definition dieser Feldregionen ist beispielsweise in
[28] zu finden und leitet sich aus den Betrachtungen der Feldkomponenten eines

infinitesimalen Dipolstrahlers ab [28].

1.2.1 Nahfeldanwendungen

Von Nahfeldanwendungen spricht man langldufig, wenn davon ausgegangen werden kann,
dass sich der RFID Tag im Nahfeld der Antenne der Basisstation befindet. Fir elektrisch
kurze Antennen (die geometrische Ausdehnung der Antenne ist wesentlich Kleiner als die
Wellenlange) wird als Grenze fiir das reaktive Nahfeld ein Bereich von A/2x um die Antenne
definiert. In der Regel werden fur Anwendungen dieser Art magnetische Antennen eingesetzt,
welche in erster Naherung auch als elektrisch kurz betrachtet werden kénnen. Es ist somit von
einer induktiven Kopplung (siehe Abb. 1.2) zwischen der Antenne der Basisstation und der
Antenne des RFID Tags bzw. zwischen den NFC Antennen auszugehen. Der iberwiegende
Anteil der Nahfeldanwendungen ist im HF-Bereich angesiedelt, obwohl auch einige UHF

Nahfeldanwendungen existieren [29], [30].

Power and data [ EENNE) |
Tag inlay

I

|

! L

: o Control/

: A RF K | memory/

[ D crypto
Network Reader :

I

|

\

interface

Data transmitted
f <:| via changes in field
strength

Antenna
coil

/'
Alternating magnetic field
in near field region

Abb. 1.2 Magnetisch verkoppeltes Nahfeld-System [2]
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1.2.2 Fernfeldanwendungen

Fernfeldanwendungen kommen im Regelfall erst im UHF-Bereich zum Einsatz. Die
Kommunikation zwischen der Basisstation und dem RFID Tag basiert bei dieser Art der
Anwendung auf sich ausbreitende elektromagnetische Wellen (siehe Abb. 1.3). Dipol-
Strukturen sind dabei die am Weitesten verbreitete Antennenform [11]. Nachdem bei dieser
Art der Tag-Antennen die Ubertragungsgite von der Ausrichtung der Dipolantenne zur
Polarisationsebene der einfallenden elektromagnetischen Wellen stark beeinflusst wird,
werden auf Seiten der Basisstation hdufig Antennen eingesetzt, welche in der Lage sind
zirkular polarisierte Wellen auszusenden [31]. Die Kommunikation vom UHF-RFID Tag zur
Basisstation erfolgt hierbei durch die Modulation des Ruckstreuquerschnitts (RCS) [32].

Power and data :>

Tag inlay

L 1
F 1
' 1
1 L 1
3 — ) Control/ '
h A RF memory/ || |
1 — crypto 1
Network — ! T D 1
interface Reader | : L ]
: I
I e 1

‘ Data transmitted

‘ via backscattering

Antenna |

Propagating electro-
magnetic field

Near field region i-d—lw —»  Far field region

Abb. 1.3 Fernfeld-System basierend auf sich ausbreitenden, elektromagnetischen Wellen [2]

1.3 Ziele der Arbeit

Die vorliegende Arbeit beschaftigt sich mit der Modellierung der Tag-Antennen mit Hilfe der
Methode der finiten Elemente und der Extraktion von dquivalenten elektrischen
Ersatzschaltbildparametern. Es wird gezielt auf die zu Grunde liegenden physikalischen
Koppelmechanismen bei den jeweiligen Arbeitsfrequenzen eingegangen und die Gultigkeit

der Approximation durch unterschiedliche Formulierungen untersucht.
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Kapitel 1 fasst die grundlegenden Prinzipien kontaktloser Identifikationssysteme
zusammen und zeigt, wie eine Differenzierung der Anwendungen nach dem

jeweiligen, zu Grunde liegenden Koppelmechanismus erfolgen kann.

Kapitel 2 beschaftigt sich mit der Beschreibung von Antennensystemen mit Hilfe
der Methode der finiten Elemente fir Anwendungen im Nahfeld. Ausgehend von den
Maxwell‘schen Gleichungen zur Beschreibung quasistationdrer Stromungsfelder
werden zwei mogliche Formulierungen vorgestellt, welche die magnetischen

Eigenschaften der Antennen hinreichend genau approximieren kénnen.

Kapitel 3 zeigt, wie mit Hilfe der Methode der finiten Elemente Wellenprobleme
berechnet werden konnen. Es werden zwei Madglichkeiten vorgestellt, wie die
Ausbreitung einer elektromagnetischen Welle in einem begrenzten Problemgebiet

approximiert werden kann.

Kapitel 4 befasst sich mit der Anwendung der finiten Elemente-Methode auf eine
Problemstellung deren Arbeitsfrequenz zunéchst auf eine Nahfeld-Applikation
schlieBen lasst. Anhand eines Syntheseprozesses wird gezeigt, unter welchen
Voraussetzungen eine quasistationare Approximation des Feldproblems zul&ssig ist,

bzw. wo sich diese als unzuldssig erweist.

Kapitel 5 widmet sich der Anwendung der finiten Elemente-Methode auf
Problemstellungen aus dem UHF-Bereich. Es werden primdr Methoden der
Anpassung von Transponder-ICs an Dipolantennen behandelt. Zudem werden
Moglichkeiten vorgestellt, wie auch Antennen fir Fernfeldanwendungen tber
aquivalente elektrische Netzwerke beschrieben werden kdnnen. Weiters wird eine
Methode préasentiert, mit welcher das Ruckstreuverhalten von Antennen als

Vorwaértsproblem berechnet werden kann.

Kapitel 6 liefert eine Zusammenfassung der gewonnenen Erkenntnisse der

vorliegenden Arbeit.
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2 Antennensysteme fur Nahfeldanwendungen

Wie bereits im einleitenden Kapitel ausgefiihrt, sind Nahfeldanwendungen dadurch
charakterisiert, dass die Verkopplung der Antennen der Basisstation und des NFC bzw. RFID
Tags im reaktiven Nahfeld der Basisstation stattfindet und die sich ausbreitenden
elektromagnetischen Wellen eine untergeordnete Rolle spielen bzw. vernachlassigt werden

kdnnen.

2.1 Approximation quasistationarer Strémungsfelder mit
Hilfe der Methode der finiten Elemente

Ziel ist es, fur diese Art der Problemstellung eine geeignete Beschreibung zu finden.
Naturlich ist es auch mdéglich, Nahfeldanwendungen mit Methoden fur Problemstellungen mit
sich ausbreitenden elektromagnetischen Wellen zu behandeln, da diese den allgemeinsten Fall
darstellen. Die Frage, die sich in diesem Zusammenhang jedoch stellt, ist, ob das
dominierende magnetische Verhalten der Nahfeld-Antennen nicht (ber eine vereinfachte

Form beschrieben werden kann.

2.1.1 Maxwell-Gleichungen fur quasistationére Stromungsfelder

Die Charakteristik quasistationérer Stromungsfelder beruht auf der Annahme eines konstanten
Stromflusses entlang einer leitfahigen Struktur [33], [34]. Diese Bedingung ist nur dann
zutreffend, wenn die geometrischen Ausdehnungen der stromfiihrenden Struktur im
Verhaltnis zur Wellenldnge bei der betrachteten Frequenz als klein angenommen werden
konnen. Im Falle von Schleifenantennen, welche in der Regel bei Nahfeldanwendungen zum
Einsatz kommen, ist das Verhéltnis der Gesamtlange D aller Windungen zum PhasenmaR k zu
betrachten [34]. Ist die Bedingung

k-D <1 mit k=277r (2.1)

erfallt, so geht man von elektrisch kurzen Antennen aus. Fur die in der vorliegenden Arbeit
betrachteten Schleifenantennen ist die Bedingung (2.1) in erster Né&herung als erfullt zu
betrachten, zumal die Wellenlange A bei den Arbeitsfrequenzen im HF-Bereich zumindest in
einer GroRenordnung > 10 m liegt. Zusatzlich wird bei quasistationdren Stromungsfeldern die
magnetische Wirkung des Verschiebungsstromes im Verhdltnis zum Leitungsstrom als
vernachlassigbar betrachtet.
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Es qilt:

oD
—<<J. 2.2
- (2.2)

Die das quasistationare Stromungsfeld beschreibenden Maxwell’schen Gleichungen bei zeit-

harmonischer Betrachtung lassen sich somit wie folgt zusammenfassen [33]:

rotH=J, (2.3)
divB =0, (2.4)
rot E=—jwB. (2.5)

Fur die Materialzusammenhénge gelten folgende Beziehungen:

J=yE und B=uH. (2.6)

2.1.2 Finite-Elemente-Beschreibung quasistationdrer Stromungs-
felder

Die finite Elemente-Methode stellt eine sehr maéchtige Methode in der numerischen
Berechnung elektromagnetischer Problemstellungen dar. Wie bereits einleitend in diesem
Kapitel dargestellt, werden (unabhéngig davon welcher Spezialfall betrachtet wird)
Problemstellungen aus der Elektrodynamik durch einen Satz aus partiellen
Differenzialgleichungen und entsprechenden Randbedingungen beschrieben. Fir nur sehr
wenige Problemstellungen aus der Elektrotechnik existieren geschlossene Ldsungen fiir diese
Randwertprobleme. Bei Anwendung der Methode der finiten Elemente wird, wie der Name
schon besagt, das gesamte Problemgebiet in endlich kleine (finite) Elemente unterteilt, und
eine Né&herungslosung der FeldgroRen in diesen Elementen durch Polynomfunktionen
gesucht. Die finite Elemente-Methode liefert also keine Funktion als Ldsung des
Randwertproblems sondern eine begrenzte Anzahl an Koeffizienten der Polynomfunktionen
[35].

Der wesentliche Vorteil, den diese Methode mit sich bringt, ist in der Tatsache begriindet,
dass Materialeigenschaften bei der Diskretisierung keiner gesonderten Behandlung bedurfen.
Wie bereits im einleitenden Kapitel naher ausgefiihrt, stellt sich dies bei Problemstellungen
aus dem Bereich der RFID als gunstig heraus, da dadurch Materialeinfliisse auf

Antennencharakteristika ohne zusatzlichem Aufwand untersucht und exakt abgegrenzt



Antennensysteme fiir Nahfeldanwendungen 10

werden konnen. So kann beispielsweise der Einfluss der relativen Permittivitat eines
Trégermaterials auf die Antennenimpedanz einer Tag-Antenne gezielt ausgenutzt werden.

In der vorliegenden Arbeit werden die Ldsungsfunktionen der FeldgroRen des elektrischen
und magnetischen Feldes nicht direkt approximiert, sondern es werden Potenzialfunktionen
eingefuhrt und Né&herungslosungen fir diese Potenzialfunktionen gesucht. Das Beschreiben
der FeldgrofRen durch diese Potenzialfunktionen erweist sich als vorteilhaft, da speziell bei der
Anwendung von Kantenelementen [36], [37] die Tangentialkomponente der vektoriellen
Potenzialfunktion im gesamten Problemgebiet ein stetiges Verhalten beim Ubergang von
einem finiten Element auf ein benachbartes aufweist. Dies wirkt sich bei
Anregungsproblemen positiv auf die Losbarkeit des Gleichungssystems aus [37].

2.1.2.1 A\V-A-Formulierung mit Kanten- und Knotenelementen

Ist man nur an der magnetischen Verkopplung zweier Antennen bzw. nur an den
magnetischen Eigenschaften einer Antenne und etwaig vorhandenen ohmschen Verlusten
interessiert, so ist es zweckméRig, das Problemgebiet nach Abb. 2.1 in ein leitfahiges Gebiet
Q; und ein nichtleitendes Gebiet Q; zu unterteilen. Die Darstellung in Abb. 2.1 zeigt ein

Wirbelstromproblem im klassischen Sinn [38].

I:B-n=-b(=0)

r:Exn=0 ) _ _
E I Hxn=K((0)

Q.

I

JHxny
g . S

continous

FHI:HXHZO

Abb. 2.1 Unterteilung des Problemgebietes bei klassischen Wirbelstromproblemen

Fur die Betrachtungen zeitharmonischer Problemstellungen im leitfahigen Gebiet O sind die

Beziehungen:

rot H| =J|, (2-7)
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divB, =0, (2.8)
rot E| = —ja)B| ) (29)
J| =}/E| und B| =yH|, (210)

sowie die Randbedingungen

E;xn=0 auf I', Hyxn=0 und

(2.11)
J-n=0auf I'y,
zu berticksichtigen.
Fur das nichtleitfahige Gebiet €; ist es ausreichend, nur
rot H; = Jg, (2.12)
div Bi =0 und Bi =/JHi (213)

zu betrachten, wobei Jo eine etwaige vorhandene eingepréagte Stromdichtefunktion darstellt.

Die entsprechenden Randbedingungen sind durch

Hijxn=K auf I'y; und B;-n=-b auf I'g (2.14)

gegeben. Bei den in dieser Arbeit betrachteten Stromverdrangungsproblemen sind sowohl die
eingepragte Stromdichtefunktion Jo als auch die Oberflachenstromdichte K und die
magnetische Ladungsdichte b gleich Null.

Aufgrund der Quellenfreiheit der magnetischen Induktion B (unabhéngig vom Gebiet) ist es

mdglich, B tber die Wirbel des magnetischen Vektorpotenziales A zu beschreiben:

B=rot A. (2.15)
Im nicht leitfdhigen Gebiet (und bei Verschwinden der eingepragten Stromdichtefunktion Jo)
stellt somit

rot 1 rot A; =0 (2.16)
U

die zu l6sende Differenzialgleichung dar. Im leitfahigen Gebiet ist ebenfalls der
Durchflutungssatz durch die Potenzialfunktionen zu erfiillen. Hier verschwindet jedoch die

Stromdichte nicht, wodurch sich aufgrund der Materialbeziehung aus (2.10) die
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Notwendigkeit ergibt, auch das elektrische Feld (ber Potenzialfunktionen zu beschreiben.
Durch Einflihren des elektrischen Skalarpotenzials V nach [38]:
E| =—JjowA —gradV , (2.17)

ist nun sowohl (2.8) mit (2.15) als auch (2.9) mit (2.17) implizit erfullt und es folgt als zu

I6sende vektorielle Differenzialgleichung:
rot 1 rot Aj + joyAy+ygradV =0. (2.18)
U

Um die FeldgroBen E und H im leitfadhigen Gebiet eindeutig bestimmen zu kdnnen ist eine
weitere Gleichung (zusétzlich zum Durchflutungssatz (2.7)) notwendig. Eine allgemeine
Betrachtung der Quellen eines beliebigen (zweimal stetig differenzierbaren [39]) Vektorfeldes

F fihrt auf die Beziehung:

divrot F=0. (2.19)

Somit folgt fur die magnetische Erregung im leitfahigen Gebiet Q;:

divrot H; =0 (2.20)

bzw.

divJ =0. (2.21)

Gleichung (2.21) stellt das Kontinuitatsgesetz dar. Mit den Materialbeziehungen aus (2.10)
und der Beschreibung der elektrischen Feldstarke aus (2.17) folgt dann fur das

Kontinuitatsgesetz

div (- joyA —ygrad V) =0. (2.22)

Gleichung (2.22) stellt die zweite, in diesem Fall skalare, Differenzialgleichung neben (2.18)
dar, welcher die Potenzialfunktionen im leitfahigen Gebiet gentigen missen. Aus
Symmetriegrinden wird das eigentliche Skalarpotenzial als zeitliche Ableitung des
sogenannten modifizierten Skalarpotenzials v dargestellt [38]. Fiir zeitharmonische

Betrachtungen gilt somit:

V= jov. (2.23)

Das schliel3lich zu l6sende Gleichungssystem ergibt sich daher zu:
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rot 1 rot A; + joyA| + joygrad v=0, (2.24)
M
div (—joyA| — joygrad v) =0, (2.25)
1
rot —rot A; =0, (2.26)
U

wobei (2.24) und (2.25) im leitfahigen Gebiet gelten und (2.26) im nicht leitfahigen Gebiet.
Fur die Randbedingungen (2.11) und (2.14) folgt mit der Beschreibung Uber die

Potenzialfunktionen schlieRlich:

nxA; =0 und v=konst =v; auf I'g, (2.27)

lrot A;xn=0 und
7 (2.28)
(—jowyA — joygrad v)-n=0 auf T'y,

lrot Ajxn=K auf I'y; (2.29)
U
sowie

rotAj-n=-b auf I'g . (2.30)

Die Kopplung der beiden Gebiete ©; und Q; an T'); erfolgt tber die Grenzflachenbedingungen

H|><n| +Hi><ni =0 (231)
und
B| -n|+Bi-ni =0. (232)
Fur das Vektorpotenzial folgt somit:
1 1
—rot Ay xnp+—rot A; xn; =0 (2.33)
H Hi
bzw.
rot Aj-np+rot Aj-n; =0. (2.34)

Des Weiteren ist daflir Sorge zu tragen, dass sich der Stromfluss auf das leitfdhige Gebiet
beschrankt. Dem ist durch Vorschreiben einer Randbedingung fiir die Stromdichte an T'j;
durch:
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J-n; =0 bzw.
(2.35)
(—joy (A +grad v))-nj =0

genuge getan. Diskretisiert man nun das gesamte Problemgebiet mit Hexaedern und fuhrt fir
die Approximation des Vektorpotenzials bzw. des Skalarpotenzials Kanten- bzw.

Knotenformfunktion nach [38] ein, so folgt fir den Ansatz der N&herungslésung von A bzw.

V:
!
A~Ap=Ap+ X AjN; (2.36)
j=1
und
nz
VaVy =Vp+ X VjNj. (2.37)
j=1

Die Kantenformfunktionen N; (j = 1...n1) gehdren zu jenen Kanten, welche sich nicht auf I'e
oder I's befinden. Die Funktionen N; (j = 1...n) sind jene Funktionen, welche zu den Knoten
der Elemente gehoren welche nicht auf I'e liegen. Die Funktionen Ap und vp sind jene

Funktionen, welche den inhomogenen Dirichlet‘schen Randbedingungen geniigen [38]:
nKanten
Ap= X AjNj, (2.38)

j=m+1
n Knoten

Vp = > Vij . (239)
j:n2+1

Der gewdhlte Ansatz erweist sich als geeignet fur die Ritz-Galerkin‘sche Methode [38]. Das

resultierende Galerkin‘sche Gleichungssystem [38] ergibt sich zu:

) rotNi-irot ApdQ+ [ joyN;-AdQ+

Q|+Qi /’l Q|
(2.40)
+ | joyNj-grad v,dQ=0 (i=12,..,m)
Q
[ grad Nj- joy(Ap+grad v, )dQ=0 (i=12..,ny) (2.41)

Q
Es sei an dieser Stelle erwahnt, dass die Naherungsldsung fiir A nicht eindeutig ist, da keine
Aussage Uber die Quellen des Vektorpotenzials getdtigt wurde. Dies hat jedoch keine
Auswirkung auf die Eindeutigkeit der Losung der Feldgrollen E und H. Das Galerkin‘sche
Gleichungssystem (2.40) und (2.41) stellt ein singuléares Gleichungssystem dar, dies erweist

sich jedoch bei Anwendung einer iterativen Losungsmethode als nicht nachteilig [37].
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Die beschriebene Methode bietet auch die Maoglichkeit der Bestimmung des parasitaren
kapazitiven Verhaltens zusatzlich zum magnetischen Verhalten elektrisch kurzer Antennen. In
diesem Fall muss jedoch das gesamte Problemgebiet als leitfahiges Gebiet betrachtet werden.
Es gelten somit (2.7) bis (2.9) im gesamten Gebiet. Die Beriicksichtigung des kapazitiven
Verhaltens erfolgt durch Einfuhren der totalen Stromdichte flr zeitharmonische

Betrachtungen nach:

JtOt =J+ J(UEE . (242)

Mit der Materialbeziehung (2.10) folgt schlieBlich

JtOt :7E+ ja)gE:aCE, (243)

wobei o, die komplexe Leitfahigkeit darstellt. Auch in diesem Fall ist sowohl der
Durchflutungssatz als auch das Kontinuitatsgesetz durch die Potenzialfunktionen zu erftllen

und das resultierende Gleichungssystem ergibt sich zu:

rotl rot A+ joo, (A+grad v)=0, (2.44)
Y7,
div (- jwo, (A+grad v))=0. (2.45)

Die Randbedingungen reduzieren sich in diesem Fall auf (2.27) und (2.28). Das resultierende
Galerkin‘sche Gleichungssystem entspricht im Wesentlichen (2.40) und (2.41). Ein Nachteil
dieses Ansatzes liegt jedoch in der schlechten Konditionierung des Gleichungssystems [40].
Aufgrund der Einfuhrung der komplexen Leitfahigkeit im gesamten Problemgebiet kann es
(abhéngig von der betrachteten Frequenz) zu Spriingen in o im Bereich von bis zu zehn
Zehnerpotenzen bei benachbarten finiten Elementen kommen (z.B. im Ubergang zwischen
Leiter und Luft). Dieser Umstand kann sich bei unzureichender Diskretisierung, speziell im
Bereich der leitfahigen Strukturen, negativ auf das Konvergenzverhalten iterativer
Losungsmethoden auswirken.

Wie spater in Kapitel 3 noch gezeigt wird, stellt die beschriebene Methode die sogenannte
Full-Wave-Betrachtung dar, mit dem Unterschied, dass aufgrund des schlechten
Abstrahlungsverhaltens elektrisch kurzer magnetischer Antennen auf Randbedingungen
verzichtet werden kann, welche die Sommerfeld‘sche Ausstrahlungsbedingung [41]
approximieren.

Unabhangig von der gewéhlten Methode (A,V-A- oder A,V-Formulierung ohne
Approximation der Ausstrahlungsbedingung) ergibt sich durch (2.17) eine einfache
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Maoglichkeit der Spannungsanregung der Antennenstruktur durch das Einpragen eines

konstanten elektrischen Feldes im sogenannten Feed-Gap der Antenne. Nachdem sich nach

(2.17) das elektrische Feld sowohl aus dem magnetischen Vektorpotenzial als auch aus dem

modifizierten elektrischen Skalarpotenzial zusammensetzt, ergeben sich grundsétzlich zwei

Madglichkeiten, das eingepréagte Feld zu beschreiben:

|Awan| = konst: Hierbei erfolgt die Anregung durch VVorgabe der Tangentialkomponente
von A entlang von Kanten bzw. Flachen im Feed-Gap der Antenne [42]. Fur die
Eindeutigkeit von E muss bei dieser Art der Anregung v in den Knotenpunkten der zur

Anregung gehdrenden finiten Elemente null gesetzt werden (siehe Abb. 2.2).

Atan = const.

Abb. 2.2 Anregung Uber konstantes Vektorpotenzial

Vo = konst: Bei dieser Art der Anregung wird das eingepragte elektrische Feld durch
Vorschreiben der Skalarpotenzialwerte in den Knotenpunkten der finiten Elemente,
welche zu den Stirnflachen im Feed-Gap der Antenne gehdren, erzeugt. Fur die
Eindeutigkeit von E ist es nun notwendig A an den Kanten jener finiten Elemente null
zu setzten, welche zwischen den finiten Elemente liegen auf denen die
Skalarpotenzialwerte vorgeschrieben wurden (siehe Abb. 2.3).

V= 'L", = CONSL.

l ¥&>\\ 0
<\,/ N
AN

/(;‘i{;—;‘v’o

Abb. 2.3 Anregung Uber konstantes Skalarpotenzial
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Die Wahl der Art der Anregung héngt von der Problemstellung ab und wird in Kapitel 4
ausfihrlich behandelt.

2.1.2.2 T,0-d-Formulierung mit Kanten- und Knotenelementen

Eine weitere Mdglichkeit zur Beschreibung des magnetischen Verhaltens elektrisch kurzer

Antennen ergibt sich durch Einfuhren des elektrischen Stromungsvektorpotenzials T nach:

J=rot(T+Tp). (2.46)
Dieser Ansatz beruht auf dem Kontinuitatsgesetz (2.21) und der Betrachtung der Quellen
eines Wirbelfeldes nach (2.19). T in (2.46) wird als reduziertes Stromungsvektorpotenzial
bezeichnet; Ty stellt den eingepréagten (bekannten) Anteil dar. Auch in diesem Fall bietet sich
die Moglichkeit einer Unterteilung des gesamten Problemgebietes nach Abb. 2.1 an. Fr die
Beschreibung des elektromagnetischen Feldes im leitfahigen Gebiet gelten wieder die
Gleichungen (2.7) bis (2.11). Das nichtleitfahige Gebiet wird wieder durch (2.12) bis (2.14)
beschrieben.
Nach (2.7) folgt mit (2.46):

rot H=J=rot (T+Tp) (2.47)

bzw.

rot(H-T—-Ty)=0. (2.48)

Ein wirbelfreies Feld nach (2.48) kann durch den Gradienten einer (zweimal stetig
differenzierbaren [39]) skalaren Funktion beschrieben werden. Mit (2.48) folgt fur die

magnetische Erregung in

H=T+Ty—grad @, (2.49)

wobei @ das sogenannte reduzierte magnetische Skalarpotenzial ist. Der Ansatz nach (2.46)
bietet fir den Fall der in dieser Arbeit betrachteten Stromverdrangungsprobleme die

Madglichkeit einer Stromanregung, da hierbei

rot TO = ‘JO (250)

eine beliebige Stromdichteverteilung beschreibt, welche den zugehtrigen Gesamtstrom im
leitfahigen Gebiet reprasentiert.

Fur das magnetische Feld im nichtleitfahigen Gebiet folgt:
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H=Ty—grad ©. (2.51)

D.h. im Gegensatz zur A,V-A-Formulierung wird bei dieser Formulierung das Magnetfeld im
nichtleitfahigen Gebiet durch eine Skalarfunktion beschrieben. Dies wirkt sich in weiterer
Folge wesentlich auf das resultierende Gleichungssystem aus [43].

Im Gegensatz zur A,V-A-Formulierung wo der Durchflutungssatz und das Kontinuitatsgesetz
von den Potenzialfunktionen erfullt werden mussen, missen hier die Potenzialfunktionen dem
Induktionsgesetz (2.9) und der Quellenfreiheit der magnetischen Induktion (2.8) bzw. (2.13)
genugen. Das zu lésende Gleichungssystem ergibt sich somit mit den Materialbeziehungen
(2.10) zu:

rot 1 rot T+ jouT — jougrad ® =—rot 1 rot To — jouTy, (2.52)
e e

div (T — ugrad @) =—div(uTy), (2.53)

—div (ugrad @) =—div (uTp). (2.54)

Die Gleichungen (2.52) und (2.53) gelten fur das leitfahige Gebiet Q, (2.54) gilt im
nichtleitfahigen Gebiet Q;. Wiederum gelten die Randbedingungen (2.11) bzw. (2.14):

ErotT><n=—1rotT0><n und
y y (2.55)
u(T—grad ®@)-n=—uTy-n auf T'g,

Txn=-Tyxn und

(2.56)
@ =konst.=Dq auf T'y,
@ =konst. = Dq auf I'y; (2.57)
sowie
ugrad @-n=b+ uTy-n auf T'g. (2.58)

Die Kopplung der beiden Gebiete Q; und €, an I erfolgt wieder Uber die
Grenzflachenbedingungen (2.31) und (2.32). Mit (2.49) und (2.51) folgt somit

Txn=0 (2.59)

und
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(uT + uTy— pugrad @)-ny +(uTg— pgrad @)-n; =0. (2.60)

Im Gegensatz zur A,V-A-Formulierung muss hier nicht gesondert auf die Beziehung (2.35)
eingegangen werden, da dieser aufgrund von (2.47) durch (2.59) bereits geniuige getan ist.

Analog zur A\V-A-Formulierung wird das Stromungsvektorpotenzial Uber Kanten-
formfunktionen und das magnetische Skalarpotenzial {ber Knotenformfunktionen

approximiert:

ny
T~Ty= 3 TN;, (2.61)
=1
n
O~y =Dp+ 3 DN . (2.62)
=1

Fur das Galerkin‘sche Gleichungssystem [38] folgt:

[ rot N; Lot TadQ+ [ Nj[jouT, - jougrad ®,]dQ =

o) 4 Q
(2.63)
=— rotNi-lrotTOdQ— | Nj- jouTydQ (i=12,..,m),
Q 4 Q
[ grad Nj- jougrad ®,dQ— [ grad Nj- jouT,dQ=
Q|+Qi Q|
(2.64)

= [ grad Nj- jouTgdQ -+ | Njjobdl (i=12,..,ny).
Q|+Qi FB

Um, wie auch schon im Fall der A,V-A-Formulierung, wiederum ein singuldres Gleichungs-
system zu erhalten, wurde hier anstatt der direkten Verwendung von (2.53) und (2.54) mit
deren zeitlichen Ableitungen operiert. Die Singularitdt des Gleichungssystems erweist sich

bei Anwendung iterativer Lésungsmethoden abermals nicht als nachteilig [38].

2.2 Approximation quasistationarer elektrischer Felder mit
Hilfe der Methode der finiten Elemente

Wie Dbereits kurz in Abschnitt 2.1.2.1 behandelt, kdnnen die parasitdaren kapazitiven
Eigenschaften elektrisch kurzer, magnetischer Antennenstrukturen unter Anwendung der
A\V-Formulierung durch Einfuhren einer komplexen Leitfdhigkeit im gesamten

Problemgebiet charakterisiert werden. Eine weitere Moglichkeit, das kapazitive Verhalten



Antennensysteme fiir Nahfeldanwendungen 20

elektrisch kurzer Strukturen beschreiben zu kdnnen, bietet die quasistationére elektrische
Betrachtung der Problemstellung.

2.2.1 Maxwell-Gleichungen flr quasistationére elektrische Felder

Im Gegensatz zur Betrachtung der quasistationdaren magnetischen Felder, welche eine
Charakterisierung des induktiven Verhaltens der Antennenstruktur erlaubt, wird hier die
zeitliche Anderung des magnetischen Feldes auRer Acht gelassen jedoch der
Verschiebungsstrom bericksichtigt. Da das kapazitive Verhalten durch die an der Oberflache
der leitfahigen Struktur verteilten Ladungen bestimmt wird, gilt dieser Ansatz wiederum nur
fur elektrisch kurze Anordnungen, da hier in erster Nédherung von einer konstanten
Phasenlage des elektrischen Potenzials entlang der Antennenstruktur ausgegangen werden
kann. Die das quasistationdre elektrische Stromungsfeld beschreibenden Maxwell’schen

Gleichungen reduzieren sich somit auf [33]:

rot E=0. (2.65)
Fur zeitharmonische Vorgédnge werden nun, wie auch schon im Falle der Full-Wave
Betrachtung, wieder eine totale Stromdichte nach (2.42) und eine komplexe Leitfahigkeit
nach (2.43) eingefuhrt. Die totale Stromdichte Ji,x muss wiederum das Kontinuitatsgesetz
div Jor =div(J+ joD) =0 (2.66)

erfullen.

2.2.2 V-Formulierung mit Knotenelementen
Durch die Prasenz der komplexen Leitféhigkeit o im gesamten Problemgebiet Q¢ l&sst sich

das Randwertproblem unter Berlicksichtigung der beiden Randbedingungen

Exn=0 auf T'g (2.67)

und

JtOt ‘N= 0 an FJ (268)

nach Abb. 2.4 eindeutig beschreiben [44].
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Abb. 2.4 Quasistationédres Stromungsfeld mit komplexer Leitfédhigkeit im Problemgebiet [44]

Gleichung (2.65) erlaubt die Beschreibung des elektrischen Feldes als Gradientenfeld durch

E=—gradV (2.69)
wobei V das elektrische Skalarpotenzial darstellt. Somit ist lediglich (2.66) von V zu erfillen.
Mit den Materialbeziehungen

J=yE und D=¢E (2.70)
folgt als zu l6sende skalare Differenzialgleichung:
div(—ygrad V — josgrad V)=0. (2.71)
Fur die Randbedingungen (2.67) und (2.68) gilt schlielich nach Einfihrung des
Skalarpotenzials
\ =VO auf I'e (272)
und
(—ygradV — josgradV)-n=0 auf 'y . (2.73)

Wie bereits in Abschnitt 2.1.2.1 beschrieben, werden auch hier wieder Knotenformfunktion

zur Approximation des Skalarpotenzials herangezogen. Fur die Naherungslésung gilt folglich:

V =V, =Vp + j%lvij (2.74)
mit
nKnoten
Vp = En ViN;. (2.75)

Die Funktion Nj (j = 1...n) in (2.74) sind wiederum jene Funktionen, welche zu den n Knoten

gehoren, die nicht auf Tt liegen. Die Funktionen Vp gehdren zu jenen Knoten (n bis n<"*")
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welche auf I'e zu liegen kommen, wobei n“"*" die maximal Knotennummer darstellt. Somit
sind deren Funktionswerte nach (2.72) bekannt.
Das resultierende Galerkin‘sche Gleichungssystem [44] l&sst sich nun folgend anschreiben:
| grad N;j-ograd V,dQ+ | grad N; - joegrad V,dQ =0
Q Q

(2.76)
(i=12,..,n).

Der wesentliche Vorteil der Bestimmung des parasitaren elektrischen Verhaltens elektrisch
kurzer Antennenstrukturen ({ber die Approximation als quasistationares komplexes
Stromungsfeld ist in der Art der Anregung zu finden, zumal die Naherungslésungen der
Skalarpotenzialwerte der tatséchlichen physikalischen Potenzialdifferenz entsprechen. Dies ist
beispielsweise bei der A,V-A- bzw. der A,V-Formulierung nicht der Fall und nur durch
zusatzliche MaRnahmen, wie in [45] vorgeschlagen, zu erzwingen.

Es ist somit bei Anwendung der beschriebenen Methode grundsatzlich einfach mdglich,
sowohl symmetrische wie auch unsymmetrische Betriebsfélle der Antennenstruktur

anzuregen.
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3 Antennensysteme flur Fernfeldanwendungen

Im Gegensatz zu den Nahfeldanwendungen erfolgt die Verkopplung der Antennen der
Basisstation und des Transponders nicht notwendiger Weise im reaktiven Nahfeld welches
die Basisstation umgibt. Im Regelfall ist bei dieser Art der Anwendung von sich
ausbreitenden elektromagnetischen Wellen auszugehen. Wie im Kapitel 2 beschrieben, kann
bei elektrisch kurzen Schleifenantennen der Verschiebungsstrom im Verhaltnis zum
Leitungsstrom vernachléssigt werden. Dies hat zur Folge, dass sich elektrisch kurze
Schleifenantennen als ungeeignet erweisen, wenn die Anwendung sich ausbreitende
elektromagnetische Wellen fordert. Das heilst, um diese Art der Anwendung effizient
bewerkstelligen zu konnen, missen grundsétzlich andere Antennenformen zum Einsatz
kommen, welche eine Abldsung von elektromagnetischen Wellen von der Antennenstruktur
erlauben. Die hdufigste Antennenform, welche bei Fernfeldanwendungen (auf Seite der

Transponder-Tags) zum Einsatz kommt ist die Dipolantenne.

3.1 Maxwell-Gleichungen fur Wellenprobleme

Um also Wellenprobleme beschreiben zu konnen ist es somit notwendig, auch die
magnetisierende Wirkung des Verschiebungsstromes zu beriicksichtigen. Die Maxwell-
Gleichungen fur Wellenprobleme stellen den allgemeinsten Fall dar und lassen sich wie folgt

anschreiben [33]:

rot H=J+ jwD, (3.1)
divB=0, (3.2)
rot E=—-jwB, (3.3
divD=p. (3.4)

Fir die Materialzusammenhange gelten die Beziehungen

J=yE, B=uH und D=¢E. (3.5)
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3.1.1 Finite-Elemente-Beschreibung von Wellenproblemen

Wie bei den quasistationdren Betrachtungen ist es auch bei der Anwendung der Methode der
finiten Elemente auf Wellenprobleme notwendig, das durch die finiten Elemente diskretisierte
Problemgebiet mittels Randbedingungen zu begrenzen. Es sind hierbei im Wesentlichen zwei
Gruppen von Randbedingungen zu unterscheiden:

e Einerseits die Gruppe der Randbedingungen, die das Verhalten der

Tangentialkomponenten der Feldgrofien an Symmetrieflachen beschreiben:

Exn=0 auf T'g und (3.6)

Hxn=K auf T'y. (3.7)

K in (3.7) stellt eine etwaige vorhandene Oberflachenstromdichte dar. Bei einer
Symmetrieflache fir das magnetische Feld wird diese zu Null. Die Bedingungen (3.6)
und (3.7) beschreiben beispielsweise bei Betrachtung von Hohlleitermoden elektrische
bzw. magnetische Wénde.

e Andererseits muss durch die zweite Gruppe der Randbedingungen dafiir Sorge
getragen werden, dass der Charakter der sich von der Antennenstruktur ablosenden
elektromagnetischen Welle durch die Randbedingung welche das Problemgebiet
beschrankt nicht bzw. kaum beeinflusst wird. Die Begrenzung des Problemgebietes ist

daher so zu gestalten, dass die Sommerfeld‘sche Ausstrahlungsbedingung [41]

lim |rop|{rotE+jk0 fop xE}zo
‘rop‘—)OO |rOP|

(3.8)
néherungsweise erfillt wird.

3.1.1.1 A\V-Formulierung mit Kanten- und Knotenelementen

Wie bereits in Abschnitt 2.1.2.1 beschrieben, kann der Verschiebungsstrom bei
Wellenproblemen durch die Annahme einer komplexen Leitfdhigkeit o im gesamten
Problemgebiet berticksichtigt werden. Die Einfihrung des magnetischen Vektorpotenzials
und des modifizierten elektrischen Skalarpotenzials zur Beschreibung der Feldgrofien
erfordert wiederum zwei Gleichungen:

rotl rot A+ joo, (A+grad v)=0, (3.9)
U
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div (- jwo, (A+grad v))=0. (3.10)

Mit den Randbedingungen:

NxA=0 und v=konst=vy auf I'g (3.11)

irotA><n: K und
H (3.12)

—jowoen-(A+grad v)=0 auf I'y

entspricht das Randwertproblem jenem, welches im Abschnitt 2.1.2.1 als Full-Wave-Problem
ohne Beriicksichtigung des Ausstrahlverhaltens bezeichnet wurde. Die einfachste Moglichkeit
die Bedingung (3.8) im Randwertproblem zu berticksichtigen, stellt die sogenannte Absorbing
Boundary Condition (ABC) 1. Ordnung dar. Diese Randbedingung kann als Impedanz-
Randbedingung betrachtet werden. Bei geniigend groflem Abstand von der ausstrahlenden
Struktur stehen die sich ausbreitenden Feldkomponenten E und H im rechten Winkel
aufeinander und deren Scheitelwerte sind durch die Wellenimpedanz 7 des Mediums
miteinander verknipft [33]. Fir sich im Vakuum ausbreitende elektromagnetische Wellen
gilt:

ﬁ: ’g‘—;’:nzwm. (3.13)

Dieses Verhaltnis kann durch die Bedingung
nxrot E+ jkonx(nxE)~0 auf I'pyq (3.14)

naherungsweise erzielt werden. Durch Einsetzen von (3.3) und (3.5) in (3.14) erhalt man
schlieBlich fur die Betrachtung im Vakuum:
Hxn—iEt ~ 0 bzw. Hxn:lEt

n n (3.15)
auf T'pyq -

E: in (3.15) entspricht der Tangentialkomponente der elektrischen Feldstarke auf dem das
Problemgebiet begrenzenden Rand I'paq -
Werden die gleichen Losungsansétze (2.36) und (2.37) wie bei der A,V-A-Formulierung

herangezogen, so lasst sich fir das Randwertproblem (3.9) —(3.12) das Galerkin‘sche

Gleichungssystem wie folgt anschreiben:
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[ rot N; -lrot ALdQ+ | jooNj-AdQ+

Q H Q
(3.16)
+[ joocNj-grad v, dQ— [ Nj-KdI'=0 (i=12,...,n),
Q Iy
[ grad Nj- joo, (Ap+grad v,)dQ=0 (i=12,..,ny). (3.17)
9

Um nun die ABC 1.0rdnung in dieses Gleichungssystem zu integrieren, muss durch
Einsetzen von (3.7) bzw. (3.12) und (3.15) das Oberflachenintegral in (3.16) durch:

[ Nj-KdI'= | Ni-lrotAxndl“: | NiiEtdF. (3.18)
Iy Iy H ['Rad
ersetzt werden.
Nachdem sich die elektrische Feldstarke sowohl aus A als auch v zusammensetzt ist es
sinnvoll, an der ABC 1.Ordnung fiir v zusitzlich eine homogene Dirichlet‘sche

Randbedingung vorzuschreiben [25]. Somit folgt fir (3.18):

I'Rad n I'Rad
Der Nachteil, den diese Methode zur Begrenzung des Problemgebietes mit sich bringt, ist in

der Tatsache zu finden, dass die Naherung (3.14) nur fur senkrecht auf die Berandung
auftreffende Wellen gilt. Die Erfiillung dieser Bedingung ist somit von der Positionierung der
Berandung zur ausstrahlenden Struktur abhangig. D.h. je weiter die Berandung entfernt ist,
desto genauer wird die Approximation [41].

Eine weitere Mdoglichkeit zur Berandung des Problemgebietes kann durch Vorschreiben
sogenannter Perfectly Matched Layers (PMLs) [46-48] gefunden werden. Das in erster
Néaherung reflexionsfreie Verhalten dieser PMLs st in den unphysikalischen
Materialeigenschaften der PMLs begriindet. Das PML-Material ist charakterisiert durch
komplexe, anisotrope Materialeigenschaften [46]. Der wesentliche Vorteil, den die PML
gegenuber der ABC 1. Ordnung bietet, ist im Verhalten einer nicht normal auf die Berandung
auftreffenden elektromagnetischen Welle zu finden. Es kann gezeigt werden, dass das
Reflexionsverhalten der PMLs unabhéngig vom Einfallswinkel der Welle ist [48]. Dies hat
somit zur Folge, dass die PMLs im Gegensatz zur ABC 1. Ordnung wesentlich naher zur
ausstrahlenden Struktur platziert, und somit das Problemgebiet verkleinert werden kann [47].
Als nachteilig erweisen sich die komplexen Materialeigenschaften der PMLs im Hinblick auf
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die Anwendung iterativer Losungsmethoden, da diese die Konditionierung des resultierenden
Gleichungssystems negativ beeinflussen [49]. Bei der Anwendung direkter Lésungsmethoden
spielt dies jedoch keine Rolle. Auf die Wahl der Art der Randbedingungen wird im Kapitel 5
naher eingegangen.
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4 Anwendung der finiten Elemente-Methode auf

Nahfeldanwendungen

Im folgenden Kapitel wird die Anwendung der Methode der finiten Elemente auf eine
Problemstellung gezeigt, welche aufgrund der Arbeitsfrequenz und der physikalischen
Ausdehnung der Antennen bei erster Betrachtung eine quasistationdre Né&herung als
ausreichend erscheinen lasst. Es wird sich zeigen, dass fir die isoliert betrachteten Antennen
diese Naherung als zuléssig anzusehen ist. Bei der Analyse der Applikation erweist sich

jedoch eine quasistationdre N&herung als unzuléssig.

4.1 Verhaltensbeschreibung von Schleifenantennen durch
aquivalente elektrische Ersatznetzwerke

Wie bereits im einleitenden Kapitel erwahnt, stellt die Beschreibung des elektromagnetischen
Verhaltes durch &quivalente Ersatznetzwerke eine von vielen Mdglichkeiten dar,
Schleifenantennen fur Nahfeldanwendungen zu charakterisieren. Den Vorteil, welchen diese
Art der Beschreibung mit sich bringt ist, dass das resultierende Ersatznetzwerk einfach in die
Netzwerkmodellierung der integrierten Schaltung des Transponders eingebunden werden
kann. Da im Allgemeinen die genannten Anwendungen im Zustand der Resonanz betrieben
werden und somit sowohl die Resonanzfrequenz als auch die Gite der Antennenstruktur von
Interesse sind, ist es notwendig, sowohl das ohmsch-induktive Verhalten und auch das
parasitdre kapazitive Verhalten zu charakterisieren. Fir die Beschreibung mittels
Ersatznetzwerk findet man in der Literatur wie z.B. in [50] h&ufig einen gemischten
Resonanzkreis wie in Abb. 4.1 dargestellt. Dabei beschreibt Rs die Ohm’schen Verluste der
Schleifenantenne, Ls die Selbstinduktivitat und somit das magnetische Verhalten und Cp stellt

ein MaR fur das parasitare kapazitive Verhalten dar.

Abb. 4.1 Antennenersatzschaltbild der elektrisch kurzen Schleifenantenne
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4.2 Schleifenantennen fur Nahfeldanwendungen

In den folgenden Abschnitten soll die Extraktion der Ersatzschaltbilder einer
Schleifenantenne nicht als Analyseproblem behandelt werden. Es wird anhand eines
Syntheseproblems gezeigt, welche Maoglichkeiten die Beschreibung des Gesamtsystems,

bestehend aus Antennenstruktur und Transponder in Form von Ersatznetzwerken bietet.

4.2.1 Design-Richtlinien unter Einhaltung des zu Grunde liegenden
Standards

Obwohl die in dieser Arbeit betrachteten Anwendungen, wie bereits erwéhnt, in den ISM-
Bandern betrieben werden und im Regelfall keiner speziellen Lizensierung bedirfen, ist es
notwendig, auch hier Grenzwerte hinsichtlich der erzeugten Feldstarken einzuhalten.
Grundsétzlich ist zwischen erwinschten und unerwiinschten Emissionen zu unterscheiden,
wobei die unerwinschten Funkstorabstrahlungen bei dem im Folgenden beschriebenen
Syntheseprozess unbertcksichtigt bleiben.

Der Antennensyntheseprozess wird beispielhaft an einem handelsublichen Einkanal-
Transceiver mit einer Betriebsfrequenz von f=27,125 MHz [51] beschrieben, wobei als
Designkriterium eine Reichweite von d=35m gefordert sein soll. Es sollen
Schleifenantennen zum Einsatz kommen, deren Abmessungen auf etwa die GroRe einer
halben Kreditkarte (42,5 mm x 54 mm) beschrankt sind.

4211 ETSI EN 300 330

Fur sogenannte Short Range Devices (SRD), welche uber induktive Schleifenantennen auf
Betriebsfrequenzen im Frequenzbereich von f =9 MHz bis f = 30 MHz betrieben werden, gilt
auf europdischer Ebene der Standard ETSI EN 300 330 [52].

4.2.1.2 Grenzwerte und deren Einfluss auf das Antennendesign

Um die Reichweitenforderung einhalten zu kdnnen, ist zundchst die Frage zu klaren, ob diese
bei der getroffenen Auswahl des Transceivers Uberhaupt unter Einhaltung der im Standard
definierten Grenzwerte erreicht werden kann. Das heil3t, der Syntheseprozess ist auf Seiten
der Empféangerstruktur zu beginnen. Hierbei dient die Empfindlichkeit des Empféangers als
MaR fiir die Funktionalitat des Ubertragungssystems. Somit ist zunachst zu klaren, ob unter
Einhaltung der Grenzwerte des Standards eine gentigend hohe magnetische Erregung am Ort

des Empféangers erzielt werden kann, um der Empfindlichkeit des Empfangers zu genuigen.



Anwendung der finiten Elemente-Methode auf Nahfeldanwendungen 30

Nachdem aus dem Standard lediglich der Grenzwert der magnetischen Erregung in einer
Entfernung von 10 m zu entnehmen ist, muss dieser zundchst auf die geforderte Entfernung
von 3,5 m entsprechend dem Standard umgerechnet werden. Betrachtet man die geforderte

Reichweite im Verhéltnis zur Wellenldnge bei der Arbeitsfrequenz

. 3.108M
A=—=— S ~1106m, (4.1)
f 27125 MHz

so zeigt sich, dass hier nach den Definitionen der Feldregionen nach [28] nicht mehr von einer
reinen Nahfeld-Anwendung ausgegangen werden kann, da sich deren Grenze bei der
betrachteten Frequenz zu

A 11,06 m

— =176 m 4.2)
27 27

ergibt. Des Weiteren wird deutlich, dass, obwohl der Standard fir SRD gilt, der angegebene
Grenzwert der magnetischen Erregung von 42 dBpUA/m als Fernfeld-Wert zu betrachten ist,
da mit guter Naherung bei einem Abstand von 10 m davon ausgegangen werden kann, dass
die sich ausbreitenden Feldkomponenten tberwiegen. Die eingehenden Betrachtungen zeigen
zwar, dass der Grenzwert des Standards als Fernfeld-Wert zu betrachten ist, es jedoch
zusétzlich zu Uberprifen ist, ob bei der geforderten Reichweite bereits die Fernfeld-
Komponente tberwiegt. Da Schleifenantennen zum Einsatz kommen sollen, deren GréRRen auf
elektrisch kurzes Verhalten schlieBen lassen, ist fur diese Art der Antennen zu untersuchen,
bei welchem Abstand von der Antenne die sich in weiterer Folge ausbreitende Komponente
der magnetischen Erregung dominiert. Dies ist von Interesse, da entlang der Rotationsachse
der Schleifenantenne im Fernfeld die Abnahme der Feldkomponenten in erster Naherung
proportional mit 1/r vonstattengeht, hingegen im Nahfeld mit einer Abnahme von ~ 1/r®
gerechnet wird [27]. Aufgrund dieser Proportionalitdten ergeben sich somit deutlich
unterschiedliche Absolutwerte fur die Grenzwerte bei der geforderten Entfernung von 3,5 m.

Die Abstrahlcharakteristik elektrisch kurzer Schleifenantennen ist ahnlich jener des
infinitesimalen Linearstrahlers [28] und weist in Richtung der Rotationsachse der Schleifen-
antenne (koaxiale Orientierung) nahezu keine sich ausbreitende elektromagnetische Welle
auf. Im Gegensatz dazu wird sich in der durch die Leiterschleife aufgespannten Ebene
(koplanare Orientierung) eine Ausbreitung einer elektromagnetischen Welle ergeben. Um nun
dem Grenzwert zu gendigen, ist es notwendig, jenen Abstand von der Antennenstruktur zu

finden, ab welchem die sich ausbreitende Feldkomponente (im Falle der elektrisch kurzen
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Schleifenantenne ist dies jene Komponente in koplanarer Orientierung) Uberwiegt. Da
zundchst keine Geometrie der Schleifenantenne definiert ist, erweist es sich als vorteilhaft von
einem magnetischen Dipolmoment der Antenne auszugehen. Das magnetische Moment eines

Stréomungsfeldes ist nach [33] allgemein durch

1
m=={rqxJdV, 4.3
5 \{ QxJdVg (4.3)
gegeben.
Geht man nun der Einfachheit halber nach Abb. 4.2 von einer elektrisch kurzen, kreisrunden

Leiterschleife mit konstanter Stromdicht J und einem Radius von R aus, so folgt fir das

magnetische Moment dieser Anordnung
1 1
M==[roxJdVyg==((rpxJ)dI-dl'=
20l Vg =3 (rgx9)

(4.4)
:l _[ erdI':IFAmn,
21ﬁAnt

wobei I'ant der von der Schleife aufgespannten Flache entspricht und n der Normalvektor auf

diese ist.

[

Abb. 4.2 Stromschleife in der x-y-Ebene

Die einzelnen Feldkomponenten kdnnen durch Losen der inhomogenen Wellengleichung fir

das Vektorpotenzial

AA+K2A = -1 (4.5)

gefunden werden [28], [33]. Geht man auch hier wieder von der oben genannten
Vereinfachung aus, so findet man als Losung fiir (4.5) [28]
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e—Jkr

dl, (4.6)
T C r

wobei | im Allgemeinen eine zeitharmonische Anregung, C den Integrationsweg (hier der
Schleifenumfang), r den Betrag des Quell-Aufpunkts-Vektors r und dl” das differenzielle
Wegelement entlang des Umfangs beschreibt.

Betrachtet man die kreisrunde Leiterschleifen im Kugelkoordinatensystem, so zeigt sich, dass
der Strom nur in ¢-Richtung flieBen wird, wodurch sich lediglich eine ¢-Komponente des

Vektorpotenzials nach

_ jk\/rz +R%-2rRsin(6)cos(¢—¢")

2
A=A¢e¢=4iR(j) 15 cos(f—¢' dge;  (4.7)

4 )\/rz+R2—2rRsin(9)cos(¢—¢')
ergibt.

Geht man weiter davon aus, dass die Stromstérke 14 keine Funktion des Winkels ¢ ist (gilt flr
elektrisch kurze Antennen), so folgt 1,=1o und es ergibt sich eine Unabhangigkeit des
resultierenden Vektorpotenzials vom Betrachtungswinkel ¢. Gleichung (4.7) vereinfacht sich

ZU

_jk\/rz+R2—2rRsin(¢9)COS(¢')
dg'. (4.8)

Ay =’U—IOR2jﬂcos(¢‘)
4r o \jr2+R2—2rRsin(6)cos(¢')
Nach [28] findet man mit einer Reihenentwicklung des Bruchterms des Integranden in (4.8)
fir die g-Komponente des Vektorpotenzials
2 .
HMIoR™ ke[ JK 1Y
~—— ¢ —+—= [sin(@ 4.9
A¢ 4 r r2 ( ) ( )
und schlief3lich fiir die magnetische Erregung in Kugelkoordinaten:
jkR?14 cos (0 i
H :JO—Z()|:1+ i:| e_Jkrer
2r
(4.10)

kR)Z14sin (6 -

_( ) 0 ( )1+.i_ 1 e_Jkreg.
4r jkr (kr)?

Nimmt man nun eine in der x-y-Ebene liegende Leiterschleife an, so kann H durch Wahl des

Winkels @ in die koaxiale bzw. koplanare Komponente zerlegt werden. Fur die koaxiale

Komponente gilt somit mit &= 0°:
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A )
H, = KR |y 1 ok (4.12)
o2 jkr

bzw. fir den Betrag der magnetischen Erregung mit dem magnetischen Moment der
Stromschleife nach (4.4):

m| | (AJZ
H,|= r<+—/1 . 4.12
Hal =" > (412)
SchlieRlich gilt fur die koplanare Komponente mit 8= 90°:
2 .
|4Xy=—‘kR)'° 1ot L gk, (4.13)
! 4r jkr - (kr)?
bzw. flir den Betrag
4 2
\ny\:_hﬂ_ (Zirj _(Eﬁrj +1. (4.14)
' 47[!‘3 A A

Durch Gleichsetzen von (4.12) und (4.14) und Aufldsen nach dem Betrag der Abstandes r

ergibt sich bei der Arbeitsfrequenz von f = 27,125 MHz eine Distanz von

r=4,14m, (4.15)

ab welcher die koplanare Komponente der magnetischen Erregung jene der koaxialen
uberwiegt (siehe dazu auch Abb. 4.3). Es sei jedoch nochmals erwahnt, dass der berechnete
Abstand nur unter der Voraussetzung gilt, dass ein elektrisch kurzes Verhalten angenommen

werden kann und eine kreisrunde Geometrie vorliegt.

1,0E+03

—koaxiale Komponente
1,0E+02

—koplanare Komponente
1,0E+01
1,0E+00

1,0E-01
1,0E-02 \
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Magnetische Erregung in A/m
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1,0E'O7 T T T T T T T T T T T 1
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Abstand in m

Abb. 4.3 Magnetische Erregung in koaxialer bzw. koplanarer Orientierung fiir [m| = 1 Am?
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Betrachtet man nun die geforderte Reichweite von d = 3,5 m im Verhaltnis zur berechneten
Grenze (4.15) zwischen dem Nahfeld und dem Fernfeld, so lasst sich vermuten, dass hier
noch von einer Nahfeld-Anwendung gesprochen werden kann. Fur die Berechnung der
maximalen magnetischen Erregung (dem Standard genlgend), ist dies jedoch nicht
ausreichend, da nach den Definitionen des Standards erst sicher von einer Nahfeld-
Anwendung ausgegangen werden darf, falls

i >3d (4.16)
27

gilt und somit der Grenzwert in einem Abstand von 10 m fir die Anwendung im Abstand d
als Nahfeld-Wert betrachtet werden darf. Umgekehrt darf erst sicher von einer Fernfeld-

Anwendung gesprochen werden wenn

i <0,3d (4.17)
27

gilt, und somit der Grenzwert in einem Abstand von 10 m fir die Anwendung im Abstand d
als Fernfeld-Wert betrachtet werden kann.

Zumal beide Bedingungen nicht erfullt sind, kann somit nicht eindeutig aus dem Grenzwert
bei 10 m auf den tatsachlichen Grenzwert bei der geforderten Reichweite geschlossen werden.
Der Standard bietet jedoch auch fir diesen Fall eine Mdoglichkeit zur Bestimmung des
Grenzwertes. Dem Anhang K des Standards [52] folgend muss zunachst aus dem Grenzwert
bei 10 m das magnetische Dipolmoment der Schleifenantenne berechnet werden. Abhéngig

von der Arbeitsfrequenz ergeben sich zwei Moglichkeiten:

A 2354~414m=10m, (4.18)
27

y)

2_.2,354:4,14m<10m. (4.19)
T

Die Bedingung (4.18) ist offensichtlich nicht erfullt und somit muss das magnetische
Dipolmoment der Bedingung (4.19) folgend berechnet werden. Vergleicht man nun den
errechneten Grenzwert aus der komponentenweisen Betrachtung der magnetischen Erregung
(4.15) mit den analytischen N&herungswerten aus (4.18) bzw. (4.19), so wird deutlich, auf
welchen grundsétzlichen Betrachtungen das Vorgehen im Anhang K des Standards basiert.
Das magnetische Dipolmoment, der Bedingung (4.19) folgend berechnet sich zu

x2.10% .47
Ix® +x2 102 +10%

Im| = Hyg ~0,0483 Am? (4.20)

mit
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x= ~176m. (4.21)
27

Bei der Berechnung des Dipolmoments nach (4.20) wird davon ausgegangen, dass der
absolute Grenzwert Hip im Abstand von 10 m flr die gegebene Arbeitsfrequenz als Fernfeld-
Wert betrachtet werden kann. Der tatsachliche Grenzwert fir die magnetische Erregung im
geforderten Abstand von d = 3,5 m errechnet sich nun (ebenfalls dem Standard folgend) mit
(4.20) zu

g - T rd” I rd® A (4.22)

27r(x+d3) m

Die Berechnung nach Vorschrift (4.22) erklart sich durch die Tatsache, dass die geforderte
Reichweite unterhalb des nach (4.15) errechneten Schnittpunktes liegt und folglich davon
ausgegangen wird, dass die koaxiale (sich nicht ausbreitende) Komponente Gberwiegt.

Der nach (4.22) berechnete Grenzwert darf, um dem Standard zu genugen, durch das
magnetische Dipolmoment der Sendeantenne somit nicht tberschritten werden. Gleichzeitig
stellt sich jedoch die Frage, ob die dem Standard genligende magnetische Erregung im
Abstand von 3,5 m iberhaupt ausreichend hoch ist, um eine Funktionalitat fur die gewahlten
Einkanal-Transceiver zu gewahrleisten. Um diese Frage beantworten zu konnen, ist es
notwendig, die im Datenblatt des Transceivers gegebene Empfangerempfindlichkeit auf eine
in der Empfangsantenne induzierte Spannung umzurechnen. Fir den gewéhlten Transceiver
gilt hierbei laut Datenblatt -79 dBm an 420 Q (worst case bei einer Datenrate von 212 kBit/s).
Somit muss am Empféanger eine Spannung von 72,7 UV gegeben sein [51].

Nachdem kein Antennendesign vorgegeben ist, wird zundchst von der zur Verfligung
stehenden Flache (halbe Kreditkarte) bei lediglich einer Windung ausgegangen und
angenommen, dass die von der Sendeantenne erzeugte Erregung bei der geforderten
Reichweite auf der zur Verfligung stehenden Flache als konstant betrachtet werden kann.
Somit kann mit Hilfe des Induktionsgesetzes die induzierte Spannung bei zeitharmonischer

Betrachtung nach

[Ging| = |~ Jor0Hd Acarte| = 331,81V (4.23)
abgeschatzt werden.
Im Vergleich zur Empfindlichkeit des Transceivers ist daher davon auszugehen, dass die
geforderte Reichweite unter Einhaltung der Grenzwerte des Standards sicher gewéhrleistet ist.

Die bisherigen Untersuchungen hinsichtlich der geforderten Reichweite wurden lediglich auf
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Basis des Standards durchgefuhrt, andererseits muss jedoch der Einkanal-Transceiver im
Sendebetrieb in der Lage sein, einen geniigend hohen Antennenstrom treiben zu kénnen, um
im geforderten Abstand der Empfindlichkeit des Empféngers zu genigen, d.h. eine genligend
hohe magnetische Erregung hervorrufen zu kénnen.

Um diese Frage beantworten zu kénnen, ist es notwendig, aus der im Datenblatt gegebenen
maximalen Sendeleistung, welche die Endstufe des Transceivers liefert, auf einen
Antennenstrom der Sendeantenne zu schlielen. Die erforderlichen Untersuchungen werden

im den folgenden Abschnitten beschrieben.

4.2.2 Berechnung der Ersatzschaltbildparameter von Schleifen-
antennen

Dem Datenblatt des gewéhlten Transceivers folgend ist die Leistungsendstufe des
Transceivers in der Lage, eine Leistung von 10 dBm an eine Last von 420 Q zu liefern. Dieser
Lastwiderstand setzt sich aus der Impedanz der Antenne und einem notwendigen
Anpassnetzwerk zusammen. Wie sich im Folgenden noch zeigen wird, ergibt sich die
Notwendigkeit des Anpassnetzwerkes aus der Tatsache, dass aufgrund des schlechten
Abstrahlverhaltens die Antennenimpedanzen von Schleifenantennen im Wesentlichen durch
deren Induktivitdt dominiert werden.

Fur eine systematische Untersuchung hinsichtlich des notwendigen Antennenstromes in der
Sendeantenne ist es unumganglich, eine Beschreibung der Antenne in Form eines
aquivalenten Ersatznetzwerkes zu finden, um in weiterer Folge auf Basis von
Netzwerksimulationen mit den gegebenen Randbedingungen auf den tatsdachlich in der
Antennenstruktur flieBenden Strom schlielen zu kdnnen. Der so ermittelte Antennenstrom
soll in weiterer Folge in das finite Elemente-Modell der Antennenstruktur eingeprégt werden
um damit die magnetische Erregung bei der geforderten Distanz zu bestimmen.

Alle bisherigen Untersuchungen wurden ohne ein konkret vorliegendes Antennendesign
durchgefihrt bzw. war dies soweit nicht von unmittelbarer Notwendigkeit. Um nun fir die
weiterflhrenden Untersuchungen hinsichtlich des Antennenstromes von einem konkreten
Design ausgehen zu konnen, muss zunéchst die erforderliche Bandbreite des Systems als
Designkriterium herangezogen werden. Bezient man die Betriebsfrequenz auf die
erforderliche Bandbreite der Applikation, so kann (ber die maximale Gilte des

Gesamtsystems nach
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.
Q=5 (4.24)

eine Aussage getroffen werden. Flr den gewéhlten Transceiver ergibt sich bei der maximalen
Frequenzverschiebung des FSK-Signals von * 106 kHz eine Betriebsglite von Qg = 128.
Praktisch werden jedoch kaum Betriebsgiiten > 70 realisiert [27]. Beschreibt man nun der
Einfachheit halber die Schleifenantenne als reinen Parallelresonanzkreis (eine &quivalente
Transformation bei der Betriebsfrequenz wird hierbei vorausgesetzt) so findet man nach der
Definition der Gite eines resonanten Systems [53]

B 272'(vaag +W,, )|
C ResT |

QB (4.25)

erlust
Resonanz

nach Rechnung fur den Parallelresonanzkreis

Qg =Rp F . (4.26)
P

1

fros = ———
" 2 Chlp

gegeben. Der Parallelwiderstand Rp setzt sich hierbei aus dem tatsachlichem Wirkwiderstand

Die Resonanzfrequenz ist durch

(4.27)

der Schleifenantenne, wobei aufgrund des schlechten Abstrahlverhaltens hier die Ohm*schen
Verluste der Leiterbahn dominieren, und einem zusatzlichen Parallelwiderstand zur
Reduktion der Gute zusammen. Die Parallelkapazitat ergibt sich aus der parasitaren Kapazitat
der Antennenstruktur und der sogenannten Resonanzkapazitat [51] welche notwendig ist, um
die Resonanzfrequenz der Antenne auf die Betriebsfrequenz fy, abzustimmen. Betrachtet man
(4.26) und (4.27) so wird deutlich, dass die einzelnen Parameter des Ersatzschaltbildes nicht
eindeutig bestimmt sind. Dem Datenblatt [51] folgend, werden sowohl fir den
Déampfungswiderstand als auch fir die Resonanzkapazitdt Grenzwerte angegeben.
Grundsétzlich sollte jedoch das Antennendesign so angelegt werden, dass die
Resonanzkapazitdt nicht dem unteren Grenzwert entspricht, da sich fur sehr kleine
Resonanzkapazitdten eine starkere Beeinflussung durch etwaige zusétzliche parasitére
Kapazitaten ergibt. Setzt man nun beispielsweise als unteren Grenzwert von C,es = 50 pF fir
die Resonanzkapazitat an und geht davon aus, dass die parasitare Kapazitat der Antenne im

Verhaltnis zu dieser vernachlassigbar klein ist, so folgt aus (4.27) flr die Induktivitat:
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Lp=— 1 _688NH. (4.28)

(27f0)*Cp
Der nach (4.28) berechnete Wert der Induktivitat ist als Richtwert anzusehen, liefert
hinsichtlich des eigentlichen Antennendesigns jedoch keine zusatzlichen Informationen.
Andererseits ist die zur Verfligung stehende Flache durch 42,5 x 54 mm beschrénkt und laut
[51] eine Schleifenantenne mit bis zu zwei Windungen zu bevorzugen. Zur optimalen
Ausnutzung der zur Verfligung stehenden Flache bietet sich somit eine rechteckige
Schleifenstruktur an. Es sei an dieser Stelle erwahnt, dass die Untersuchungen im
vorhergehenden Abschnitt auf Basis einer kreisrunden Leiterschleife durchgefiihrt wurden.
Wie sich jedoch in Abschnitt 4.2.4 nach Auswertung der finiten Elemente-Simulationen noch
zeigen wird, sind die magnetischen Erregungen einer kreisrunden bzw. rechteckigen
Leiterschleife in der geforderten Entfernung nahezu ident. In der Literatur (beispielsweise
[54], [55]) findet man eine Vielzahl von Naherungsformeln zur Berechnung der Induktivitat
von Schleifenantennen. Nach [54] kann die Induktivitét einer rechteckigen Schleifenantenne

Uber
21,1,

+
W(|b +4fla2 + Isz

I 2laly +2[w+«/la2+lb2 —(|a+|b)}
W(|a +«/|a2 +1,2 j

abgeschatzt werden. Gleichung (4.29) liefert einen Richtwert der Selbstinduktivitdt in nH,

Lx~4 Ib-ln

(4.29)

wobei die Geometrie in cm einzugeben ist. Geht man des Weiteren von einer Proportionalitét
der Induktivitdt mit dem Quadrat der Anzahl der Windungen N aus [55], so folgt fir eine
rechteckige Schleifenantenne mit den Seitenldngen I, = 4,25 cm und |, = 5,4 cm sowie einer

Leiterbahnbreite von w = 0,05 cm fur die nach (4.29) berechnete Induktivitat mit N = 2:

Ls =692 nH. (4.30)

Das finite Elemente-Modell des Gber den vorangehenden Weg ermittelten Antennendesigns
ist in Abb. 4.4 dargestellt. Die Windungen sind hierbei deckungsgleich (bereinander
angeordnet um die wirksame Flache zu maximieren. Das dargestellt Modell ist als
akademisches Beispiel zu betrachten, zumal ohne zusétzliches Tréagermaterial (beispielsweise

FR4) keine mechanische Stabilitdt gegeben ist. Hinsichtlich der Extraktion der
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Ersatzschaltbildparameter ergeben sich dadurch jedoch keine Einschrankungen der
Allgemeinheit.

Abb. 4.4 Prinzipielles Antennendesign: Schleifenantenne mit zwei Windungen

Da bei der vorliegenden Problemstellung auch die Gute und somit auch die Ohm‘schen
Verluste von Interesse sind, ist es notwendig, auch das Innere der Leiterbahnen zu
diskretisieren. Hierbei erweist sich die angenommene Leitfahigkeit von

ooy =57-106 > (4.31)

m

als durchaus problematisch, da sich bei der gegebenen Arbeitsfrequenz nach [33] lediglich

5= /; ~12,8um (4.32)
7 ¥ upocu

aufgrund des Skineffektes ergibt. Um auch fur diesen Fall bei einer Leiterbahndicke von

eine Eindringtiefe von

typischer Weise dcy = 35 pum physikalische Losungen fir die Stromdichte zu erhalten, ist es
notwendig, jenen Kantenbereich, wo aufgrund des Skineffekts der tatsachliche Stromfluss zu
erwarten ist, entsprechend fein zu diskretisieren. Die Erfahrung zeigt, dass jener Bereich
welcher durch ¢ bestimmt ist, zumindest durch ein finites Element hoherer Ordnung
nachgebildet werden sollte, d.h. die Kantenldnge des finiten Elements soll in etwa der
Eindringtiefe entsprechen. Hierbei erweisen sich die verwendeten Hexaeder-Elemente mit den
Polynomfunktionen zweiter Ordnung als vorteilhaft, da mit diesen im Gegensatz zu den

haufig angewandten Tetraeder-Elementen mit Polynomfunktionen erster Ordnung der
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Stromverdrangungseffekt besser approximiert werden kann. Zusétzlich zur Eindringtiefe ist
auch Augenmerk auf die Ecken der Leiterbahn zu legen. Auch hier zeigt sich, dass, ausgehend
von den Ecken die Kantenlédnge der finiten Elemente kontinuierlich vergroRert werden sollte,
um auch hier eine maoglichst physikalische Stromdichteverteilung durch die Approximation
mit den Polynomfunktionen zu erzielen. Erfahrungsgeméfl? kann durch eine um den Faktor
zehn kontinuierlich vergroRerte Kantenlange der finiten Elemente eine qualitativ ausreichend

gute Approximation der Stromdichteverteilung erzielt werden (siehe dazu Abb. 4.5).

Abb. 4.5 FE-Diskretisierung im Ecken- und Kantenbereich der Leiterbahn

Fur die numerische Simulation von Antennenstrukturen mit zwei ausgepragten Anschliissen
bietet sich idealer Weise die A,V-A- bzw. A,V-Formulierung an, da hierbei relativ einfach im
Bereich des sogenannten Feed-Gap (der Bereich zwischen den Antennenanschliissen) eine
Spannung eingepragt werden kann. Wie bereits in Abschnitt 2.1.2.1 beschrieben, kann die
Anregung Uber die Vorgabe eines konstanten Vektorpotenzialwertes |Awn| = konst. im Feed-
Gap oder durch Vorgabe eines konstanten Skalarpotenzialwertes an den Antennenanschliissen
erfolgen. Ist man lediglich an der Antennenimpedanz fur den symmetrischen Betriebsfall
[28], [56] interessiert, so erweist sich die Anregung Uber das Vektorpotenzial als einfachste

Art der Anregung.

Abb. 4.6 Feed-Gap der Schleifenantenne
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In Abb. 4.6 ist jener Bereich des Feed-Gap rot markiert, an dessen Mantelflachen (respektive
an den zur Mantelflache gehorenden Elementkanten) ein konstanter Vektorpotenzialwert
vorgegeben wird. Im konkreten Beispiel wurde |An| SO gewahlt, dass sich der Scheitelwert

der Spannung im Feed-Gap von
Ugap =1V (4.33)

ergibt. Geht man von der konkreten Lange des Feed-Gap (hier lgeq = 2 mm) aus, SO muss, um

die geforderte Spannung zu erreichen, eine elektrische Feldstéarke von

U
“Gap _ IV _gpo M (4.34)

E:
g lfeeq 2MM m

im Feed-Gap vorherrschen. Nach (2.17) kann nun der Betrag des magnetischen
Vektorpotenzials bestimmt werden, wobei, wie bereits in Abschnitt 2.1.2.1 erwahnt, das

Skalarpotenzial bei dieser Art der Anregung auf null zu setzen ist. Fir |Asp| folgt somit:

\Y
|An|="—"= =2,934.10"° —. (4.35)
o 27-27,125 MHz m

E(t) [V/m]
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Abb. 4.7 Eingepragtes elektrisches Feld im Feed-Gap

In Abb. 4.7 ist die elektrische Feldstarke als Vektor-Plot im Bereich des Feed-Gap zu sehen.
Es zeigt sich hierbei, dass durch die VVorgabe von |A¢q| nach (4.35) die geforderte elektrische
Feldstarke erreicht wird und sich somit die entsprechende Spannung einstellt. Nachdem bei
der vorliegende Problemstellung auch die parasitire Kapazitat der Antennenstruktur zu

bestimmen ist, ist es hier sinnvoll, wie in Abschnitt 2.1.2.1 beschrieben vorzugehen und im
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gesamten Problemgebiet mit einer komplexen Leitfahigkeit zu rechnen. Gleichzeitig wird
vorerst davon ausgegangen, dass die sich ausbreitenden Feldkomponenten vernachldssigbar
sind, d.h. es wird darauf verzichtet das Problemgebiet durch ABCs oder PMLs zu begrenzen.
Zumal das magnetische Verhalten der Schleifenantenne dominiert und in weiterer Folge die
Untersuchungen hinsichtlich der Standardkonformitét im Focus stehen, ist es vernlinftig, jene
Art der Randbedingung zur Begrenzung des Problemgebietes zu wahlen, welche die zu
erwartende Charakteristik des Magnetfeldes mdglichst richtig approximiert. Aus diesem
Grund wird das Problemgebiet durch die Randbedingung (3.6) begrenzt, welche bei der
vorliegenden  A,V-Formulierung einer Dirichlet’schen  Randbedingung entspricht.
Abbildung 4.8 zeigt schlie8lich das gesamte Problemgebiet mit dem Antennenmodell und

dem die Antenne umgebenden Luftvolumen.

Abb. 4.8 FE-Diskretisierung des gesamten Problemgebietes

Um nun aus der numerischen Lésung der Problemstellung auf die Ersatzschaltbildparameter
schlieBen zu konnen, sind grundsétzlich zwei unterschiedliche Ansétze denkbar. Der erste
Ansatz beruht auf der Auswertung der komplexen Antennenimpedanz aus den Strom-
Spannungs-Beziehungen an den Antennenanschliissen und beruht somit auf der Auswertung
des Stromflusses im Antennenleiter durch Integration der Stromdichte Uber den
Leiterquerschnitt. Der zweite Ansatz beruht auf der Auswertung der mittleren magnetischen
und mittleren elektrischen Energie im gesamten Problemgebiet sowie der Auswertung der

Joul‘schen Verluste durch entsprechende Volumsintegrale.
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4.2.2.1 Ermittlung der Antennenimpedanz tber Strom-Spannungs-Beziehungen

Die Auswertung des Antennenstromes flhrt lediglich zu einer komplexen Antennenimpedanz

nach

Ug
Zpng =22 (4.36)

Tant

Zumal fur die Antennenanpassung jedoch nicht nur die komplexe Antennenimpedanz von
Interesse ist sondern vielmehr die jeweiligen Werte der Ersatzschaltbildparameter, ist es bei
diesem Ansatz notwendig, die komplexe Antennenimpedanz bei zwei unterschiedlichen
Frequenzen zu bestimmen, um so auf die Ersatzelemente riickrechnen zu kénnen. Fir den

komplexen Antenneneingangsleitwert Y an; gilt nach Abb. 4.1:

Yant = joCp + ——. 4.37
Tant = Jolp Rs + joLg (4.37)
Fur die Bestimmung der Ersatzelemente ist folglich das Gleichungssystem
joCp + ————
Y ant JonLp R+ oL
@ | _ s tJols (4.38)
Ya

nt jaCp +—m——
" Sz Rs + janlg

zu losen. Dieser Ansatz erweist sich als nachteilig, da wie aus (4.38) zu erkennen ist, das
numerische Problem fur zwei verschiedene Frequenzen zu berechnen ist. Des Weiteren setzt
dieser Ansatz voraus, dass die zu bestimmenden Parameter keine Frequenzabhéngigkeit
aufweisen, dies gilt jedoch in erster Naherung nur fiir geringfiigige Anderungen der Frequenz.
Um dem zu gendgen, sollten somit die numerischen Berechnungen bei &hnlichen Frequenzen
durchgefuhrt werden. Andererseits fuhrt eine zu enge Wahl der Frequenzpunkte lediglich zu
einer geringfugigen Anderung des Eingangsleitwertes und somit wirken sich numerische
Unsicherheiten negativ auf die Genauigkeit der zu bestimmenden Ersatzelemente aus. Aus
den  beschriebenen  Grinden  wird  dieser Ansatz  zur  Bestimmung  der

Ersatzschaltbildparameter nicht empfohlen und im Weiteren auch nicht angewandt.

4.2.2.2 Ermittlung der Antennenimpedanz Uber Volumsintegrale

Nach [53] berechnet sich die komplexe Scheinleistung S an einer beliebigen komplexen
Impedanz bei gegebenem Effektivwert der Spannung U an der Impedanz durch:
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2
_. (4.39)

c

S=U%" bzw. S =

IN‘

Fur die Ersatzschaltung der Schleifenantenne nach Abb. 4.1 folgt fur den komplexen

Eingangsleitwert Y an: nach Rechnung:

RS . a)LS
Yot =—5—5—5+ ]| oCp ——5—5— |, (4.40)
n R32+a)2L32 { R32+a)2L32
bzw. flir den konjugiert komplexen Leitwert:
* RS . a)LS
Yant =——5——5—J| Cp +——F5— |. (4.41)
n R52+a)2L32 |: R32+a)2L32

Mit (4.39) folgt fiir die Ersatzschaltung:

x Rg

:ﬁuz—ja)CPUZ'FjCOL—SUZ. (442)
Rs“ + "L,
S S

S =UH
" Rs? + @?L>

Der erste Summenterm von (4.42) ist rein reellwertig und entspricht somit der mittleren
Verlustleistung, der zweite und dritte Summenterm sind rein imaginar und entsprechen der
Blindleistung an der Gesamtimpedanz. Da die mittlere Energie W, an einem Kondensator fir

zeitharmonische Vorgange bei gegebenem Effektivwert der Spannung U durch

Wy = %cu 2 (4.43)

bestimmt ist, kann der zweite Summenterm von (4.42) wie folgt interpretiert werden:

—jaCpU? =—j2aN . (4.44)

Somit kann nach Auswertung der mittleren elektrischen Energie im gesamten Problemgebiet
der Wert der dquivalenten Ersatzschaltbildkapazitat nach
_ ZVVeI

Cp
U

(4.45)

N

ermittelt werden.
Nachdem der zweite Summenterm von (4.42) durch die mittlere elektrische Energie
interpretiert werden kann, lassen sich der erste und dritte Term mit (4.39) wie folgt

zusammenfassen:
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Rerl + 20, Rs oS u2 u® (4.46)
I = === .
e ™9 R+ @?Ls? T RgZ+wPLs? Z
Durch Umformung von (4.46) erhélt man schlieBlich
. u?
7*_ =Rs - jols, (4.47)

~ Ren+ jza’VVmag

d.h. durch Auswertung der mittleren magnetischen Energie Wmag und der mittleren
Verlustleistung Py im gesamten Problemgebiet kénnen schlielich auch die beiden noch
fehlenden Ersatzschaltbildparameter ermittelt werden.

Um somit die Ersatzschaltbildparameter der &quivalenten Ersatzschaltung nach Abb. 4.1

bestimmen zu kdnnen, sind die drei Volumsintegrale

Pver| = I E-J*dQ, (4.48)
O
o
Wiag == | B-H*dQ, (4.49)
20
— 1
W == [ E-D*dQ (4.50)
20

auszufthren, wobei fir die vektoriellen Grofien die Effektivwerte heranzuziehen sind. Diese
Art der Bestimmung der Antennenimpedanz erweist sich insofern als vorteilhaft, da hier
lediglich das Feldproblem bei einer Frequenz (der Arbeitsfrequenz) zu berechnen ist. In [48]
wurde gezeigt, dass die Impedanzbestimmung Uber die beschriebene Methode der
Berechnung der Volumsintegrale als genaueste Methode zu betrachten ist.

Fur das in Abb. 4.4 dargestellte prinzipielle Antennendesign ergeben sich schlieflich die in
Tabelle 4.1 zusammengefassten Ersatzschaltbildparameter. Es zeigt sich hierbei, dass die tber
die analytische Naherung nach (4.29) bzw. (4.30) bestimmte Serieninduktivitdt um etwa
12,4 % groRer (vgl. 692 nH zu 615 nH) ermittelt wurde als die tatsachliche Uber das
numerische Feldproblem gewonnene. Offensichtlich ist bereits bei sehr einfachen Strukturen
mit nicht zu vernachlassigenden Abweichungen zu rechnen, wenn auf analytische

Né&herungslosungen zuruckgegriffen wird.
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Auswertung der Volumsintegrale im gesamten Gebiet
1 4,035E-5 1,398E-11 2,526E-13
Ersatzschaltbildparameter aus den VVolumsintegralen
RsinQ Lsin nH CpinpF Zant in Q
0,888 615,717 1,010 0,922 +j106,869

Tabelle 4.1 Ersatzschaltbildparameter aus den VVolumsintegralen

4.2.3 Ermittlung des Antennenstroms zur Reichweitenuntersuchung

Mit den im vorherigen Kapitel bestimmen Ersatzschaltbildparametern soll nun der in der
Antenne flieBende Strom bei Anpassung der Schleifenantenne an die Transponderimpedanz
auf Netzwerkebene bestimmt werden, um in weiterer Folge wiederum Uber den Weg einer
numerischen Feldsimulation die zu erwartende magnetische Erregung in der geforderten
Entfernung bestimmen zu kdnnen. Zunachst ist es jedoch notwendig, die Antennengite zu
bestimmen um auch der Bandbreitenforderung geniigen zu kénnen. Da die eingehenden
Abschatzungen auf Basis eines Parallelresonanzkreises durchgefiihrt wurden, ist es an dieser
Stelle sinnvoll, die bestimmten Ersatzschaltbildparameter ebenfalls auf einen reinen
Parallelresonanzkreis umzurechnen. Fir die Transformation der Serienschaltung, bestehend

aus Rs und Ls in die &quivalente Parallelschaltung, bestehend aus Rp und Lp gilt nach

Rechnung:
2, 2 2
Rp :M’ (4.51)
Rs
2, 2, 2
Lp = Rs"+a'ls™ | L. (4.52)
2
w LS

Wie aus (4.51) und (4.52) zu erkennen ist, werden die Ersatzschaltbildparameter der
aquivalenten Parallelschaltung frequenzabhangig. Betrachtet man die Schaltung jedoch nur
bei der Arbeitsfrequenz, so stellt dies keine Einschrankung dar. Die Ersatzschaltbildparameter
fir den &quivalenten Parallelresonanzkreis sowie die Antennengute und auch die

Resonanzfrequenz sind in Tabelle 4.2 zusammengefasst.
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Ersatzschaltbildparameter des aquivalenten Parallelresonanzkreises

Rpin Q Lp in nH CpinpF fres iIN MHZ Qs
12391 615,761 1,010 201,768 158,7

Tabelle 4.2 Parameter des Parallelresonanzkreises

Wie aus Tabelle 4.2 zu erkennen ist, liegt aufgrund der sehr niedrigen parasitaren Kapazitét
der Schleifenantenne die Resonanzfrequenz der Antenne deutlich Uber der geforderten
Arbeitsfrequenz. Zusatzlich liegt auch die Antennengiite ber dem nach (4.24) bestimmten
theoretischen Maximalwert und sehr deutlich Uber dem praktischen Grenzwert von
QBmax = 70. Daher ist es notwendig, die Gute durch Hinzufligen des zusatzlichen
Parallelwiderstandes Ry an den Antennenanschliissen zu reduzieren. Zumal Qgmax bei der
Arbeitsfrequenz gefordert ist, ergibt sich durch Umformung von (4.27) und Einsetzen in

(4.26) fur den Gesamtddmpfungswiderstand:

- RpRy
Rp = OrosLp = =7346 Q 4.53
P QBmax res-P RP i RO ( )
und somit der notwendige Parallelwiderstand zu:
Ro = RP—RP, =18043Q). (4.54)
Rp —Rp

Das so erhaltene System, bestehend aus der Schleifenantenne und dem Dampfungswiderstand
Ro ist nun in weiterer Folge an den Transponderausgang anzupassen. Laut [51] kann der
Transponder die maximale Sendeleistung von 10 dBm im Falle eines differenziellen Betriebs
an ein Netzwerk mit einer Eingangsimpedanz von Rant+mach =420 Q abgeben. Als
entsprechendes Anpassnetzwerk soll ein kapazitiver Spannungsteiler aus C;, C, und Cz nach
Abb. 4.9 zum Einsatz kommen, da dieses mit einer minimalen Anzahl an zusétzlichen

Komponenten das Auslangen findet.
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0

Co___ Rp [] Lfé O

0O
e

Abb. 4.9 Kapazitiver Spannungsteiler als Anpassnetzwerk

Fur die Bestimmung der Komponenten der Kapazitatswerte des Anpassnetzwerkes ist es
zuléssig, die Untersuchungen anhand des Single-Ended Betriebsfalls auszufiihren. Es muss
lediglich das Antennenersatzschaltbild nach Abb. 4.10 fir die Berechnung der Komponenten

des Anpassnetzwerkes herangezogen werden.

-
(Qser

| |
o o——¢
|

Cpm"_

R L E—
o 7y 20

Abb. 4.10 Anpassnetzwerk fur den Single-Ended Betriebsfall

Die Antenne gilt als angepasst wenn gilt:

!
RAnt+Match=_ 1 +— T 1 = Zein - (4.55)
2 JCser 5t +]02Cp + joC pyy
Rp . Lp
- Jo—-
2 2

Es ergeben sich aus (4.55) zwei Bedingungen aus welchen die beiden zu bestimmenden

Kapazitaten ermittelt werden kénnen. Aus der Bedingung

IM{Zgjn} =0 (4.56)
kann nach Rechnung Cs analytisch bestimmt werden. Nach Einsetzten des Ausdrucks fur

Cser in die zweite Bedingung:

I
'R
Re{Zein}= AntEMatch (457)
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kann schlieRlich Cysr ermittelt werden, wobei sich aufgrund des resultierenden
Gleichungssystems jeweils zwei Werte theoretisch realisieren lassen. Es zeigt sich jedoch,
dass nur einer der beiden Werte praktisch sinnvoll ist, da sich aufgrund der Struktur der
Gleichung fiir Csr nach Einsetzen von Cpar nur ein technisch realisierbarer Kapazitatswert

ergibt. Flr das gegebene Design erhalt man schlieBlich fiir Cyq:

Cpar =116,29 pF bzw. C o, =103,31pF (4.58)

und weiters flr Ceer:

Ceer =— 6,88 pF bzw. Cgo = 6,88 pF. (4.59)

Es ist offensichtlich, dass nur die Kombination aus den beiden zweitgenannten Werten aus
(4.58) und (4.59) zu der gewiinschten Anpassung fihren wird. Fur den tatséchlichen
differenziellen Betriebsfall muss aufgrund der Aufteilung des Antennenersatzschaltbildes
nach Abb. 4.10 lediglich Cpar (aufgrund der Serienschaltung der beiden Resonanzkapazitaten)
halbiert werden um Anpassung zu erzielen (siehe Abb. 4.11).

Cser
| | 1
T =20k
Char I
P
il B e e

Abb. 4.11 Anpassnetzwerk fur den Differential-Ended Betriebsfall

Zur  Uberprifung der Funktion des Anpassnetzwerkes wird das Schaltungs-
simulationsprogramm PSpice (entwickelt von Microsim) herangezogen. Abbildung 4.12 zeigt
den PSpice Schaltplan der Testschaltung, welcher sich aus dem Modell der differenziellen
Ausgangsstufe des Transponders (bestehend aus den beiden Spannungsquellen V1 und V2
sowie dem Ausgangswiderstand aufgeteilt auf Rtransoutl und Rtransout2), dem
Anpassnetzwerk und dem Parallelersatzschaltbild der Schleifenantenne zusammensetzt. Das

Ergebnis der Netzwerksimulation ist in Abb. 4.13 dargestellt. Es zeigt sich, dass das
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Anpassnetzwerk seine Funktion erfullt und die Antennenimpedanz auf den geforderten Wert
transformiert.

PARAMETERS:

L_value 615.761n
R_value 7346
C_value 1.01p
IPRINT R2 IPRINT
T ) E N AAN E
Rtrjﬁnl'sjoum -~ =g Cser _I;brea/@ (=@ R Sense
. 'J“‘;lﬂ"ﬁl“‘ H b \"r“;‘l‘v".\'\'
Rbreak Cbreak Rbreak
e W2
)
RP CcP LP <
® I,Ellll Cpar  — Cbreak = - \)
0 Rbreak Cbrealj Lbreﬁkj
1w
(~2)
S
Rtransout2 D) Cser2
I
H R4
Rbreak Chreak L—AAN,
Rbrea@o
Abb. 4.12 PSpice Testschaltung zur Uberpriifung des Anpassnetzwerkes
Antennenimpedanz am Anpassnetzwerk
8000 _
—Re{Zein}
—Im{Zein
6000 zein}

N
4000 / \
/\
AW,
—ZOOZ / \
-4000 \ /”””’—————____
V4

-6000 1 1 1 1 |
2,5E+07 2,6E+07 2,7E+07 2,8E+07 2,9E+07 3,0E+07

Frequenzin Hz

2000

Impedanz in Ohm

Abb. 4.13 Real- und Imaginarteil der Impedanz am Anpassnetzwerk als Funktion der
Frequenz
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Fur die Untersuchungen hinsichtlich der geforderten Reichweite ist jener Strom von Interesse,
welcher tatsdchlich in der Schleifenantenne fliel3t. Dies wird in der Simulation durch den
niederohmigen Widerstand R_Sense bewerkstelligt. Der Verlauf des Betrags des
Antennenstromes ist in Abb. 4.14 gezeigt. Bei der Arbeitsfrequenz von 27,125 MHz ergibt
sich der Scheitelwert des Antennenstrom zu Ta, = 113 mA. Der aus der Netzwerksimulation
ermittelte Antennenstrom muss nun in weiterer Folge in der numerischen Feldsimulation in
das Modell der Schleifenantenne eingepragt werden um die magnetische Erregung bei der

geforderten Reichweite bestimmen zu kénnen.

0,12
1,13E-01
—|1_Ant|
0,1 / \
0,08
<
£
g 0,06
<):I
0,02 ——

2,50E+07 2,60E+07 2,70E+07 2,80E+07 2,90E+07 3,00E+07
Frequenz in Hz

Abb. 4.14 Betrag des Antennenstroms aus der Netzwerksimulation

Grundsétzlich besteht die Mdglichkeit, eine erste Abschatzung der erzielbaren magnetischen

Erregung auf Basis analytischer Berechnungen (iber das Biot-Savart‘sche Gesetz nach
ot -a% N

H(z)= =
2 (a2+22)

(4.60)

durchzufuhren [27]. Es wird dabei der Einfachheit halber von einer flachendquivalenten
kreisrunden Leiterschleife in der x-y-Ebene mit dem Radius a und der Windungszahl N
ausgegangen und die magnetische Erregung entlang der Rotationsachse berechnet. Wie die

Untersuchungen in Abschnitt 4.2.1.2 bereits gezeigt haben, ist die geforderte Reichweite nicht
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mehr dem reinen Nahfeld zuzuordnen. Daher muss davon ausgegangen werden, dass die
Abschéatzungen nach (4.60) unzureichend sind. Die Auswertung der magnetischen Erregung
nach (4.60) ist zusammen mit den aus der Feldsimulation herrihrenden Ergebnissen im
nachfolgenden Abschnitt in Abb. 4.15 dargestellt.

4.2.4 Ermittlung der magnetischen Erregung bei gegebenem
Antennenstrom aus der numerischen Feldsimulation

Aufgrund der vorangehenden Uberlegungen ist es notwendig, die Untersuchungen
hinsichtlich der zu erwartenden magnetischen Erregung bei gegebenem maximalen

Antennenstrom auf Basis eines Wellenausbreitungsproblems auszufihren.

4.2.4.1 Berechnung des rotationssymmetrischen 2D Problems

Da, wie in Abschnitt 3.1.1.1 beschrieben, bei Wellenproblemen mit schlecht konditionierten
Gleichungssystemen zu rechnen ist, und sich dies negativ auf die zu erwartenden
Rechenzeiten auswirkt, werden die Untersuchungen hinsichtlich der magnetischen Erregung
in Form von rotationssymmetrischen 2D Simulationen durchgefiihrt. Wie beispielsweise in
[57] beschrieben, ist diese Transformation und in weiterer Folge die rotationssymmetrische
Betrachtung nur zuldssig, wenn der Gesamtumfang der Antenne im Verhaltnis zur
Wellenlange bei der Arbeitsfrequenz kleiner als ein Zehntel bleibt [34]. Fur das prinzipielle
Design aus Abb. 4.4 ist diese Bedingung erfullt und die 2D Simulation somit zul&ssig.
Grundsétzlich ergeben sich zwei Mdglichkeiten der Transformation der tatsdchlichen Struktur
auf das rotationssymmetrische Aquivalent [58]. Es kann der Umfang der Schleifenantenne zur
Transformation herangezogen, oder die von der Antenne aufgespannte Flache als dquivalent
betrachtet werden. Zumal die magnetischen Eigenschaften, wie beispielsweise die
Selbstinduktivitat, in direktem Zusammenhang mit der von der Schleifenantenne
aufgespannten Flache Aan stehen, erhélt man, wie beispielsweise in [58] gezeigt, bessere
Ubereinstimmung zur Selbstinduktivitit bei Transformation tber die Flache. Aus diesem
Grund werden die Untersuchungen hinsichtlich der magnetischen Erregung auf Basis des
flachendquivalenten rotationssymmetrischen Modells ausgefiihrt. Fur den flachendquivalenten

Schleifenradius folgt:

. :\/AAm :\/0,0425 m-0,084m _ o0 (4.61)
T v
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Alle anderen geometrischen Eigenschaften wie die Dicke der Leiterbahnen und auch deren
Abstand werden gleich dem urspriinglichem 3D Modell angenommen. Aufgrund der
Tatsache, dass im rotationssymmetrischen 2D Modell kein Feed-Gap modelliert werden kann
und der Antennenstrom lediglich eine Tangentialkomponente aufweist, kann aus der
rotationssymmetrischen 2D Simulation keine parasitare Kapazitat ermittelt werden [57], [58].
In Tabelle 4.3 sind schlieflich die aus der 2D Simulation ermittelten Ersatzschaltbild-
parameter zusammengefasst, wobei sowohl die quasistationare Betrachtung als auch die
Modellierung als Wellenproblem flr die flachen- und umfangsaquivalente Transformation
angegeben sind. Wie zu erwarten ist, zeigen sich hinsichtlich der Ersatzschaltbildparameter
kaum  Unterschiede zwischen der quasistationdren  Approximation und der

Wellenproblemberechnung.

Ersatzschaltbildparameter aus der flachendquivalenten 2D Simulation

Methode Rsin Q LsinnH

Quasistationares
Stomungsfeld 0,719 622,139

Wellenproblem 0,719 622,162

Ersatzschaltbildparameter aus der umfangsaquivalenten 2D Simulation

Methode Rsin Q LsinnH
Quasistationares

Stomungsfeld 0,819 728,011

Wellenproblem 0,819 728,047

Tabelle 4.3 Ersatzschaltbildparameter aus der 2D Simulation

Betrachtet man hingegen die magnetische Erregung entlang der Rotationsache, so zeigt sich
wie in Abb. 4.15 dargestellt, dass bereits ab einem Abstand von etwa einem Meter von der
Schleifenantenne die sich in weiterer Folge ausbreitende Komponente der magnetischen
Erregung nicht mehr vernachldssigt werden kann. In der geforderten Entfernung von 3,5 m

ergibt sich flr die magnetische Erregung aus der quasistationdaren Approximation:

H(z=35m)|=189.10°2 (4.62)
m

Das Wellenproblem liefert den Wert:

IH(z=35m)|=4,26-10"° A (4.63)
m
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Magnetische Erregung entlang der Rotationsachse

1,0E+01
------ |H(z)| Biot-Savart
1,0E+00
=== |H(z)|max Quasistationdres Magnetfeld
1,0E-01
\ —|H(z)|max Wellenproblem

1,0E-02 \
1,0E-03 \A\
1,0E-04

1,0E-05

|H(2)] in A/m

1,0E-06

1,0E-07

1,0E'08 T T T T T T T T T 1

Abstand zin m

Abb. 4.15 Betrag der magnetischen Erregungen entlang der Rotationsachse aus der 2D
Simulation

Der in Abb. 4.15 zu erkennende unstetige Verlauf der magnetischen Erregungen lasst sich auf
die Diskretisierung im finiten Elemente-Modell zuriickfihren.

Mit den ermittelten Werten kann nun in weiterer Folge abgeschatzt werden, ob die mit dem
maximalen Antennenstrom erzielbare magnetische Erregung fir die Empfanger-
empfindlichkeit ausreichend groR ist. Die nach (4.23) berechneten Ergebnisse der
Untersuchung sowie die aus dem Datenblatt gegebene minimale Spannung am Empfénger
sind in Tabelle 4.4 zusammengefasst.

Scheitelwert der induzierten Spannung am Empfanger

Methode Uing IN UV ULNAmin IN KV
Quasistationares

Stomungsfeld 1,858 102,813

Wellenproblem 4,188 102,813

Tabelle 4.4 Induzierte Spannungen in der geforderten Entfernung vond =3,5m

Die ermittelten Spannungen erscheinen zunéchst als zu gering, um eine Funktionalitét
gewadhrleisten zu kénnen. Die Abschatzungen nach (4.23) berlcksichtigen jedoch nicht die
Erscheinungen der in Resonanz betriebenen Antenne. Um diesen Effekt einzubeziehen, ist

zunachst der Empfangsmodus des Transceiver zu betrachten, bei welchem die beiden
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Kapazitidten Cer Uber die Ausgangswiderstdnde Roy; auf die Transpondermasse geschaltet
werden [51]. Der Transceiver greift die Spannung una im Empfangsmodus direkt an der

Resonanzkapazitat Cpar ab, welche nach

1 1 2
Rp |- - Il Rout +~
. . JoCp ~ JoC gy JCoer
ULNA = Uind (4.64)
. 1 1 2
jolp +Rp || = Il Il Rout +~
JaCp  JaC gy JaCoer

berechnet, oder mittels Netzwerksimulation bestimmt werden kann. Die PSpice Testschaltung
der Netzwerksimulation ist in Abb. 4.16 dargestellt. Abbildung 4.17 zeigt den Verlauf der
Spannungen der quasistationdaren Approximation sowie des Wellenproblems am
Transceivereingang (entspricht den Knotenpunkten ,,c* und ,,d* in Abb. 4.16). In Tabelle 4.5
sind die Scheitelwerte der Spannungen 0O na am  Transceivereingang aus der
Netzwerksimulation bei der Arbeitsfrequenz zusammengefasst. Hinsichtlich der Spannung am
Transceivereingang zeigt sich, dass sowohl aus der quasistationdren Betrachtung als auch aus
dem Wellenproblem eine geniigend hohe Spannung erzielt werden kann. Damit kann vorerst
davon ausgegangen werden, dass die Reichweitenforderung erfullt ist.

R2 Eﬁ iprint

*)

Rbreak < ~ Cser =
c
|
Chreak
Rout
Rbreak
RP LP ) CP Cpar I
S T ‘L'"" -
/ Cbreak Chbreak
Rbreak Lbreak / 0
Rout2
| u_ind
‘-\‘\7_}{/." Rbreak
[ ~ Cser2
s . |
R4 Chreak

Rbreaki
0

Abb. 4.16 PSpice Testschaltung zur Ermittlung der Spannung am Transceivereingang
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Scheitelwert der Spannung am Transceivereingang

Methode Quna in PV
Quasistationares
Stémungsfeld 119,890
Wellenproblem 269,715

Tabelle 4.5 Spannung am Transceivereingang aus der Netzwerksimulation

Scheitelwert der Spannung uwa am Transceivereingang

3,0E-04
—Wellenproblem
/\ —Quasistationares Strémungsfeld
2,5E-04 / \
> 2,0E-04
£
g
5 1,5E-04 / \
c
S /\
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& L10E-04 / / \\
Tt S~
0,0E+00

2,50E+07 2,60E+07 2,70E+07 2,80E+07 2,90E+07 3,00E+07
Frequenzin Hz

Abb. 4.17 Spannung am Transceivereingang aus der PSpice-Netzwerksimulation

Wie jedoch aus Abb. 4.17 zu erkennen ist, fihrt die Berechnung der Spannung am
Transceiver auf Basis der quasistationdren Approximation zu deutlich geringeren
Spannungswerten. D.h., die geforderte Reichweite von 3,5 m verlangt bereits die Behandlung
der Problemstellung als Wellenproblem, obwohl diese noch unterhalb der in Abschnitt 4.2.1.2
berechneten Grenze zwischen Nahfeld- und Fernfeldbetrachtungen liegt. Andererseits liefert
der Vergleich der ermittelten Ersatzschaltbildparameter kaum Unterschiede zwischen der
quasistationdren Approximation und der Wellenproblemberechnung.

Aus den Kurvenverldufen der Spannungen am Transceivereingang ist auch ersichtlich, dass
aufgrund der hohen Gute des Gesamtsystems, bestehend aus Transceiver, Anpassnetzwerk

und Schleifenantenne, das System anfallig auf VVerstimmungen speziell der Resonanzkapazitat
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Cpar Wird. Aus diesem Grund erscheint es sinnvoll, die Glte auf Kosten einer hoheren
Bandbreite zu reduzieren.

Die bisherigen Untersuchungen zeigen auch sehr klar, dass, wie bereits im einleitenden
Kapitel erwdhnt, eine strikte Trennung der Feldbereiche nicht zuléssig ist, zumal die
Regionen kontinuierlich ineinander tibergehen und auch die GroRe des Ubergangsbereichs
durch die Antennenform beeinflusst wird. Da bereits die Betrachtung der magnetischen
Erregung entlang der Rotationsachse sehr deutliche Unterschiede zwischen den Methoden
aufzeigt, soll nun die magnetische Erregung entlang Kurven konstanter Radien als Funktion
des Winkel & zunéchst im 2D Modell untersucht werden. Abb. 4.18 zeigt die Verlaufe der
Maximalwerte der magnetischen Erregung. Es zeigt sich auch hier sehr deutlich, dass die
quasistationdre Approximation zu geringe magnetische Erregungen zur Folge hat. Speziell in
der Spulenebene bei #=90° (koplanar) zeigen sich nicht nur quantitative sondern auch
deutliche qualitative Unterschiede in den Ergebnissen der unterschiedlichen Methoden. Dies
ist auf die sich ausbreitende Feldkomponente zurlickzufiihren. Des Weiteren zeigt sich bei
Betrachtung des Kurvenverlaufs fir r = 3,5 m, dass bei einem Winkel von etwa 6= 45° bzw.
60 =135° der Verlauf deutliche Minima aufweist. Dies wirkt sich natlrlich auf die zu
erwartende induzierte Spannung aus. Nachdem bei der Reichweitenuntersuchung vom
Maximalwert entlang der Rotationsachse ausgegangen wurde ist zu erwarten, dass im Bereich
der Minima eine Funktionalitat nicht mehr gewahrleistet werden kann.

Wie aus den eingehenden Untersuchungen aus Abschnitt 4.1.2.1 zu erwarten war, ergibt sich
flr eine Distanz von r = 4,14 m zur felderzeugenden Antenne eine betragsmaRig gleich groRe

magnetische Erregung in Richtung der Rotationsachse als auch in der koplanaren Ebene.
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Magnetische Erregung fiur r = konst. Kreise als Funktion von @
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Abb. 4.18 Magnetische Erregung aus der 2D Simulation

4.2.4.2 Berechnung der 3D Problemstellung

Der grundsatzliche Unterschied des vorliegenden 3D Modells zur Reichweitenabschétzung
(Abb. 4.19) zum 3D Modell zur Ermittlung der Antennenimpedanz (Abb. 4.8) liegt im
deutlich groReren Luftvolumen und auch in der Abgrenzung des Problemgebietes, welche im
vorliegenden Modell durch ABCs 1. Ordnung erfolgt. Zusatzlich wird das Luftvolumen nun
kugelformig (mit einem Durchmesser von 10 m) ausgefuhrt um der Forderung einer normal
auf die ABC auftreffenden Wellenfront besser genuigen zu kdnnen. Wie im Abschnitt 3.1.1
beschrieben, sollte bei Anwendung von ABCs 1. Ordnung das Luftvolumen im Bereich einer
Wellenlédnge gewéhlt werden. Um jedoch den Diskretisierungsaufwand und in weiterer Folge
die Rechenzeiten in einem vertretbaren Rahmen zu halten, wurde als Kompromiss der
Abstand zur abstrahlenden Struktur auf etwa eine halbe Wellenladnge reduziert. In Tabelle 4.6
sind die wesentlichen Probleminformationen wie die Anzahl der Unbekannten im
Gleichungssystem (Degree of Freedom DOF), die Rechenzeiten und die angewandte

Losungsmethodik zusammengefasst.
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Problem DOF | Rechenzeitins | Solver

Berechnung der 1191653 15403 | Iterativ
Antennenimpdanz

Reichweitenabschatzung | 3532777 310692 Iterativ

Tabelle 4.6 Probleminformationen der 3D Simulationen

Fur die Untersuchungen hinsichtlich der magnetischen Erregung ist es auch im 3D Modell

notwendig, den aus der Netzwerksimulation bestimmten maximalen Antennenstrom von

Tant = 113 mA in der Antenne einzupragen. Im Gegensatz zum 2D Modell, wo dies direkt

maoglich ist, muss bei Anwendung der A,V-Formulierung im 3D Modell die eingepréagte

Spannung im Feed-Gap entsprechend angepasst werden. Da die Problemstellung linear ist,

muss lediglich der Antennenstrom aus der Analyse der Ersatzschaltbildparameter ermittelt

und mittels der bestimmten Antenneneingangsimpedanz die notwendige Spannung berechnet

werden. Fir das 3D Modell ergibt sich die neue Spannung am Feed-Gap zu

|UGap = Zant |- IAAnt |=12,07 V.

Abb. 4.19 Finite Elemente-Modell zur Reichweitenabschatzung, ABC bei A/2

Der Vollstandigkeit halber sollen auch fur das Wellenproblem nach Abb. 4.19 die

(4.65)

Ersatzschaltbildparameter der Antennenstruktur bestimmt werden. Hierbei lasst sich aufgrund

der Wellennatur auch der Strahlungswiderstand der Antennenstruktur durch Integration des

komplexen Poynting‘schen Vektors
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s :%Ex H* (4.66)

uber die Berandung des Problemgebietes bestimmen [33]. Das Oberflachenintegral Gber den
Poynting‘schen Vektor liefert die komplexe Strahlungsleistung Sag der Anordnung nach

Srad =Prad + IQrad = ¢ %EX H*dFrad ' (4.67)
[rad
welche in weiterer Folge in die komplexe Antennenimpedanz nach
U2
Rerl + ij(VVmag ~ Wy )+ Prad + JQrad

Z ot = (4.68)
einflieBt. In Tabelle 4.7 sind die Auswertungen zusammengefasst, wobei die Berechnungen
von Rs, Ls und Cp wiederum nach (4.45) und (4.47) ausgefuhrt wird. Der Vergleich mit
Tabelle 4.1 zeigt Unterschiede im Bereich kleiner 1 % (vgl. 621,6 nH zu 615,7 nH), da wie zu
erwarten war, die Antenne schlechte Strahlungseigenschaften aufweist.

Auswertung der Volumsintegrale im gesamten Gebiet sowie
des Poynting’schen Vektors
UGap in V Pver| in W Wmag in J We|e in J §rad in VA
12,07 5777E-3 2,017E-9 3,640E-11 2,175E-7+j2,146E-8
Ersatzschaltbildparameter aus den Volums- u. Oberflachenintegralen
Rsin Q LsinnH CpinpF | ZantOhNe Syag iNQ | Zane Mit Syaq in Q
0,890 621,642 0,9995 0,923 +j107,895 0,923 +j107,895

Tabelle 4.7 Ersatzschaltbildparameter aus dem 3D Wellenproblem

Die magnetische Erregung im 3D Modell wird wieder entlang der Rotationsachse und auch
entlang von Kurven konstanter Radien als Funktion des Winkels & ausgewertet. Die
Ergebnisse sind in Abb. 4.20 und Abb. 4.21 dargestellt. Es zeigt sich sowohl eine sehr gute
qualitative als auch quantitative Ubereinstimmung zu den Ergebnissen der 2D Simulationen.
Dies lasst sich auf die Tatsache zuriickfuhren, dass die Antennenstruktur in sehr guter
Né&herung als elektrisch kurz betrachtet werden kann und somit die Transformation auf das

rotationssymmetrische Aquivalent zulassig ist.
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Abb. 4.20 Vergleich der magnetischen Erregung aus der 2D und 3D Simulation
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Abb. 4.21 Magnetische Erregung aus der 3D Simulation
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Zusammenfassend lasst sich folgern, dass sich die Untersuchungen hinsichtlich der
Reichweitenforderung und der Standardkonformitat fur diese Art der Problemstellung
durchaus auf Basis von 2D Simulationen durchfiihren lassen. Sie bringen den wesentlichen
Vorteil massiv reduzierter Rechenzeiten mit sich. Auch mit einer wesentlich geringeren
Rechnerinfrastruktur findet man das Auslangen, zumal der Speicherbedarf fur das 3D
Wellenproblem die SpeichergroRe eines Workstation PCs bereits Ubersteigen kann. In
Tabelle 4.8 sind der notwendige Speicherbedarf und die Rechenzeiten der 2D Simulation

jenen der 3D Simulation gegenibergestellt.

Probleminformationen

Problem | Speicherbedarf in GB | Rechenzeit in s
2D Modell 0,400 20
3D Modell 7,416 310692

Tabelle 4.8 Speicherbedarf und Rechenzeiten

4.2.5 Verkoppelte Schleifenantennen

Die bisherigen Untersuchungen haben sich im Wesentlichen mit der Standardkonformitat und
der Erfullbarkeit einer Reichweitenforderung auf Basis eines gegebenen Transceivers
auseinandergesetzt. Es soll nun gezeigt werden, wie mit Hilfe der bereits vorhandenen
Antennenersatzschaltbilder auch die magnetische Verkopplung zweier Transceiverantennen
auf Basis der Netzwerksimulationen in gewissen Grenzen ermdéglicht werden kann.

Fur die folgenden Untersuchungen wird vorerst vorausgesetzt, dass eine elektrische Kopplung
zwischen den beiden Antennen im Verhéltnis zur magnetischen Kopplung vernachléssigt
werden kann und sich die Empfangsantenne im Nahfeld-Bereich der Sendeantenne befindet.
Das System, bestehend aus den beiden Transceiverantennen, kann somit als lose verkoppelter

Transformator nach Abb. 4.22 beschrieben werden.

Rg Rs,
i(t) __ia(1)
M
ul(l)\ /,-12 f—\ %L-_) luz(!)
O O

Abb. 4.22 Modell zur Beschreibung der magnetischen Verkopplung der Schleifenantennen
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Wird davon ausgegangen, dass beide Antennen gleichartig nach dem prinzipiellen Design aus
Abb. 4.4 aufgebaut sind, so ist lediglich noch der Gegeninduktivitatskoeffizient zu
bestimmen, um die verkoppelten Antennen auf Netzwerkebene modellieren zu kénnen. Fir

verkoppelte Spulen nach Abb. 4.22 gilt fur die Spannungen u; bzw. u, im Zeitbereich:

. di di
Ul(t)=Rslll(t)+ L]_%-F Mlzlil—t(t), (469)
di di
U2 (t) =M 21 I](:j'(:t) + R32 i2 (t)+ L2 QT(t) , (470)

bzw. fur zeitharmonische Betrachtungen im Frequenzbereich:
Ur =(Rs, + joly )l + joMpla, (471)
Up = joMaly +(Rs, + jols ) 1. (4.72)

Die Gleichungssysteme (4.71) und (4.72) entsprechen der Impedanzcharakteristik eines

Zweitors und lassen sich in komplexer Matrixform anschreiben:

{Ql}{lll ZlZ}{ll}: Rs, +loly  joMyp {ll} 4.73)
Uo) 221 Z22]()2 joMa1 R, +joby |12
]

wobei [Z] der komplexen Impedanzmatrix der Zweitorschaltung entspricht. Aus den

Torbedingungen des komplexen Zweitors ist es nun mdglich die unbekannten
Gegeninduktivitatskoeffizienten M1, bzw. My; zu bestimmen. Da es sich bei der gegebenen
Anordnung um ein lineares Problem handelt und die aus der Simulation bestimmten
Ersatzschaltbildparameter fiir kleine Anderungen der Frequenz als frequenzunabhangig
betrachtet werden kdnnen, kann das System als umkehrbar (reziprok) betrachtet werden. Fir
diesen Fall gilt [59]:

L1y =L =>Mp =My =M. (4.74)
Die Bestimmung von M erfolgt also beispielsweise durch Nullsetzen des Stromes I, und
gleichzeitiger Ermittlung der Spannung U,. Aus der zweiten Gleichung des Gleichungs-
systems (4.73) folgt somit:

M =_u—2 . (4.75)
Joly 1,=0
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Das beschriebene VVorgehen entspricht der messtechnischen Ermittlung der Leerlaufspannung
am Tor 2 der Zweitorschaltung aus Abb. 4.22. Aus der 2D Simulation l&asst sich M dieser
Methode folgend sehr einfach bestimmen, da hier der Strom 1, direkt eingepragt werden kann
und somit nur noch U, (die induzierte Leerlaufspannung in der zweiten Antenne) nach Betrag
und Phase zu bestimmen ist. Fir M folgt beispielsweise fur einen Abstand von 10 cm
zwischen den Antennen:

-6 - )
M(z=10cm): .Qg ] 9,168-10 - + J6,328-10 “ V _

Jol " 97.27,125.10° 1113.10‘3 A (4.76)

=3,3-10° - j4,8-107 1 H,

wobei sich die Komplexwertigkeit der Gegeninduktivitit aufgrund der Tatsache ergibt, dass
die 2D Problemstellung als Wellenproblem berechnet wurde. Andererseits ist zu erkennen,
dass der Imaginarteil von M im Verhéltnis zu Realteil als vernachléssigbar betrachtet werden
kann. Auf das beobachtete Verhalten wird spéter noch genauer eingegangen.

Mit der nach (4.76) ermittelten Gegeninduktivitat ist es nun mdoglich auf Basis einer
Netzwerksimulation das Gesamtsystem, bestehend aus dem Transceiverausgang, der
Sendeantenne inklusive dem Anpassnetzwerk sowie der Empfangsantenne mit
Anpassnetzwerk und dem Transceiver im Empfangsmodus zu simulieren. Die entsprechende
Testschaltung ist in Abb. 4.23 dargestellt, wobei die Verkopplung der beiden Antennen tber
den Koppelfaktor k bewerkstelligt wird. Der Koppelfaktor berechnet sich nach [27] durch:

_ /M(z)2
k(z) = iy 4.77)

Das Gesamtsystem nach Abb.4.23 erlaubt es, Parameterstudien (beispielweise
unterschiedliche Sendeleistungen, Empfindlichkeit auf Toleranzen im Anpassnetzwerk usw.)
auf Basis der einfachen Netzwerksimulationen durchzufiihren, ohne auf finite Elemente-

Modelle zurtickgreifen zu mussen.
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Abb. 4.23 Netzwerkmodell des gesamten Ubertragungskanals

Wie bereits einleitend in diesem Kapitel erwahnt, ist die Beschreibung der verkoppelten
Spulen (ber einen Gegeninduktivitatskoeffizienten bzw. in weiterer Folge Uber einen
Koppelfaktor nur in gewissen Grenzen moglich. Die Ermittlung von M Uber (4.75) ist nur
zulassig, wenn quasistationdre Voraussetzungen gegeben sind, das heilt, eine Anderung des
magnetischen Flusses am Ort der Empfangsantenne unmittelbar mit der zeitlichen Anderung
des Stromes 1, in der Sendeantenne einhergeht. Dies ist nur fir jene Abstande r zwischen den
Antennen gegeben, welche im reaktiven Nahfeld-Bereich zu liegen kommen. Nach [33] gilt

flr elektrisch kurze Schleifenantennen diese Forderung als erfillt, wenn gilt:

k-r<l. (4.78)

Fur einen Abstand von r = 10 cm kann diese Bedingung als erflllt betrachtet werden:
2r

——0,1m=0,06 <1. (4.79)

11,06 m
Die Berechnung der Gegeninduktivitat nach (4.75) liefert fir den Abstand r = 10 cm eine in
erster Naherung reellwertige GroRe (der Imaginarteil ist um etwa vier Zehnerpotenzen kleiner
ist als der Realteil). Dies weist auf einen quasistationaren Betriebsfall hin. Bei der geforderten
Reichweite von 3.5 m ergibt sich aus der 2D Simulation eine induzierte Leerlaufspannung

von

U, =3,2803-10 % + j2,5632-:107° V. (4.80)
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In Folge dessen wirden der Real- und Imaginarteil fur die nach (4.75) bestimmte
Gegeninduktivitat in der gleichen GroRBenordnung zu liegen kommen. Dies ist nicht
verwunderlich, da bereits die einleitenden theoretischen  Untersuchungen zur
Standardkonformitéat gezeigt haben, dass die geforderte Reichweite keinesfalls mehr dem
reinen reaktiven Nahfeld-Bereich zuzuordnen ist. Da jedoch in PSpice nur reellwertige
Koppelfaktoren definiert sind, bildet das Ersatznetzwerk nach Abb. 4.23 die physikalischen
Beziehungen nicht mehr korrekt ab. Soll die Phaseninformation mit berlicksichtigt werden, so
kann dies durch Streuparameter erfolgen, wobei der gesamte Ubertragungskanal in Form
einer Streumatrix zu charakterisieren ist. Ist man andererseits — so wie in der vorliegenden
Aufgabenstellung — nur an der Abschatzung der maximal induzierten Spannung in einer
gewissen Distanz interessiert, so kann das Ersatznetzwerk nach Abb. 4.23 auch fiir nicht rein
reaktive Falle herangezogen werden. Dabei ist zur Bestimmung des Koppelfaktors der Betrag
der nach (4.75) berechneten Gegeninduktivitat in (4.77) einzusetzen. Es sei an dieser Stelle
darauf hingewiesen, dass die betragsméaRige Betrachtung nur fir die jeweilige Arbeitsfrequenz
gilt. Da es sich hier jedoch um eine schmalbandige Anwendung handelt, stellt dies keine

mafgebliche Einschrankung dar.

4.3 Zusammenfassung

Zusammenfassend lassen sich folgende Schlisse ziehen:

e Wie exemplarisch an den Untersuchungen der vorliegenden Applikation gezeigt, l&sst
alleine die jeweilige Arbeitsfrequenz noch keine Aussage Uber notwendige
physikalische Betrachtungen zu. So kann sich mitunter die Notwendigkeit ergeben,
dass auch HF-Anwendungen, welche im Regelfall auf induktiver Verkopplung der
Antennensysteme im reaktiven Nahfeld basieren, als Wellenprobleme behandelt
werden mussen. In Folge dessen verlieren die Beschreibungen in Form von
konzentrierten Ersatzschaltbildparametern, speziell die zur Beschreibung der
Verkopplung herangezogene Gegeninduktivitdt bzw. der Koppelfaktor, wie gezeigt
wurde ihre allgemeine Gultigkeit.

e Alle bisherigen Untersuchungen wurden unter der Annahme der Absenz von
leitfahigen, permittiven und permeablen Materialien getroffen und sind in Folge
dessen mit den realen Problemstellungen nur bedingt vergleichbar, da hier stets mit
parasitaren Einflussen zu rechnen ist. In [45] bzw. [60] wurde beispielsweise gezeigt,

wie sich leitfahige und permeable Materialen auf das magnetische Verhalten von
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Schleifenantennen auswirken konnen. Die Bericksichtigung dieses Verhaltens in den
vorliegenden Ersatzschaltbildern ist zum Teil noch nicht untersucht bzw. aus heutiger
Sicht schwer vorstellbar, da komplexe Applikationen wie beispielsweise NFC-
Anwendungen in Smart-Phones eine Vielzahl an physikalischen Interaktionen mit sich
bringen. Um letztendlich eine ideale Anpassung zwischen der Antennenstruktur und
dem Transponder-IC zu ermdglichen, ist es aus heutiger Sicht unumgénglich,
numerische Feldsimulationen auszufiihren, welche aufgrund der zu Grunde liegenden
Methodik in der Lage sind die Umwelteinflisse korrekt abzubilden. Die finite

Elemente-Methode stellt hierbei ein sehr machtiges Werkzeug dar.
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5 Anwendung der finiten Elemente-Methode auf

Fernfeldanwendungen

Im folgenden Kapitel sollen Antennensysteme untersucht werden, deren Einsatzgebiet sich
nicht ausschlieBlich auf jenes Feldgebiet beschrankt, welches in erster Néaherung Uber
quasistationdre Approximationen beschrieben werden kann. Die Antennenformen, welche bei
solchen Anwendungen zum Einsatz kommen, sind in der Regel nicht mehr als elektrisch kurz
zu betrachten. Dies bedeutet beispielsweise, dass die Stromdichteverteilung entlang des
Umfangs einer Schleifenantenne als nicht mehr konstant betrachtet werden kann. Da in der
vorliegenden Arbeit der Fokus auf Anwendungen im Bereich der RFID beschrankt ist und
hier haufig dipolahnliche Antennenstrukturen auf Seite der RFID Tags zum Einsatz kommen
[11], [14], widmet sich das folgende Kapitel im Wesentlichen der Anpassung von Dipol-
strukturen an den UHF-RFID Transponder-IC.

5.1 Verhaltensbeschreibung von Tag-Antennen durch
aquivalente elektrische Ersatznetzwerke

Wie bereits im vorhergehenden Kapitel ausgeftihrt, stellt speziell bei passiven Anwendungen
die Anpassung des Antennenkreises an den Transponder-IC ein  wesentliches
Qualitatskriterium fur die erzielbaren Reichweiten dar. Gleiches gilt auch bei
Fernfeldanwendungen [61]. Der wesentliche Unterschied bei der Synthese der
Antennenstrukturen fur Fernfeldanwendungen zur Struktursynthese bei Nahfeldanwendungen
liegt in der Methode der Anpassung. Um HF-Systeme in Resonanz betreiben zu kdnnen,
bedarf es aufgrund der induktiven Natur der Schleifenantennen in der Regel externer
Resonanzkapazitaten und somit, wie in Abschnitt 4.2.3 vorgestellt, einer zusétzlichen
externen Beschaltung. Bei UHF-Antennenstrukturen wird versucht, durch konstruktive
MafRnahmen im Antennendesign auf zusétzliche externe Beschaltung zu verzichten.
Ausgehend von der durch den IC-Hersteller gegeben Chip-Impedanz obliegt es somit dem
Antennendesigner, die geforderte konjugiert komplexe Anpassung zwischen der
Antennenstruktur und dem Transponder-1C zu erzielen. Somit ist es naheliegend, wie bereits
bei den HF-Applikationen vorgestellt, auch bei den UHF-Applikationen die

Antennenstrukturen durch &quivalente elektrische Ersatzschaltungen zu beschreiben.
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5.2 Dipolantennen fur Fernfeldanwendungen

Wie bereits erwéhnt, stellt die erzielbare Lesereichweite ein wesentliches Designkriterium
dar [62]. Diese kann beispielsweise dadurch erhéht werden, in dem die Direktivitat D oder

Richtwirkung der Antenne definiert durch

Dmax:UmaX :Umax :47TUmax (5.1)
Ug Priad Prad
A

gezielt durch konstruktive Malnahmen erhéht wird [28]. Umax beschreibt hierbei die
maximale Strahlungsintensitat in W/sr in der zugehdrigen Richtung im Raum, welche durch
die Antennenstruktur erzeugt werden kann. Uy beschreibt jene Strahlungsintensitat welche
gemittelt im gesamten Raum von der Antennenstruktur bei einer gegebenen
Strahlungsleistung Praq hervorgerufen werden kann. Geht man von einer stationéren
Anordnung der Sendeantenne zur Empfangsantenne aus, so erweist sich dieser Ansatz als
sinnvoll und anstrebenswert, da die Antennen in deren Hauptabstrahlrichtungen aufeinander
ausgerichtet werden kdnnen, wie dies beispielsweise bei Richtfunksystemen ausgefuhrt wird.
Bei Anwendungen aus dem Bereich der RFID kann jedoch nicht von einer stationéren
Anordnung zwischen der Antenne des Interrogators und der Tag-Antenne ausgegangen
werden. Es ist vielmehr davon auszugehen, dass sich die Ausrichtung der Antennen
zueinander dynamisch andern kann, wie beispielsweise in [63] gezeigt. Aufgrund dieser
Tatsache erweist es sich als nachteilig, speziell auf Seite des Transponder-Tags, Antennen mit
hoher Richtwirkung einzusetzen. Vielmehr ist es winschenswert, Tag-Antennen mit
moglichst  kugelformiger Richtwirkung einzusetzen. Dipolantennen kommen dieser
Richtwirkung sehr nahe [28] und werden deshalb haufig bei Tag-Antennen eingesetzt.

Die relativ simple Geometrie der Dipolantennen erlaubt des Weiteren kostengiinstige
Herstellungsverfahren wie beispielsweise in gedruckter Form [64]. Diese Tatsache erdffnet
einen breiten Markt bis hin zum sogenannten Item-Level-Tagging [65] bzw. Ubiquitous

Computing [3].

5.2.1 Berechnung der Antennenimpedanz von Dipolantennen

Ein weiterer Grund fir den h&ufigen Einsatz von Dipolstrukturen im Bereich der Tag-
Antennen findet sich in der Tatsache begrindet, dass speziell Dipolstrukturen mit einer
Gesamtléange im Bereich von einer halben Wellenldnge der gegebenen Arbeitsfrequenz einen
Strahlungswiderstand besitzen, welcher in der GroRenordnung des Realteils der komplexen
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Chip-Impedanzen zu liegen kommt. Es kann gezeigt werden, dass durch die Variation der
Lange im Verhaltnis zur Wellenldnge bei der Arbeitsfrequenz der Strahlungswiderstand in
bestimmten Grenzen eingestellt werden kann [28]. Fir sehr dinne Halbwellendipole (der
Durchmesser der Antenne ist sehr viel kleiner als dessen Lénge) ergibt sich die komplexe

Antennenimpedanz nach [28] zu

2,2 =73+ 42,50, (5.2)

Somit ist es moglich, durch gezielte Anderung der Geometrie der Dipolantenne die Realteile
der komplexen IC-Impedanz und der komplexen Antennenimpedanz aufeinander
abzustimmen.

Hinsichtlich der konjugierten Anpassung des Imaginarteils der Antennenstruktur an jenen des
Transponder-ICs ist es notwendig, sich intensiver mit der Eingangsstruktur des Transponder-
ICs auseinanderzusetzten. Wie bei den passiven HF-Systemen beziehen auch die passiven
UHF-Systeme die zur Ausfiihrung der jeweiligen Operation notwendige Energie aus der vom
Interrogator zur Verfligung gestellten Feldenergie. Im Gegensatz zu den HF-Systemen wird
bei den UHF-Systemen im Regelfall die sich ausbreitende Feldkomponente zur Versorgung
des RFID Transponder-ICs genutzt. Geht man beispielsweise von der fur Europa maximal
zuldssigen Sendeleistung von 0,5 Wgrp (bezogen auf den isotropen Kugelstrahler) der
Abfrageeinheit aus, so kann mit einem typischen Antennendesign und der minimal

notwendigen Leistung am Transponder-IC (ber die Friis Gleichung [15] die maximal

- {ij /m 5.3)
4x I:)Chipmin

bestimmt werden. Das Produkt aus dem Antennengewinn der Sendeantenne Grx und der

erzielbare Lesereichweite nach

Sendeleistung Prx entspricht hierbei wieder der maximal zuldssigen Sendeleistung in Weggp.
Grx beschreibt den Antennengewinn der Tag-Antenne und Pchip_min jene minimal notwendige
Leistung am Transponder-IC, welche zur Verfligung gestellt werden muss, um eine
ordnungsgemale Funktionalitdt des Transponders zu gewahrleisten. Die Definition des

Antennengewinns nach [28]
G(0,¢)=ecqD(0,4)bzW. Grax =e€cd Dmax (5.4)

steht in sehr engem Zusammenhang mit der Richtwirkung der Antenne bzw. entspricht der

um die Strahlungseffizienz e,y der Antenne verringerten Richtwirkung, wobei die



Anwendung der finiten Elemente-Methode auf Fernfeldanwendungen 71

Strahlungseffizienz dem Verhdltnis aus tatsachlich abgestrahlter Leistung zur
Eingangsleistung entspricht. Mit der fiir Europa entsprechenden Trégerfrequenz von
fr =868 MHz ergibt sich somit aus (5.3) die maximale Lesereichweite flr einen typischen
Transponder-IC [66] zU rmax = 6,514 m. Mit der ermittelten Reichweite kann nun die

Strahlungsintensitat W; am Ort der Transponderantenne nach

w, = P C;TX _ 0’5WE'RP2 ;9,376-104ﬂ2 (5.5)
Arlpax 47 6,514m m

bestimmt werden. Mit der nach (5.5) ermittelten Strahlungsintensitdt kann in einer ersten

Né&herung unter der Annahme einer ebenen Welle die elektrische Feldstarke nach [28]

= Wi 27 (5.6)

und in weiterer Folge die an den Klemmen der Antenne verursachte Antennenspannung Voc

=

fur den Leerlauffall
\_/oc = Ei 'Ieff (5-7)

am Ort der Transponderantenne berechnet werden wobei le der vektoriellen effektiven
Antennenlange entspricht. Unter der Annahme eines Halbwellendipols als Transponder-
antenne ergibt sich nach [67] der Scheitelwert der Antennenspannung fir optimale

Ausrichtung der Antennen im Idealfall zu

A A

Voo, =Ei-left z\éi\i;o,ogzw. (5.8)
5 T
Andererseits sind fir den Betrieb des Transponder-ICs Spannung von typischerweise zwei

Volt notwendig [66], welche im Regelfall durch Spannungsvervielfacher [68], [69] erzeugt
werden. Diese Schaltungen zeichnen sich durch relative groRe resultierende
Eingangskapazitaten aus wodurch in weiterer Folge die Transponder-ICs durch ein stark
kapazitives Verhalten charakterisiert sind. Fir den in der obigen Abschatzung der

Antennenspannung herangezogenen Transponder-1C ergibt sich die IC-Impedanz zu

Zchip = 25— j237 Q2. (5.9)

Der Vergleich zur Antennenimpedanz des Halbwellendipols nach (5.2) zeigt, dass ein direkter
Anschluss des Transponder-ICs an den Halbwellendipol nicht zum konjugiert komplexen
Anpassungsfall fihren wird. Um dennoch den konjugiert komplexen Anpassungsfall zu

ermoglichen, werden im Folgenden zwei Methoden vorgestellt, welche es erlauben, durch
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konstruktive MaBnahmen im Antennendesgin und ohne zusatzlicher Beschaltung den
Anpassungsfall zu gewahrleisten. Die im Folgenden vorgestellten Methoden stellen lediglich
einen Auszug der mdglichen Prinzipien zur Antennenanpassung dar, werden jedoch aufgrund
ihrer Einfachheit relativ haufig bei kommerziellen UHF-RFID Tags angewandt [13]. Eine
Zusammenfassung der am Ha&ufigsten angewandten Anpassungsmethoden ist beispielsweise
in [11] zu finden.

Es sei bereits an dieser Stelle erwéhnt, dass die Eingangsimpedanz des Transponder-ICs
keinesfalls als konstant anzusehen ist. Das dynamische Verhalten an den Klemmen lasst sich
auf die Leistungsaufnahme des ICs bei der jeweiligen Operation sowie auf die
Spannungsregelung im analogen Front-End des Transponder-1Cs zuriickfihren [70]. Da die
Antennenimpedanz bei einer gegebenen Arbeitsfrequenz jedoch in weiten Grenzen als
konstant zu betrachten ist (gilt jedoch nur unter der Annahme konstanter Materialparameter in
der Umgebung der Antennenstruktur), erfolgt die Antennenanpassung anhand der nominellen
IC-Impedanz aus dem Datenblatt des jeweiligen ICs.

5.2.1.1 Antennenanpassung mittels induktiver Ankopplung

Bei der induktiven Ankopplung des Transponder-ICs wird die impedanztransformierende
Wirkung induktiv verkoppelter Schleifen ausgenutzt, um die kapazitive IC-Impedanz an jene
der Antennenstruktur anzupassen bzw. umgekehrt. Ein Antennendesign, welches nach diesem
Prinzip arbeitet und fur eine Arbeitsfrequenz von fr = 915 MHz ausgelegt ist, ist in Abb. 5.1
dargestellt.

Dipolstruktur 80 mm_

Substrat
Impedanztransformator

Modell des UHF-RFID
Transponder-ICs

Abb. 5.1 UHF-RFID Tag nach dem Prinzip einer induktiven Ankopplung des Transponder-
ICs (halbes Modell)

Im einfachsten Fall und unter Vernachléssigung parasitarer ohmscher und kapazitiver Effekte

kann das Schleifensystem durch ein Ersatzschaltbild nach Abb. 5.2 beschrieben werden.
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Abb. 5.2 Vereinfachtes Ersatzschaltbild des verkoppelten Schleifensystems

Die Beschreibung durch konzentrierte Ersatzschaltbildelemente ist jedoch, wie bereits in
Kapitel 4 ausgefuhrt, nur zuldssig, solange die Schleifen des Impedanztransformators als
elektrisch kurz betrachtet werden konnen. Nach [71] wird der Imagindrteil der mittels
induktiver Ankopplung angepassten Antennenstruktur im Wesentlichen durch den
Imaginarteil jener Schleife bestimmt, an welcher letztendlich der Transponder-IC
angeschlossen wird. In Abb. 5.1 ist dies die innere der beiden Schleifen. Somit kann in erster
Néherung davon ausgegangen werden, dass die Induktivitdt der inneren Schleife den
Imaginarteil der IC-Impedanz kompensieren soll. Geht man nun von typischen Werten des
Imaginarteils aus [72], so ergibt sich die Selbstinduktivitat der inneren Kompensationsschleife
L, zu:

L _mag{Zic} 1950
17 oxfy 27915MHz

~33,9nH. (5.10)

Um nun eine Abschéatzung der Schleifenabmessungen anstellen zu kdnnen, wird (4.29)
herangezogen und zun&chst von einer quadratischen Schleife mit der Seitenldnge a und der
Leiterbahnbreite w =1 mm ausgegangen. Mit (5.10) berechnet sich die Seitenldnge der
Kompensationsschleife nach (4.29) zu a=9,5mm. Im Vergleich zur Wellenlange bei der
Tréagerfrequenz zeigt sich, dass der Umfang der Kompensationsschleife etwa um den Faktor
0,12 kleiner ist und somit von elektrisch kurzen Verhéltnissen ausgegangen werden kann und
die Beschreibung des impedanztransformierenden Schleifensystems Uber konzentrierte
Ersatzschaltbildparameter zuldssig ist. Wie bereits in Abschnitt 4.2.2 gezeigt, ist es somit
moglich, die Ermittlung der Ersatzschaltbildparameter des magnetisch verkoppelten
Schleifensystems (ber eine quasistationare Naherung auszufiihren. Im Gegensatz zu der
Verkopplung der Schleifenantennen bei HF-Systemen, wo eine elektrische Verkopplung
aufgrund des ausgepragt induktiven Verhaltens der Antennenanordnung vernachlassigt
wurde, soll hier aufgrund der geringen geometrischen Abstdnde zwischen den Schleifen des

Impedanztransformators eine elektrische Verkopplung nicht ausgeschlossen werden. In [57]
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wird vorgeschlagen, das kapazitive Verhalten der Schleifenantennen Uber ein TII-

Ersatzschaltbild nach Abb. 5.3 zu beschreiben.

o

[0}
[e]

Abb. 5.3 Kapazitives Ersatzschaltbild der verkoppelten Schleifen nach [57]

Die Elemente der Ersatzschaltung aus Abb. 5.3 konnen hierbei durch Anwendung der
Approximation flr quasistationdre elektrische Felder nach Abschnitt 2.2 bestimmt werden.
Die Vorgehensweise ist dhnlich wie jene zur Bestimmung der Ersatzschaltbildparameter nach
(4.73) welche das ohmsch-induktive Verhalten verkoppelter Schleifen beschreibt. Fur das
kapazitive Ersatznetzwerk nach Abb.5.3 bietet sich die Beschreibung Uber die

Admittanzcharakteristik nach

{_'1}:{\_(11 YlZHL_Jl}{ijll —J'WCleQl} (5.11)
L) Y1 Yoo |(Uz] |—jaCy jaCyy ||Ug

an, wobei wie auch schon bei der Impedanzcharakteristik zur Beschreibung der magnetischen

Kopplung wieder von einem reziproken System ausgegangen werden kann und somit
Y12 =Y1=Cpp=Cpp (5.12)

gilt. Die einzelnen konzentrierten Ersatzschaltbildelemente fur das Ersatznetzwerk aus

Abb. 5.3 kdnnen wiederum aus den Klemmenbedingungen ermittelt werden:

[ |
Y=g  =Cu=—01 =C+Cp, (5.13)
Y1 U,=0 Jalq U,=0
| |
Yp=={ =Cp=—>= , (5.14)
QZ U;=0 _JCUQZ U;=0
| |
Yoo = Ui Coz = a_fJ =C+Cyp. (5.15)
=21y;=0 J%22ly, =0

Die beschriebene Vorgehensweise entspricht der messtechnischen Ermittlung der
Kurzschlussstrome an den jeweiligen Klemmen bei entsprechender Spannungsanregung.
Nachdem bei der Approximation quasistationdrer elektrischer Felder im gesamten
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Problemgebiet eine komplexe Leitfahigkeit vorhanden ist, muss im Post-Processing darauf
geachtet werden, dass flr die Bestimmung der parasitdren Kapazitaten die Strom-Spannungs-
Beziehungen bei den entsprechenden Phasenlagen ausgewertet werden.

Das Gesamtersatzschaltbild, welches sowohl das ohmsch-induktive Verhalten des
Impedanztransformators als auch dessen parasitdres kapazitives Verhalten beschreibt, ist in
Abb. 5.4 dargestellt.

Ry,
_:C'1 I

e}

Abb. 5.4 Gesamtersatzschaltbild des Impedanztransformators

Grundsétzlich sei an dieser Stelle erwéhnt, dass das ermittelte Ersatzschaltbild wiederum nur
bei der jeweiligen Trégerfrequenz die Verhaltnisse korrekt abbildet, da davon auszugehen ist,
dass die Leitungsbeldge eine Funktion der Frequenz sind. Andererseits sind die Anwendungen
im UHF-Bereich, ahnlich zu jenen im HF-Bereich, wiederum als schmalbandig zu betrachten,
wodurch die Frequenzabhangigkeit der Leitungsbeldge in erster Né&herung als
vernachldssigbar betrachtet werden kann.

Mit dem vorliegenden Ersatznetzwerk des Impedanztransformators ist es zwar nun moglich,
die letztlich am abstrahlenden Teil der Dipolstruktur wirkende IC-Impedanz zu bestimmen,
andererseits ist es wiinschenswert, auch fur die abstrahlende Dipolstruktur ein Ersatznetzwerk
auf Basis konzentrierter Netzwerkelemente zu finden. Dies erlaubt parametrische
Untersuchungen, wie beispielsweise den Einfluss des Koppelfaktors auf das Gesamtsystem,
Anhand von simplen Netzwerksimulationen.

Aufgrund des schmalbandigen Charakters von UHF-RFID Anwendungen wird hadufig die
Antennenimpedanz lediglich durch ein Serienersatzschaltbild beschrieben, welches sich aus
dem Strahlungswiderstand und einer Serieninduktivitdt zusammensetzt [73]. Andererseits
ergibt sich durch die weltweit nicht einheitlich geregelte Tréagerfrequenz fir UHF-RFID
Anwendungen ein Frequenzbereich von etwa 100 MHz in welchem der RFID Tag operieren
kdnnen sollte. Um zumindest in diesem Frequenzbereich die Frequenzabhéngigkeit der

resultierenden Antennenimpedanz genauer beschreiben zu kdénnen ist es notwendig, auf
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komplexere Antennenersatzschaltbilder zuriick zu greifen. In [74] wird ein Ersatzschaltbild
vorgeschlagen, welches sich nach Abb. 5.5 im Wesentlichen aus der Serienschaltung eines

Serienresonanzkreises und eines Parallelresonanzkreises zusammensetzt.
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°—H—”I”
R

zt)ipo.'

1|:| LeC__—

Abb. 5.5 Ersatzschaltbild der Dipolantenne nach [74]

(o,

Das Ersatzschaltbild nach Abb. 5.5 ist zumindest in der Lage, die erste Serien- sowie auch
Parallelresonanz der Dipolstruktur abzubilden. Zur Modellierung eines breitbandigeren
Verhaltens ist lediglich eine Kaskadierung der Resonanzkreise erforderlich [74]. Fir die
Modellierung des Frequenzverhaltens der Dipolstruktur im Frequenzbereich von etwa 850 bis
950 MHz wird jedoch das Ersatzschaltbild nach Abb. 5.5 herangezogen. Ein wesentlicher
Vorteil dieses Ersatzschaltbildes ergibt sich aus der Tatsache, dass mit dem Wissen der ersten
beiden Resonanzfrequenzen fy; und fy;, sowie des Parallelwiderstandes R; bei f,; die
Netzwerkelemente der Ersatzschaltung analytisch bestimmt werden kdnnen [75].

D.h. fur Untersuchungen hinsichtlich des Einflusses des Koppelfaktors auf das Impedanz-
verhalten der Gesamtantenne bestehend aus der Dipolstruktur und den Schleifen des
Impedanztransformators auf Basis der Netzwerkbeschreibung ist lediglich eine einmalige
Berechnung der abstrahlenden Dipolstruktur mit der in Kapitel 3 beschriebenen Methode
notwendig. Wie bereits in Kapitel 3 beschrieben ist es bei der numerischen Analyse von
Wellenproblemen notwendig, das Problemgebiet durch Randbedingungen zu begrenzen,
welche die Sommerfeld’sche Ausstrahlungsbedingung n#herungsweise erfiillen. Im
verwendeten Softwarepaket stehen, wie bereits erwahnt, sowohl ABCs 1. Ordnung als auch
PMLs zur Verfiigung. Bei der Analyse der Dipolstruktur im Frequenzbereich wére es bei
Anwendung der ABCs 1.Ordnung notwendig, das Problemgebiet entsprechend der
Arbeitsfrequenz so anzupassen, dass stets ein Abstand zwischen der Antennenstruktur und der
ABC von etwa einer Wellenlange gegeben ist. Bei Anwendung von PMLs ergibt sich diese
Notwendigkeit jedoch nicht, da hier das reflektierende bzw. absorbierende Verhalten der
PMLs durch die PML-Konstante e bestimmt wird [47], [48], welche nach
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“np ec I (5.16)

(rl+ﬂj2nh (r1_+ﬂ]2h
max min

aufgrund der Frequenzabhangigkeit der Phasenkonstante £ eine Funktion der Arbeitsfrequenz

darstellt. In (5.16) entspricht p dem Reflexionskoeffizienten einer elektromagnetischen Welle,
welche auf die PML Schichten auftrifft, d der Dampfung der elektromagnetischen Wellen in
der PML Schicht, n der Anzahl der PML Schichten und h der Dicke der einzelnen PML
Schichten. Somit ist bei der Frequenzanalyse der Antennenimpedanz der Dipolstruktur unter
Verwendung von PMLs lediglich die PML-Konstante der jeweiligen Arbeitsfrequenz
anzupassen. Andererseits beeinflusst der Wert der PML-Konstante wie in [48] gezeigt das
Konvergenzverhalten iterativer Losungsmethoden. Wird jedoch, wie im vorliegenden Fall,
auf eine direkte Ldsungsmethode zuriickgegriffen, so stellt dies keinen Nachteil dar. Aus
diesem Grund wurde das Problemgebiet fur die Analyse der Antennenimpedanz wie in
Abb. 5.6 dargestellt durch PML begrenzt. Zur Reduktion des Rechenaufwandes l&sst sich die

Symmetrie des Antennendesigns ausnutzen.

Integrationsoberfliache

PML T~ zur Ermittlung der
X{& P . Antennenimpedanz

\\ \x/
N /
AN /
\\ T /
. ' N \ Dlpolstruktur des
~ " UHF-RFID-Tag

L ——
Abb. 5.6 Problemgebiet firr die finite Elemente-Simulation

Die Anregung der Antennenstruktur erfolgt, wie in Abschnitt 4.2.2 beschrieben, durch
Einpragen einer elektrischen Feldstarke im Feed-Gap der Antenne (ber die Vorgabe
konstanter Vektorpotenzialwerte (in lediglich einer Koordinatenrichtung) entlang den Kanten
der finiten Elemente im Feed-Gap. Wie bereits in Abschnitt 2.1.2.1 erwahnt, wird durch diese
Art der Anregung der symmetrische Betriebsfall verursacht, welcher auch der eigentlichen
Applikation entspricht. Die Auswertung der Antennenimpedanz der Dipolstruktur aus der

numerischen Feldberechnung erfolgt wieder nach (4.68) ber die Berechnung der mittleren
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Verlustleistung, der mittleren elektrischen und magnetischen Energie sowie der Integration
des komplexen Poynting’schen Vektors tber die in Abb. 5.6 eingezeichnete Integrations-

flache und ist in Abb. 5.7 als Funktion der Frequenz dargestellt.

Antennenimpedanz der Dipolstruktur
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Abb. 5.7 Eingangsimpedanz der Dipolstruktur aus der Berechnung des Wellenproblems

In Abb. 5.8 ist der flir die Antennenanpassung wesentliche Bereich im Detail dargestelit.
Zusatzlich zu der aus der numerischen Feldberechnung resultierenden Antennenimpedanz ist
auch die Uber die Ersatzschaltung ermittelte Antennenimpedanz dargestellt. Die Werte der
Ersatzschaltbildparameter nach dem beschriebenen Verfahren sind in Tabelle 5.1.

zusammengefasst.
Ersatzschaltbildparameter der Dipolstruktur

Parameter Methode Wert
R1 aus FEM 581 Q
fo1 aus FEM 832 MHz
fo1 aus FEM 1,18 GHz
Co Analytisch 550 fF
Lo Analytisch 31,456 nH
L Analytisch 21,477 nH
C Analytisch 805,56 fF

Tabelle 5.1 Ersatzschaltbildparameter der Dipolstruktur nach Abb. 5.5
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Abb. 5.8 Eingangsimpedanz im UHF-RFID Frequenzbereich

Im relevanten UHF-RFID Frequenzbereich zeigt sich eine gute Ubereinstimmung der
Ergebnisse.

Werden nun die Ersatzschaltungen der Dipolstruktur und des Impedanztransformators nach
Abb. 5.9 kombiniert, so kann die transformierte Antennenimpedanz der Dipolstruktur als
Funktion der Frequenz auf Basis einer einfachen Netzwerksimulation dargestellt werden.

(.‘1'2

Abb. 5.9 Gesamtersatzschaltbild der UHF-RFID Tag-Antenne

Die initiale Schleifengeometrie nach Abb. 5.10 liefert mit den Geometrieparametern
a=10mm, b=18mm, d=1mm, w;=05mm und w,=3mm die in Tabelle5.2
zusammengefassten Ersatzschaltbildparameter fur den Impedanztransformator. Die Dicke der
Leiterbahn betragt hierbei 35 um.
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Abb. 5.10 Geometrieparameter der Schleifenstruktur des Impedanztransformators

Ersatzschaltbildparameter des Impedanztransformators
Parameter Methode Wert
Ri1 quasistat. magnetisch 0,47 Q
Ly quasistat. magnetisch 25,24 nH
Ri2 quasistat. magnetisch 0,2Q
L, quasistat. magnetisch 25,71 nH
M quasistat. magnetisch 9,26 nH
k -
C: quasistat. elektrisch 82 fF
Ca quasistat. elektrisch 164 fF
Ci quasistat. elektrisch 34 fF

Tabelle 5.2 Ersatzschaltbildparameter des Impedanztransformators

Die Ergebnisse der Netzwerksimulation fir den UHF-RFID Frequenzbereich sind in
Abb. 5.11 dargestellt. Zusatzlich zu den Ergebnissen aus der Netzwerksimulation wurde auch
das gesamte Antennendesgin inklusive des Schleifensystems als finites Elemente-Modell als
Wellenproblem simuliert und die Antennenimpedanz wiederum nach (4.68) berechnet. Wie
zu erkennen ist, zeigt sich auch fir das Gesamtmodell eine gute Ubereinstimmung zwischen
dem Ersatzmodell und der numerischen Analyse der Antenne im betrachteten

Frequenzbereich.
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Antennenimpedanz im UHF-RFID Frequenzbereich

350 -
——Re{Z_Tag} aus FEM
300 | ™ -Imag{Z_Tag} aus FEM
Re{Z_Tag} aus ESB _
E 250 || Imag{Z_Tag} aus ESB _/,/-‘257,_66
@) 21413 =" T
c e
= 200 -+ — T
~ 180,86 .=
G 151,81 o0 =
oS 150 - R
Q 121,79 e
3 S T
£ 100 | T 123,
59,98
50 -
16,65 11,59 11,63 12,48 1706 _—7EE2
0 T T - - T T 1
7,0E+08 8,0E+08 9,0E+08 1,0E+09 1,1E+09 1,2E+09

Frequenzin Hz

Abb. 5.11 Antennenimpedanz des UHF-RFID Tags im relevanten UHF-RFID
Frequenzbereich aus der numerischen Feldsimulation und dem Ersatznetzwerk

Das initiale Antennendesign soll nun durch gezielte Anderung der Schleifengeometrie so
modifiziert werden, dass eine Anpassung zu einer vorliegenden Transponder-IC Impedanz
[72] ermoglicht werden kann. Die IC-Impedanz inklusive des sogenannten Flip-Chip-
Packages [76] sei durch Zcnp=175-j174,1Q gegeben. Im Vergleich zur
Antennenimpedanz der initialen Geometrie ist offensichtlich, dass sowohl der Realteil als
auch der Imagindrteil der Antennenimpedanz erhéht werden missen, um Anpassung
zwischen dem IC und der Antenne zu erzielen. Aufgrund der vorliegenden Beschreibung der
Antenne in Form eines Ersatzschaltbildes ist es mdglich, eine Parameterstudie auf Basis von
Netzwerksimulationen durchzufiihren, welche sich sowohl durch enorm reduzierte
Rechenzeiten als auch der notwendigen Infrastruktur gegentiber der numerischen

Feldsimulation der Gesamtantenne auszeichnet. In Tabelle 5.3 ist der Rechenaufwand

zusammengefasst.
Analysemethode DOF Losungsmethode Speicherbedarf | Rechenzeit
Wellenproblem: 1367730 | Direkt: Pardiso 62 GB 5984 s
Gesamtmodell
e LU-Faktorisierung mit
Modifiziertes 10 Vorwarts- - 0,05

Knotenspannungverfahren . o
P 9 Rickwartseinsetzen

Tabelle 5.3 Probleminformation zum induktiv angekoppelten Antennendesign
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Des Weiteren ergibt sich auf Basis der Netzwerksimulation, beispielsweise bei Anwendung
von PSpice, die Moglichkeit einer Parameteroptimierung durch Vorgabe einer Zielfunktion
[77]. Auf diese Weise kann etwa gezielt jener Koppelfaktor bestimmt werden, welcher
notwendig ist, um den Realteil der Antennenstruktur an jenen der IC-Impedanz anzupassen.
Wirde diese Optimierung auf Basis des finiten Elemente-Modells ausgefuhrt werden, so
miusste fur jeden Wert des Koppelfaktors zunéchst die Geometrie der Schleifenanordnung
gedndert, im  Anschluss anhand der quasistationdaren  Approximationen die
Ersatzschaltbildparameter und der Koppelfaktor bestimmt und schlieBlich mit dem Wissen
der entsprechend notwenigen Geometrie das Gesamtmodell als Wellenproblem berechnet
werden. Der dafur notwendige Rechenaufwand ist somit ungleich hoher als die
Parameteroptimierung auf Basis des Netzwerkmodells. Es sei jedoch an dieser Stelle darauf
hingewiesen, dass eine Anderung des Koppelfaktors im physikalischen Modell immer
einhergeht mit einer Anderung der Geometrie der Schleifenanordnung und somit auch mit
einer Anderung zumindest einer der beiden Selbstinduktivitaten des Schleifensystems.

Fur die vorliegende Problemstellung wurde nach dem beschriebenen Verfahren auf Basis des
Netzwerkmodells der in Tabelle 5.4 zusammengefasste Satz an Netzwerkparametern

bestimmt.

Optimierte Ersatzschaltbildparameter des Impedanztransformators

Parameter Methode Wert
Ly MNA PSpice 30,5 nH
k MNA PSpice 0,48

Tabelle 5.4 Optimierte Ersatzschaltbildparameter auf Basis der Netzwerksimulation

Die Synthese einer Schleifengeometrie zu den Ersatzschaltbildparametern erfolgt, wie in [75]
vorgeschlagen, auf Basis eines flichendquivalenten rotationsymmetrischen 2D Wirbelstrom-
problems da, wie bereits in Abschnitt 4.2.4.1 gezeigt wurde, grundsatzlich eine Trans-
formationsvorschrift zwischen dem realen 3D Problem und dem 2D Problem gefunden
werden kann. Letztlich ergeben sich die in Tabelle55 zusammengefassten
Geometrieparameter flir das optimierte Antennendesign, mit welchen schlieRlich die
Behandlung der Gesamtantenne in Form eines Wellenproblems eine Antennenimpedanz von

Ztag = 16,8 + j175,9 Q bei der Arbeitsfrequenz von fr = 915 MHz liefert.
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Geometrieparameter fur das optimierte Antennendesign
Parameter Wert
a 10,8 mm
b 18,5 mm
d 0,85 mm
wl 0,5mm
w2 3 mm

Tabelle 5.5 Geometrieparameter fiir das optimierte Schleifensystem

Die vorgeschlagene Methode der Geometrieoptimierung des Antennendesgins auf Basis einer
Netzwerkbeschreibung bietet somit den Vorteil einer zumindest teilweisen Reduzierung der
Anzahl der Berechnungen des Vorwértsproblems und somit einer Reduzierung des
Rechenaufwandes. Andererseits ist es letztlich immer unumgénglich, das Gesamtmodell des
Antennendesigns in Form eines Wellenproblems zu berechnen, da die Ersatzschaltbilder (in
der vorliegenden Form) nicht in der Lage, sind samtliche Details des physikalischen Problems

abzubilden.

5.2.1.2 Antennenanpassung mittels T-Matching

Bei der Antennenanpassung nach dem Prinzip des T-Matching [28] wird, &hnlich wie bei den
induktiv angekoppelten Designs, die impedanztransformierende Wirkung einer zusatzlichen
planaren Struktur, in diesem Fall jene einer Kurzschlussleitung ausgenutzt, um Anpassung
zwischen der IC-Impedanz und der Impedanz der abstrahlenden Dipolstruktur zu erzielen. Ein

Antennendesign, welches fur UHF-RFID Anwendungen bei einer Arbeitsfrequenz von

fr = 875 MHz ausgelegt wurde und nach diesem Prinzip arbeitet, ist in Abb. 5.12 dargestellt.
30 mm

12 mm

35 mm

Abb. 5.12 UHF-RFID Tag-Antenne nach dem Prinzip des T-Machting (halbes Modell)
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Diese Methode der Antennenanpassung lasst sich zuruckfihren auf den sogenannten Faltdipol
welcher aufgrund seiner etwa um den Faktor vier erhdhten Eingangsimpedanz im Vergleich
zur einfachen Dipolstruktur bei einer gegebenen Arbeitsfrequenz relativ haufig in Verbindung
mit sogenannten Stegleitungen in Empfangssystemen flir den analogen terrestrischen
Rundfunk zum Einsatz kam. Ein typisches Beispiel fir die Anwendung eines Faltdipols findet
sich bei den sogenannten Yagi-Uda-Antennen [28].

Die Eingangsimpedanz einer nach dieser Methode angepassten Antennenstruktur lasst sich
nach [28] durch

2

2Z7 (1+ 0‘) Zpipol
2

ZZT +(l+(Z) ZDIDOl

Zant = (5.17)

berechnen, wobei Zpipo der Antennenimpedanz des eigentlichen Strahlers, Zr der Impedanz
der Kurzschlussleitung nach Abb.5.12 und « dem sogenannten Stromteilungsfaktor
entspricht. Sowohl die Impedanz Zr als auch der Stromteilungsfaktor « werden im
Wesentlichen durch die Geometrieverhaltnisse der Kurzschlussleitung und der

Dipolstrukturen bestimmt und lassen sich durch

Z: = jz tan(ktJ mit Zg —60cosh [ S22 —a% (5.18)
und
|
ae M) o pnd v S (5.19)
In(v)—In(u) a' a'

analytisch abschatzen [28].

Der Vorteil des T-Match-Anpassungskonzepts liegt, ahnlich wie auch bei der induktiven
Ankopplung, in der Tatsache begriindet, dass auch hier wiederum auf konzentrierte
Bauelemente verzichtet werden kann und die eigentliche Anpassung auf Basis einer
Formoptimierung der T-Match-Struktur basiert. Anders als bei der induktiven Ankopplung
des Transponder-1Cs an die Antenne ist es hier jedoch aufgrund des Prinzips der Anpassung
durch die Wellenimpedanz der Kurzschlussleitung schwer maéglich, auf eine Beschreibung in
Form von Ersatzschaltungen zurickzugreifen. In  Abb.5.13 ist der Verlauf der
Antennenimpedanz als Funktion der Frequenz fir die analytische Abschatzung und der
numerischen Feldsimulation dargestellt, wobei die Berechnung der Antennenimpedanz
wieder nach (4.68) ausgefiihrt wird. Die fir die Berechnung herangezogenen

Geometrieparameter der T-Match-Struktur sind in Tabelle 5.6 zusammengefasst.
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Abb. 5.13 Verlauf der Antennenimpedanz des T-Match Tag-Antennendesigns

Wie zu erkennen ist, zeigen sich deutliche Unterschiede zwischen den aus der analytischen
Abschatzung ermittelten Impedanzverlaufen und jenen aus der numerischen Feldsimulation.
Die Ursache fur das unterschiedliche Frequenzverhalten l&sst sich darauf zurlckfiihren, dass
die analytische Berechnung nach (5.17) - (5.19) fiir runde Leiterstrukturen ausgelegt ist und
zusatzlich keine Materialeinflisse beruicksichtigt werden, welche sich sowohl auf die
Impedanzen der Dipolstrukturen als auch auf die Impedanz der Kurzschlussleistung
auswirken. Des Weiteren geht die analytische Berechnung von geraden Leiterstrukturen aus,
welche im vorliegenden Design nicht gegeben sind. Nach [28] besteht zumindest die
Maoglichkeit einer Umrechnung der gegebenen rechteckigen Leiterbahnstruktur auf Radien
der &quivalenten runden Leiterstruktur fir den Fall, dass die Leiterbahndicke wesentlich
kleiner als die Leiterbahnbreite ist. Die Beobachtungen hinsichtlich der gravierenden
Unterschiede zwischen der analytischen Berechnung und der numerischen Feldsimulation
wurden in [79] n&her untersucht, wobei die Autoren letztlich Grenzwerte fir die
Geometrieverhaltnisse der T-Match-Struktur identifizieren konnten, bei deren Einhaltung
grundséatzlich noch von T-Matching gesprochen werden kann. Bei nicht Einhaltung dieser
Grenzwerte sollte aus Sicht der Autoren eher von induktiver Ankopplung gesprochen werden.

Die Untersuchungen in [79] decken sich mit den Beobachtungen in der vorliegenden Arbeit.
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Geometrieparameter

Parameter Wert
I 154 mm
I’ 11,5 mm
1 mm
a’ 2mm
12 mm

Tabelle 5.6 Geometrieparameter der T-Match Struktur

Zur Ermittlung der Antennenimpedanz aus der numerischen Feldsimulation wird das
Problemgebiet - im Gegensatz zur Ermittlung der Antennenimpedanz bei der induktiven
Ankopplung - hier durch ABCs 1. Ordnung begrenzt (siehe Abb.5.14). Die Wahl der
begrenzenden Randbedingung ist durch den wesentlich schméleren Frequenzbereich im Falle
des T-Match-Designs begriindet. Der Abstand der ABC zum UHF-RFID Tag ist hierbei mit
0,3 m gegeben. Dies entspricht etwa 0,9 A bei der fir die weiteren Untersuchungen
verwendeten Arbeitsfrequenz von 875 MHz. Die in [49] angestellten Untersuchungen
hinsichtlich des Einflusses des Abstandes der Randbedingung zum Strahler lassen eine
hinreichend gute Funktion der ABC 1. Ordnung fir diesen Abstand vermuten. Es wird
wiederum die Symmetrie des Antennendesigns ausgenutzt, um das Problemgebiet auf die
Hélfte zu reduzieren. Die aus der analytischen Abschatzung und der numerischen

Feldsimulation gewonnen Antennenimpedanzen sind in Tabelle 5.7 zusammengefasst.

Antennenimpedanz der T-Match Tag-Antenne

Berechnungmethode Zantin Q
Analytisch 89,5 +j64,5
Numerisch 24,6 +j 163,2

Tabelle 5.7 Antennenimpedanz bei der Arbeitsfrequenz fr = 875 MHz
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Integrationsoberflache
zur Ermittlung der
Antennenimpedanz

TT—ABC

G

/

T-Match UHF-
RFID-Tag

Iéy)(
Abb. 5.14 Problemgebiet fur die finite Elemente-Simulation

5.2.2 Ruckstrahlverhalten passiver UHF-RFID Transponder

Im folgenden Abschnitt wird das Ruckstrahlverhalten passiver UHF-RFID Transponder
anhand des im vorhergehenden Abschnitt beschriebenen Tag-Designs untersucht. Hierbei
wird speziell auf die Auswirkungen der nichtlinearen leistungs- bzw. spannungsabhangigen
Eingangsimpedanz des UHF-RFID Transponder-ICs eingegangen und dessen Einfluss auf die
Qualitat der am Ort der Readerantenne vorhandenen Signalstarke untersucht.

In der Literatur [61], [62] wird meist die sogenannte ,,Read-Range® als Qualitatskriterium
eines UHF-RFID Tags herangezogen, welche im Wesentlichen jener Entfernung entspricht,
bei welcher unter idealen Voraussetzungen der Transponder-Tag eine Leseabfrage
ordnungsgemald ausfiihren kann. Wie bereits erwéhnt, kann die Impedanz des Transponder-
ICs aufgrund der aktuell im IC ausgefihrten Operation (beispielsweise das Beschreiben einer
etwaigen vorhandenen EEPROM-Struktur) keinesfalls als konstant betrachtet werden. Einen
wesentlich grolReren Einfluss auf die IC-Impedanz hat jedoch jene analoge Einheit, welche fiir
die Spannungsregulierung sowie die Spannungsbegrenzung zusténdig ist [68], [80]. Fir die
Ermittlung der Read-Range spielt der Einfluss der Spannungsregulierung eine
vernachlassigbare Rolle, da aufgrund der grolRen Distanz zwischen Reader und Tag die
Spannung am IC ohnehin nicht begrenzt werden muss. Wie bereits im einleitenden Kapitel
erwahnt, erfolgt die Kommunikation vom Transponder-Tag zur Basisstation durch die
Modulation des Ruckstreuquerschnitts. Dabei wird im Takt der Daten eine

Modulationsimpedanz im analogen Front-End des IC zu- bzw. weggeschalten, wodurch sich
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im Wesentlichen die Anpassung zwischen der Tag-Antenne und dem IC verandert [80]. Wird
nun aufgrund ,,hoher” induzierter Antennenspannungen (bereits im 100 mV-Bereich) die
Spannungsbegrenzung im analogen Front-End aktiv, so wird mit steigender
Antennenspannung der Spannungsbegrenzer zur impedanzcharakterisierenden GroRe und der
Unterschied zwischen der modulierten und unmodulierten IC-Impedanz immer geringer, wie
der in Abb.5.15 dargestellte messtechnisch ermittelte Impedanzverlauf zeigt. Die
Impedanzcharakteristik ist hierbei aufgrund der (typischerweise) angewendeten Messmethode
- basierend auf einer Vektor-Netzwerk-Analyse [81] - als Funktion einer Leistung dargestellt.

Der Einfluss dieses Verhaltens soll in weiterer Folge untersucht und beschrieben werden.
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Abb. 5.15 Messtechnisch ermittelte IC-Impedanz (NXP UCode G2X) bei fr = 875 MHz

-250

Die in Abb. 5.15 dargestellte typischerweise vorliegende Impedanzcharakteristik stellt sich
insofern als problematisch dar, da der auf der Abszisse aufgetragene Wert P, jener Leistung
entspricht, welche die vorliegende Quelle (in diesem Fall ein Vektor-Netzwerk-Analysator
(VNA)) maximal an eine Last abzugeben vermag (d.h. bei Leistungsanpassung). Um aus der
vorliegenden Impedanzcharakteristik auf eine Leistungsdifferenz und somit auf die Qualitét
des riickgestreuten Signals am Reader schlielen zu kdnnen wére es daher notwendig, den
gesamten Ubertragungskanal (inklusive Reader- und Tag-Antenne) in der numerischen
Feldsimulation abzubilden und auf Basis von Streuparametern auszuwerten. Diese
Vorgehensweise ist mit einem hohen Rechenaufwand verknupft und soll daher nicht weiter

verfolgt werden. Basierend auf der geringen Leistungsaufnahme des passiven UHF-RFID
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Transponder-1Cs ergibt sich die Mdglichkeit einer Reduzierung des Rechenaufwandes unter
der Annahme stationdrer Betriebsfalle, d.h. die Belastung der Basisstation durch den UHF-
RFID Tag wird vorerst vernachlassigt. Somit kann die von der Basisstation am Ort des Tags
hervorgerufene Feldstérke als eingepragt betrachtet und die Notwendigkeit der Modellierung
der Antennenstruktur der Basisstation vermieden werden [70]. Die vorgeschlagene Methode
flhrt jedoch dazu, dass die Impedanzcharakteristik nach Abb. 5.15 in einen Impedanzverlauf
als Funktion einer eingepréagten Spannung umgewandelt werden muss. Dieser Ansatz bedingt
zunachst die Umrechnung der maximal verfugbaren Leistung P, auf jene Leistung P, die
tatsachlich an den IC abgegeben wird. Die Berechnung dieser Leistung erfolgt auf Basis der
Streuparameter nach der Regel von Manson [82]:

Veer Zo| 1|0, P
20+ 20 ‘ ‘1_ES£L‘2

wobei |af® jener Leistung entspricht, welche auf die Lastimpedanz einwirkt und |byf* die von

P =[af” ~|byf = (5.20)

der Last reflektierte Leistung. Die in (5.20) gegebenen Reflexionskoeffizienten der Quell- und

Lastimpedanz sind durch

N - Zchip — £
I:S _ZS ZO und 1:L:_Chlp 0

= (5.21)
Zs+Zg Zchip +Zo

bestimmt. Da im vorliegenden Fall die Quellimpedanz des Messsystems der Bezugsimpedanz
Zo =50 Q entspricht, vereinfacht sich (5.20) zu:
2
V JZ
FENT 1o P (5.22)
27

L

wobei Vger der Quellspannung des VNA entspricht, welche sich aus P, berechnen lasst. Fir
die Untersuchungen hinsichtlich des Rickstreuverhaltens soll jedoch vom realen Tag
ausgegangen werden, wodurch sich die Notwendigkeit ergibt, die Uber (5.22) bestimmte
Leistung am IC als durch eine Antennenspannung am realen Tag-Design verursacht zu
betrachten. Dazu bietet sich die Betrachtung der Antenne im Empfangsmodus als Thevenin-
Aquivalent an [76]. Mit der im vorhergehenden Abschnitt ermittelten Antennenimpedanz
kann nun die notwendige Quellspannung (in diesem Fall die induzierte Antennenspannung
Voc) Uber

(5.23)




Anwendung der finiten Elemente-Methode auf Fernfeldanwendungen

90

ermittelt werden, wobei I's dem Reflexionskoeffizient der Thevenin-Quellen mit der

Antennenimpedanz als Quelleimpedanz entspricht und durch

_Zant—%o
Zpnt + 2o

berechnet wird.

(5.24)

Die uber (5.20)-(5.24) ermittelte Spannungsabhéngigkeit der IC-Impedanz ist in Abb. 5.16

dargestellt.
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Abb. 5.16 Spannungsabhangigkeit der IC-Impedanz (NXP UCode G2X) bei fr = 875 MHz

Wie zu erkennen ist, zeigt sich speziell bei kleinen Spannungen eine sehr starke Abhangigkeit
des Realteils der IC-Impedanz von der Antennenspannung. Des Weiteren ist zu beobachten,
dass bereits ab einer Antennenspannung von Voc =1 V kaum mehr ein Unterschied zwischen
der modulierten und unmodulierten 1C-Impedanz gegeben ist. Da die Anpassung der Tag-
Antenne an den Transponder-1C im Regelfall fir jene Versorgungsspannung ausgefiihrt wird,
bei welcher der IC gerade noch eine ordnungsgemaélie Funktionalitat gewahrleisten kann, also
auf eine maximale Read-Range optimiert wird, ergibt sich bei geringeren Distanzen somit
eine nicht vernachlassigbare Verstimmung des Gesamtsystems. Fur die folgenden
Untersuchungen wurde die IC-Impedanz bei der Arbeitsfrequenz von 875 MHz zu
Zchip = 24 - J163 QO messtechnisch ermittelt. Zusammen mit dem T-Match Tag-Design aus

dem vorherigen Abschnitt liegt somit konjugiert komplexe Anpassung bei fr = 875 MHz vor.
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Um den Rechenaufwand fiir die Auswirkung dieser Verstimmung auf die Qualitat des
rickgestreuten Signals moglichst gering zu halten, wird die Reader-Antenne durch einen sehr
kurzen Linearstrahler ersetzt, welcher als Approximation eines Hertz-Dipols betrachtet
werden kann [28]. Da wie bereits erwahnt die Belastung des Readers durch den Transponder
vernachlassigt wird, kann somit durch Einpragen von unterschiedlichen Stromen im
Linearstrahler die spannungsabhéngige Verstimmung am UHF-RFID Tag bei einem fixen
Abstand zwischen dem Tag und dem ,,Reader” emuliert werden. Fiir die Untersuchungen
wurde ein Abstand zwischen Transponder-Tag und Linearstrahler von 0,2 m gewéhlt. Dies
entspricht bei der Arbeitsfrequenz etwa einem Abstand von 0,6 A. Fir den kurzen
Linearstrahler kann somit angenommen werden, dass in diesem Abstand bereits eine ebene
Welle hervorgerufen wird.

Zur Berechnung der notwendigen eingepragten Stréme im Linearstrahler wird die vom

Linearstrahler im gegebenen Abstand hervorgerufene Strahlungsintensitat W; nach [28]

2
J . (5.25)

Zusatzlich kann mit (5.6) und (5.7) ein Zusammenhang zwischen induzierter

herangezogen:

Il

A

Prad 1 /4
W— = HD = 77 —
! 47rr2 47zr2 3

Antennenspannung und der Strahlungsintensitat nach (5.26) hergestellt werden. Somit ist nur
die Berechnung eines VVorwaértsproblems notwendig, um einen Zusammenhang zwischen dem
eingepragten Strom Iy im Linearstrahler und der durch diesen Strom hervorgerufenen
Antennenspannung Voc herzustellen [70]. Abbildung 5.17 zeigt das finite Elemente-Modell
zur Untersuchung des Riickstreuverhaltens. Wie zu erkennen ist, erfolgt die Begrenzung des
Problemgebietes wiederum durch PMLs. Dies stellt sich im vorliegenden Problem als
vorteilhaft gegenuber einer Begrenzung durch ABCs dar, da im Fall der ABCs der Abstand
zwischen dem Linearstrahler und der absorbierenden Randbedingung verglichen mit PMLs
deutlich vergroRRert werden misste und zuséatzlich das Gebiet zwischen dem Linearstrahler

und der Randbedingung nicht im Fokus der Untersuchung steht.



Anwendung der finiten Elemente-Methode auf Fernfeldanwendungen 92

Linearstrahler (nicht
malfstabsgetreu)

Integrations-
oberfliche

T-Match UHF-

RFID-Tag PML

z

L
Abb. 5.17 Modell zur Berechnung des Rickstreuverhaltens

In Tabelle 5.8 sind einige markante Werte fiir den eingeprégten Strom |y und die dadurch in
der Tag-Antenne induzierten effektiven Spannungswerte Voc zusammengefasst. Zusétzlich
sind die Sendeleistung beim jeweiligen Strom und die &quivalente Sendeleistung des
isotropen Kugelstrahlers in Wgrp der Tabelle zu entnehmen. Die Notwendigkeit der Angabe
der Sendeleistung in Wgrp ergibt sich aufgrund des angestrebten Vergleichs der berechneten

Signalglte mit Messungen.

loin A | Vocin mV | Prag INn MW | Prag in mMWegp
8,254 64,9 2,29 3,43
24,915 196,2 20,8 31,25
49,830 392,6 83,3 125
70,471 554,2 166,7 250
99,661 784,9 333,3 500
140,941 1110,2 666,7 1000
253,976 | 1997,2 2165 32475

Tabelle 5.8 Eingepragte Strome und zugehdrige Antennenspannung

Mit den uber die finiten Elemente-Simulationen gewonnen induzierten Antennenspannungen
kann nun die jeweilige IC-Impedanz fiir den modulierten und unmodulierten Fall bestimmt
und diese Impedanzen im Modell der Tag-Antenne beriicksichtigt werden. Die Modellierung
der IC-Impedanzen im finiten Elemente-Modell erfolgt dabei (ber die Vorgabe wvon
Leitfahigkeiten (beschreibt den Realteil der IC-Impedanz) und relativen Permittivitaten
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(beschreibt den Imaginarteil der IC-Impedanz) im Bereich des Feed-Gap der Tag-Antenne.
Die Anbindung an die Leiterbahnstruktur der Tag-Antenne erfolgt dabei durch homogene
elektrische Randbedingungen (PEC) wie in Abb. 5.18 dargestellt.

3
Abb. 5.18 Modellierung der IC-Impedanz im finiten Elemente-Modell

Die entsprechenden Modelle werden nun in das eingepragte Feld des zugehorigen
Linearstrahlers eingebracht. Dabei wird fiir jede Anregung aus Tabelle 5.8 ein Modell fur den
unmodulierten Zustand des IC und fiir den modulierten Zustand berechnet. Um nun zum
tatsachlichen Rickstreuverhalten zu gelangen, wird von den Lésungen jeweils die Lésung des
eingepragten Feldes des Linearstrahlers subtrahiert. Diese Vorgehensweise beruht auf der
Tatsache das sich bei Streuproblemen das gesamte elektrische Feld E' in zwei Komponenten
nach [28], [83], in

El=FE +E° (5.26)

zerlegen lasst, E' entspricht dabei dem einfallenden Feld (hier das eingepragte Feld des
Linearstrahler) und E° dem rickgestreuten Feld. Wird nun nach der Subtraktion des
einfallenden Feldes vom Gesamtfeld der Poynting‘sche Vektor an der Integrationsoberflache
in Abb.4.17 ausgewertet, so kann die zur jeweiligen IC-Impedanz gehdrende
Strahlungsleistung bestimmt werden. Die eigentliche Qualitat liegt jedoch in der Differenz der
beiden rickgestreuten Strahlungsleistungen fiir die unmodulierte bzw. modulierte 1C-
Impedanz. In Abb. 5.19 ist der Verlauf der Differenz der Strahlungsleistungen bezogen auf
die Sendeleistung des Linearstrahlers dargestellt.
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Abb. 5.19 Differenz der Strahlungsleistungen fir die unmodulierte bzw. modulierte 1C-
Impedanz als Funktion der Sendeleistung

Wie zu erwarten war, zeigt sich bei sehr geringen Sendeleistungen des Linearstrahlers eine
deutlich hdhere Differenz der riickgestreuten Strahlungsleistungen als bei steigender
Sendeleistung. Dieses Verhalten lasst sich auf die Anpassung der Antennenstruktur an jene
IC-Impedanz zurtickfuhren, bei welcher der Spannungsbegrenzer im analogen Front-End
nicht bzw. kaum aktiv ist. Andererseits ist eine Abflachung des Kurvenverlaufs flr héhere
Sendeleistungen zu beobachten. Zusétzlich zum Verlauf der Strahlungsleistungsdifferenz des
initialen T-Match-Designs nach Abb. 5.12 ist der Verlauf der Strahlungsleistungsdifferenzen
flr ein T-Match-Design mit zusétzlichem sogenannten ,,End-Load* bzw. ,,Top-Load* (siehe
Abb. 5.20) in Abb. 5.19 dargestellt. Die groRflachigen leitfahigen Strukturen an den Enden
der Dipolarme fiihren zu einer Erhéhung des kapazitiven Verhaltens der Gesamtantennen
[84]. Die Antennenimpedanz als Funktion der Frequenz ist zusammen mit dem initialen
Design in Abb. 5.21 dargestellt. Wie zu erkennen ist, wird durch diese zusatzliche Malinahme
im Wesentlichen die Resonanzfrequenz der Antennenstruktur bei nahezu gleichbleibender
Impedanzcharakteristik verringert. Die Antennenimpedanz bei der Arbeitsfrequenz ergibt sich
fur das neue Antennendesign zu Zant neu = 36,6 + j 94,4 Q. Somit liegt bei fr = 875 MHz keine
konjugiert komplexe Anpassung mehr vor. Andererseits ist bei Betrachtung des IC-Impedanz-
Verlaufs nach Abb.5.16 davon auszugehen, dass die Verstimmung bei hoheren

Antennenspannungen nicht so signifikant ausfallt als dies bei dem initialen Design der Fall ist
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und somit auch bei hoheren Sendeleistungen des Linearstrahlers eine hohere
Strahlungsleistungsdifferenz erwarten l&sst. Es sei jedoch an dieser Stelle erwéhnt, dass davon
auszugehen ist, dass die Read-Range der neuen Anordnung deutlich geringer ausfallen wird

als bei der urspriinglichen Anordnung, die dahingehend optimiert ist.

Abb. 5.20 T-Match Tag-Antenne mit “Top-Load”
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Abb. 5.21 Antennenimpedanz der T-Match Tag-Antenne mit “Top-Load”

Wie bereits eingangs dieses Abschnitts erwéhnt wurde versucht, die angestellten
Untersuchungen auch messtechnisch zu verifizieren. Die Messanordnung ist in Abb. 5.22
dargestellt, wobei als UHF-RFID Reader das Reader-System ,,Mercury5e“ von ThingMagic
und als Reader-Antenne eine linkszirkular polarisierte Antenne (AN480) von Motorola
verwendet wurde. Die Messungen erfolgten in der Absorberkammer von NXP
Semiconductors Austria GmbH in Gratkorn.
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Abb. 5.22 Messanordnung zur Bestimmung der Signalqualitat
Die verwendete Messanordnung ist nicht in der Lage, die vom UHF-RFID Tag ruckgestreute
Strahlungsleistung als Absolutwert zu bestimmen, bietet jedoch die Mdglichkeit, iber den
sogenannten RSSI-Wert (Return Signal Strength Indicator) auf die Signalgite des
rickgestreuten Signals zu schlieRen. Dabei entspricht ein Inkrement im RSSI-Wert einer
Erhéhung bzw. Verschlechterung der Signalstarke von 1 dB [85]. Abbildung 5.23 zeigt den
Verlauf des RSSI-Wertes als Funktion der Sendeleistung in Wgre.
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Abb. 5.23 Ermittelte Signalqualitat (RSSI-Wert) aus der Messung
Die aus der numerischen Feldsimulation erwartete Verschlechterung der Signalqualitdt mit
Erhéhung der Sendeleistung zeigt sich auch hier. Es sei jedoch an dieser Stelle erwahnt, dass
die verwendete Reader-Einheit bis zu einem RSSI-Wert von etwa 60 bis 65 in der Lage ist,
den UHF-RFID Tag korrekt zu identifizieren, d.h. aufgrund der hohen Empfindlichkeit des
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UHF-RFID Readers stellt sich die beobachtete Verminderung der Signalqualitat als wenig

problematisch dar.

5.3 Zusammenfassung

Zusammenfassend lassen sich folgende Schlisse ziehen:

Da Problemstellungen aus dem Bereich der Fernfeldanwendungen stets in Form von
Wellenproblem zu beschreiben sind, ergibt sich hier grundsétzlich nicht die
Madglichkeit der Beschreibung der Verkopplung der Sende- bzw. Empfangsantenne in
Form von konzentrierten Ersatzschaltbildparametern.

Wie gezeigt wurde, ist auch die Beschreibung der UHF-RFID Tag-Antennen zur
Optimierung der Anpassung zwischen dem Transponder-IC und der Antennenstruktur
nur bedingt moéglich und zusétzlich abhangig vom gewahlten Antennendesign
Konzept. Ahnlich wie in Kapitel 4 wurden auch hier parasitire Effekte aufgrund von
Materialeinfliissen und deren Auswirkung auf die Antennenimpedanz nicht né&her
untersucht. Wie jedoch beispielsweise in [13] bzw. [63] gezeigt, wirken sich diese
mitunter so stark verstimmend aus, dass die Funktionalitit des UHF-RFID
Transponders nicht mehr gegeben sein kann. Da diese Verstimmungen aufgrund der
kaum vorhersagbaren parasitdren Effekte im speziellen im Bereich der Warenkette auf
Seiten des Antennendesigns schwer zu handhaben sind, wurden bereits Konzepte zur
automatischen Anpassung durch dynamisch steuerbare IC-Impedanzen vorgeschlagen
[86]. Nichts desto trotz ist es auch bei der Modellierung von Antennenstrukturen fur
Fernfeld-Applikation notwendig, die beschriebenen Einflisse im Modell abzubilden,
wofir sich die finite Elemente-Methode ausgezeichnet eignet.

Aus Sicht der abfragenden Basisstation ist nur die Anderung des
Ruckstreuquerschnitts  des  Transponder-Tags  zur  Informationsgewinnung
ausschlaggebend. Wie gezeigt wurde, ist die numerische Berechnung dieser Anderung
uber die beschriebene Methode selbst unter den getroffenen Vereinfachungen immer
noch mit einem vergleichsweise hohen Rechenaufwand verbunden. Da im Regelfall
die Arbeitsumgebung der Reader-Einheit als statisch und vorhersagbar betrachtet
werden kann (z.B. bei Readergates), ergibt sich die Mdéglichkeit der Berechnung der
Anderung des Riickstreuquerschnitts als Vorwartsproblem wie in Ansétzen in [87]

bzw. [88] vorgeschlagen. Diese VVorgehensweise bringt den Vorteil mit sich, dass der
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gesamte Ubertragungskanal nur fiir einen Referenzfall berechnet werden muss,

wodurch sich eine Reduktion des Rechenaufwandes erzielen l&sst.
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6 Zusammenfassung

In der vorliegenden Arbeit wurde die Anwendung der Methode der finiten Elemente auf
Problemstellungen aus dem Bereich der kontaktlosen Informationsubertragungssysteme
beschrieben.

Fur die Problemstellungen aus dem HF-Bereich und dem UHF-Bereich wurde zunéchst eine
Differenzierung nach den jeweiligen zu Grunde liegenden Koppelmechanismen
vorgenommen. Aufgrund der vorwiegend im reaktiven Nahfeld basierenden Kopplung der
Nahfeldanwendungen wurde zunéchst eine quasistationére Approximation angenommen. Als
flr die vorliegenden Problemstellungen gut geeignete Formulierungsmethode erweist sich
dabei aufgrund der simplen Mdglichkeit der Spannungsanregung die A,V-A-Formulierung,
welche des Weiteren die Mdglichkeit bietet, auch unsymmetrische Betriebsfalle anzuregen.
Im Vergleich zur T,®-®-Formulierung ergibt sich zwar aufgrund der Beschreibung des
Magnetfeldes im nichtleitfahigen Gebiet mit Hilfe des magnetischen Vektorpotenzials ein
vergleichsweise hoherer Speicherbedarf und auch ein héherer Rechenaufwand, welche jedoch
bei der vorliegenden Rechnerinfrastruktur nicht mafigeblich ins Gewicht fallen.

Es konnte gezeigt werden, dass alleine Aufgrund der Arbeitsfrequenz keine Aussage uber die
Zulassigkeit  einer  Approximation  der  Problemstellung als  quasistationdres
Magnetfeldproblem getroffen werden kann. Es erweist sich daher - speziell bei
Nahfeldanwendungen - als durchaus sinnvoll, die Natur der angestrebten Anwendung
zundchst auf Basis theoretischer Untersuchungen unter Berlicksichtigung des zutreffenden
Standards zu betrachten und erst im Anschluss daran auf numerische Methoden
zuriickzugreifen.

Es konnte gezeigt werden, dass die Beschreibung von Nahfeldanwendungen in Form von
Ersatzschaltungen mit konzentrierten Elementen nur unter der Voraussetzung tatsachlicher
quasistationédrer Bedingungen zul&ssig ist, diese jedoch bei Giiltigkeit ein einfaches Werkzeug
zur Beschreibung des gesamten Ubertagungskanals darstellen.

Im Bereich der Fernfeldanwendungen konnte gezeigt werden, dass selbst die Beschreibung
lediglich einer isoliert betrachteten Antennenstruktur nur bedingt in Form von
Ersatzschaltbildern mdglich ist. Nichts desto trotz bedarf es Aufgrund der Notwendigkeit der
Anpassung der Antennenstruktur an den Transponder-IC zumindest einer komplexen
Antennenimpedanz, welche die physikalischen Verhaltnisse korrekt abbildet. Aus &hnlichen
Aspekten wie bei den Antennenstrukturen fur Nahfeldanwendungen erweist sich hier die
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AV-Formulierung als gut geeignet. Des Weiteren wurde gezeigt, unter welchen
Gesichtspunkten die Auswahl der Randbedingung stattfinden soll.

Das spannungsabhangige nichtlineare Verhalten des Transponder-ICs mit Hilfe der
vorliegenden Methoden zu Beschreiben erweist sich als durchaus rechenintensiv, stellt jedoch

ein breites Gebiet fiir zuklnftige Forschungsarbeiten dar.
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