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Abstract

ensor networks are discussed for many applications today. To realize such
S systems, technical tasks of many kinds have to be solved. This work
shows system concepts and circuits with low power dissipation for sensor
networks. Thus, long lifetimes using small batteries can be achieved. Sensor
nodes can be miniaturized to a almost invisible size which is essential for an
economic success of such systems.

This work shows two concepts to realize sensor nodes of about 1 cm?.
Batteries, a 24 GHz communication front end and the corresponding antenna
is included within this volume.

The first concept is a direct receiver for receiving e.g. temperature or
humidity information, having a current consumption of 23 mA (3 V). For
transmitting, the current consumption is 7 mA (3 V). The LNA and detector
used in the direct receiver are presented. The power consumption of the LNA
is 46 mW, providing a gain of 15 dB. The base band electronics is negligible
regarding power consumption. Using commercial batteries, an operation time
of several hours are reached.

The second concept is based on a heterodyne receiver having an inter-
mediate frequency of 2.4 GHz. A cascode mixer is presented. The mixer has
a gain of 16 dB with a power consumption of 16 mW. The HBT cascode
mixer circuit is analyzed in detail. A concept for a cascode upconversion
mixer is also presented. A conversion gain of 5.8 dB is reached, having a
power consumption of 15 mW. The heterodyne receiver has a current con-
sumption of 30 mA (9 V). Beside the mixer, the oscillator and the respective
frequency stabilization circuits are the main power consumers. This receiver
demonstrates video transmission. The processing of the video data requires
the high supply voltage. The high frequency circuits operate with 3 V power
supply.

Concerning miniaturization this is a bench marking result. A long lifetime
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of the sensor nodes is achieved by ultra-low energy consuming circuits and
system concepts. These are presented in detail. Feasibility is shown by various

prototypes.



Zusammenfassung

ensor Netzwerke werden heutzutage fiir vielerlei Anwendungen disku-
S tiert. Ihrer Realisierung stehen noch vielfaltige technische Aufgaben ent-
gegen. Die vorliegende Arbeit zeigt verlustleistungsarme Systemkonzepte und
Schaltungen fiir Sensor Netzwerke. Dadurch wird eine lange Laufzeit mit
kleinen Batterien erreicht. Nur so kann ein Miniaturisierungsgrad erreicht
werden, bei dem Sensor Knoten verschwinden klein werden, was unerlasslich
fiir den wirtschaftlichen Erfolg solcher Systeme ist.

Die Arbeit zeigt zwei Konzepte, mit denen Sensor Knoten von circa 1 cm?
Gesamtgrosse realisiert werden konnen. In diesem Volumen enthalten sind
Batterien, Kommunikationshardware bei 24 GHz und die entsprechende An-
tenne.

Das erste Konzept basiert auf einem Direktempfianger, der mit einem
Stromverbrauch von 23 mA (3 V) Sensordaten wie zum Beispiel Tempera-
tur und Luftfeuchtigkeit iibertrigt. Fiir den Sendefall betrdgt der Stromver-
brauch 7mA (3 V). Der im Direktempfanger verwendete LNA und Gleichrich-
ter werden vorgestellt. Die Verlustleistung des LNA betragt 46 mW, wobei
eine Verstarkung von 15 dB erreicht wird. Die Basisbandelektronik ist hin-
sichtlich Stromverbrauch vernachléssigbar. Somit wird eine Betriebszeit mit
handelsiiblichen Batterien von mehreren Stunden erreicht.

Das zweite Konzept basiert auf einem Heterodyneempfianger mit einer
Zwischenfrequenz von 2.4 GHz. Ein Kaskodenmischer wird vorgestellt, der
als Frequenzumsetzer benutzt wird. Dieser Mischer erreicht bei 16 mW Lei-
stungsaufnahme eine Verstarkung von 16 dB. Die Schaltung eines HBT Kas-
kodenmischers wird ausfiihrlich untersucht. Ein Konzept fiir einen balan-
cierten Aufwartsmischer in Kaskodenstruktur wird ebenfalls vorgestellt. Mit
einer Leistung von 15 mW werden 5.8 dB Konversionsgewinn erreicht. Der
Heterodyneempféinger hat insgesamt einen Stromverbrauch von 30 mA (9 V).

Neben dem Frequenzumsetzer verursacht der Oszillator mit der entsprechen-
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den Frequenzstabilisierung einen erheblichen Teil der Verlustleistung. Mit
diesem Empfinger wird eine Videoiibertragung demonstriert. Dabei ist die
hohe Spannung der Verarbeitungsschaltung fiir die Videodaten geschuldet.
Die Hochfrequenzschaltungen arbeiten bei 3 V Versorgungsspannung.
Betreffend des Miniaturisierungsgrades bieten die vorgestellten Demon-
stratoren ein richtungsweisendes Ergebnis. Eine lange Lebensdauer der Sen-
sorknoten wird insbesondere durch den Einsatz ultra-energiesparender Schal-
tungen und Systemkonzepte ermoglicht. Diese werden detailliert vorgestellt.
Die praktische Realisierbarkeit ist an vielen Stellen durch die Présentation

von Prototypen untermauert.
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Kapitel 1

Einleitung

ie grundlegende Idee der drahtlosen Kommunikation ist schon Jahr-
D zehnte alt. Historisch betrachtet ist das Radio der erste Meilenstein
in der Entwicklung von Geriten, die im weitesten Sinne Daten iibertragen,
ohne dass dafiir eine Leitung benutzt wird. Heute werden unter drahtlo-
sen Kommunikationsgeréiten nicht nur Broadcast-Empfanger wie Radio oder
DVB-T Fernsehempfinger verstanden, sondern Geréte, die eine individuelle
Kommunikation zulassen. Ein Endgerét ist sowohl zum Empfangen wie auch
zum Senden von Daten in der Lage. Mit drahtlosen Kommunikationsgeréten
bringt man in erster Linie mobile Kommunikationsgeréte in Verbindung, zum
Beispiel Mobiltelefone oder PDAs mit integrierten Kommunikationsmoglich-
keiten. Der Durchbruch der Mobilkommunikation ist seit der Einfiihrung des
GSM Standard in Europa und des WCDMA Standard in Nordamerika iiberall
sichtbar.

Drahtlose Kommunikation umfasst einen deutlich breiteren Anwendungs-
bereich. Die FEigenschaft der Mobiltdt muss dabei nicht zwangsldufig ein-
geschlossen sein. Es geht lediglich darum, ein System, das unabhéngig von
einer Verkabelung ist, aufzubauen. Dies wird in der heutigen Zeit besonders
durch WLAN Anwendungen deutlich, die oft auch fiir Desktop Computer
und damit immobile Gerédte Verwendung finden.

Sensor Netzwerke gehoren ebenfalls in die Kategorie der ortsgebunde-
nen oder wenig mobilen Anwendungen von drahtloser Kommunikation. Ein
Netzwerk besteht aus hunderten oder tausenden kleinster Sensorknoten. Eine
Verkabelung ist aufgrund der Komplexitat des Netzwerks realitdatsfremd. Des
Weiteren sollen die Netzwerkknoten eine verschwindend kleine Abmessung
haben. Sie sollen in ihrer Vielzahl kaum wahrnehmbar sein. Dieser Vision ste-
hen Kabelverbindungen mit grossen Steckern entgegen. Mit der Realisierbar-
keit von Sensor Knoten, die die Abmessung weniger Kubikmillimeter haben,

konnen diese zum Beispiel mit Wandfarbe gemischt und so im Raum ver-
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teilt werden. Ein Netzwerk soll dann seine Struktur in einem Initialisierungs-
prozess erkennen und sich selbst organisieren. Ausgefallene Knoten werden
durch andere Verbindungen im Netzwerk iiberbriickt. Jeder Knoten kann ver-
schiedene Sensoren enthalten und eine Vielzahl von Aufgaben iibernehmen.
Freilich ist dieses Szenario im Moment eine Vision, deren Realisierung nicht
absehbar ist. Anwendungen im Sicherheitsbereich, in der Unterhaltungselek-
tronik sowie im Lager- und Logistikbereich sind denkbar.

Diese Arbeit gibt in Kapitel 2 einen Uberblick iiber verschiedene drahtlose
Systeme und definiert dann die speziellen Anforderungen an Sensor Netzwer-
ke. Verschiedene Forschungsprojekte (AVM, Berkeley Mote, RFID) und die
daraus hervorgegangen Hardware-Losungen werden diskutiert, ebenso wer-
den noch ungeloste Aspekte aufgezeigt. Verschiedene Konzepte zum Reali-
sieren von Hardware fiir drahtlose Sensor Netze mit geringer Leistungsauf-
nahme und hohem Integrationsgrad werden gezeigt. Ein Wakeup Konzept
wird ausgearbeitet, das es einem Netzwerk Knoten ermdglicht, nahezu ohne
Energieverbrauch in einem Standby Modus zu verharren und trotzdem von
einem anderen Netzwerkknoten in der Nachbarschaft aktiviert werden zu
konnen. Der funktionale Nachweis dieses Konzepts mit einem Demonstrator
wird gezeigt.

In Kapitel 3 wird ein GaAs HBT MMIC Prozess vorgestellt, mit dem
integrierte Schaltungen im Rahmen dieser Arbeit realisiert wurden. Es wird
ein Verstarker gezeigt, der wiederum in einem Demonstrator fiir Sensor Netz-
werke zum Einsatz kommt. Um den Verstérker fiir den Gebrauch in Sen-
sor Netzen zu optimieren, werden spezielle Anforderungen hinsichtlich seiner
Parameter diskutiert. Dies betrifft auch Abschlussimpedanzen ungleich 50 2
und die damit verbundenen Probleme bei den Messungen. Messgenauigkeiten
insbesondere der Rauschmessungen werden untersucht. So wird die Plausibi-
litdt der erhaltenen Messwerte gezeigt.

Kapitel 4 zeigt verschiedene Konzepte zur Realisierung von Mischern und
bespricht deren Vor- und Nachteile im Bezug auf Sensor Netzwerke. Das Kon-
zept des Kaskodenmischers wird eingefithrt und entwickelt. Anhand von Bei-
spielen zur Abwértmischung und Aufwértsmischung werden die Méglichkei-
ten dieses neuen Konzepts gezeigt. Der Kaskodenmischer zeichnet sich durch
geringen Stromverbrauch und gleichzeitig hohen Conversion Gain selbst bei
hohen Frequenzen aus. Die Integration eines Kaskodenmischers mit einem
VCO als Single-Chip Losung wird gezeigt. Diese Schaltung kommt ebenfalls

in einem Demonstrator zum Einsatz.



Die gezeigten Schaltungen werden in zwei unterschiedlichen Demonstra-
torkonzepten angewendet, die in Kapitel 5/ vorgestellt werden. Zum einen wird
ein Direktempféanger System gezeigt, das mit nur einer aktiven Schaltung
auskommt. Mit einer Leistung von 69 mW ist ein Datenempfang bei 24 GHz
mittels On-Off-Keying moglich. Die Abmessungen dieses Demonstrators in-
klusive Batterie betrigt 1.0 cm?. Ausserdem wird ein Heterodyne-Empfinger
gezeigt, der mit einer Schlitzantenne realisiert ist. Zur Umsetzung des Emp-
fangssignals wird ein Kaskodenmischer verwendet. Mit einem Stromver-
brauch von 30 mA ist ein Datenempfang bei 24 GHz mittels Frequenzmo-
dulation méglich. Die Abmessung dieses Demonstrators betrdgt 0.5 cm®. Be-
riicksichtigt man den Platz fiir Batterien erscheint ein Gesamtvolumen von
circa 1.0 cm? ebenfalls méglich. Diese Demonstratoren unterschreiten, was
die Grosse angeht, nach Wissen des Autors jedes bisher publizierte Ergebnis.

Kapitel 6/ fasst die Ergebnisse kurz zusammen und gibt einen Ausblick

auf mogliche zukiinftige Forschungs- und Entwicklungsthemen.






Kapitel 2

Energiebetrachtungen von drahtlosen

Systemen

ie Anforderungen an drahtlose Systeme sind in der Regel vielseitiger
D Natur. Bei der Definition der Anforderungen des RF Teils miissen ver-
schiedene Aspekte beachtet werden.
Staatliche Regulierungen und Einteilungen der Frequenzbénder fiithren zu
einer Vielzahl von vorgeschriebenen Parametern, die sich vor allem auf die
Dateniibertragung in der Luft beziehen. So ist zum Beispiel die Auswahl der

Frequenz sehr stark eingeschrinkt oder zum Teil fest vorgegeben, wie zum
Beispiel in der Mobiltelefonie oder im sepeziellen bei GSM und UMTS .

2.1. Handheld Devices

Bei drahtlosen Kommunikationssystemen wird in der breiten Offentlich-
keit zuerst an die weit verbreite Mobiltelefonie gedacht. Dabei handelt es
sich um mobile Terminals, von denen aus Telefongespriche méglich sind.
Beim GSM Standard in Europa und dem CDMA Standard in den USA han-
delt es sich um komplizierte Ubertragungsverfahren, die grosse Distanzen zur
néchstgelegenen Basisstation und relativ hohe Sendeleistungen bei Frequen-
zen bis zu wenigen GHz zulassen. Durch die Entwicklung von Datendiensten,
angefangen mit SMS (Short Massage Service), wurden mobile Kommuni-
kationsgerite fiir das tégliche Leben immer wichtiger. Heute konnen {iber
GPRS und UMTS zum Beispiel EMails, Bilder und Filme auf mobile Geréte
iibertragen werden. Damit ergibt sich eine vollig neue Art von Mobilitat der
Bevolkerung. LBS (Location Based Services) tun ihr Ubriges um das tégliche
Leben besonders in unbekannter Umgebung zu erleichtern. Es entsteht ein
enormes wirtschaftliches Potential, dass im Besonderen Marketingaktivitéten
betrifft.

Heute geht man davon aus, dass Daten fiir komplexe Anwendungen draht-

los iiber Laptops an nahezu jedem Punkt der Erde gesendet und empfan-
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gen werden konnen. Dabei sind heute innerhalb von WLAN (Wireless Local
Area Network) Netzten Datenraten von 54 Mbps iiblich (IEEE 802.11g [1]).
In absehbarer Zeit scheinen mit der Anwendung von MIMO Technologien
maximale Datenraten von 600 Mbps (IEEE 802.11n [2]) realistisch. Inzwi-
schen werden auch kleine portable Laptops angeboten, die aber immer noch
ein Gewicht im Bereich von einem Kilogramm aufweisen. Durch den localen
Charakter des WLANS sind diese Geréte auch nur eingeschrankt mobil.

In jiingster Zeit haben sich auch kleinere Endgerdte wie zum Beispiel
BlackBerrys [3] durchgesetzt, die den Handheld Devices zugerechnet werden
miissen. Sie erreichen mittels UMTS Datenraten von wenigen Mbps und sind
ortsungebunden. Die UMTS Infrastruktur befindet sich noch im Aufbau und
ist an abgelegenen Orten heute noch nicht verfiighar.

Mit zunehmender Leistungsfihigkeit dieser Geréte stellt die Energiever-
sorgung ein zentrales Problem dar. Um die Geréte klein und handlich zu
halten, sind sowohl Volumen als auch Gewicht der verwendeten Energiespei-
cher sehr gering. Auf der anderen Seite werden die Anforderungen an Leistung
und Betriebsdauer immer grosser. Dies zwingt die Hersteller, energiesparende
Hardware und Ubertragungsverfahren zu entwickeln und wihrend Standby-

zeiten bestimmte Funktionen abzuschalten.

2.2. Sensor Networks

Ein aktueller Forschungsschwerpunkt auf dem Gebiet der Drahtlosen Sy-
steme sind ,,Sensor Networks®“. Im Gegensatz zu Systemen, die aus der mo-
bilen Telefonie oder der mobilen Dateniibertragung bekannt sind, handelt es
sich bei Sensor Networks um statische Systeme, deren Knoten an unverén-
derter Position bleiben und in der Regel lokal ausgeprigt sind.

Die Aktualitéit dieser Thematik wird durch zahlreiche Forschungsprojek-
te wie AVM (Kapitel 2.2.1), Smart Dust (Kapitel 2.2.2) und Berkley Mote
(Kapitel 2.2.2) bestétigt. In Einzelféllen sind die Knoten eines Netzes auch
beweglich. Diese Bewegungen zeichnen sich dann aber durch ihren relativ
langsamen und lokalen Charakter aus. Probleme wie das aus der Mobil-
telefonie bekannte Handover entstehen bei Sensor Netzen nicht. Dies liegt
insbesondere an der Statik der Systeme. Selbst bei langsamer Bewegung der
Knoten ist zu beachten, dass die Sensoren bei solchen Netzen normalerweise
nicht mit einer Basisstation verbunden sind, sondern die Datenkommunikati-

on von einer Quelle zum Ziel iiber einen oder mehrere "auf dem Weg” liegende



2.2. Sensor Networks 7

Tabelle 2.1. ISM Bénder im Uberblick [4]

Frequenz | Bandbreite Nutzungsbesipiele
9.5 kHz 1 kHz
6.78 MHz 30 kHz
13.56 MHz 14 kHz Smart Tag
27.12 MHz 326 kHz Modellbau
40.68 MHz 40 kHz Modellbau
433.92 MHz | 1.74 MHz | Funkschalter, Garagentoroffner, Autoschliissel
869 MHz“ 2 MHz Kopfhorer
2.45 GHz 100 MHz WLAN, RFID, Bluetooth, ZigBee, IrDA
5.8 GHz 150 MHz HIPERLAN
Geschwindigkeitsmessung, Verkehrsmessung
24.125 GHz | 250 MHz Datensignale iiber kurze Distanz,
61.25 GHz 500 MHz bisher keine Anwendungen
122.5 GHz 1 GHz verfiigbar; Anwendungen
245 GHz 2 GHz sind im Entwichlunsstadium *

¢ Im eigentlichen Sinne kein ISM Band, es gelten besondere Nutzungsbedingungen fiir
Short Range Devices; wird aber oft fiir gleiche Anwendungen wie ISM Béander verwendet

und ist deshalb im Zusammenhang mit Sensor Netzwerken ebenfalls interessant
b Die Enwicklung und Herstellung von Geriten in diesem Frequenzbereich ist aus

heutiger Sicht noch sehr teuer oder technisch noch nicht zuverlissig realisierbar. Es ist aber
davon auszugehen, dass bei anhaltendem technischen Fortschritt der Halbleiterprozesse

diese Bénder in Zukunft auch eine Rolle spielen werden

Sensorknoten erfolgt. Bei starker Verdnderung der rdumlichen Lage der Kno-
ten, kann es notwendig oder zumindest sinnvoll sein, die Route von der Quelle
zum Ziel iiber die dazwischenliegenden Sensoren zu dndern. Man spricht in
diesem Zusammenhang von Rerouting. Diese Routen sind in den einzelnen
Sensoren als Tabellen hinterlegt. Dabei kénnen verschiedene Suchverfahren
zur Anwendung kommen. Einerseits kann in jedem Knoten regelméssig eine
Tabelle aktualisiert werden, die den Weg zu jedem anderen Knoten im System
enthélt. Dies fithrt jedoch zu einer sehr grossen Datenmenge, die gespeichert
und aktuell gehalten werden muss. Andererseits kénnen Systeme aufgebaut
werden, in denen die Lage der anderen Knoten im Bezug zum Sender ko-
diert ist. Die Daten werden dann zu einem in dieser Richtung benachbartem
Knoten geschickt. Vor dort aus wird das gleich Verfahren wiederholt, bis das

Datenpaket schliesslich am Ziel angekommen ist. Der Speicherbedarf eines
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solchen Systems ist sehr viel geringer, allerdings ist das dahinterstehende
Routingverfahren komplizierter. Eine besondere Herausforderung in diesem
Zusammenhang sind ausgefallene Knoten die bei der Wahl der Route nicht
eingeplant werden diirfen.

Seit 2004 hat sich zu Sensor Netzen in Europa ein jahrlicher Workshop
,2European Workshop on Wireless Sensor Networks*“ [5,6,7] etabliert. Es wird
dabei hauptséichlich auf die Thematik hoherer MAC Ebenen eingegangen,
jedoch werden auch Realisationsmdoglichkeiten in Hardware diskutiert [§].
Ebenso gibt es auf allen grossen RF Konferenzen [9,10,11,12/13] Schwerpunk-
te zu extrem stromsparende Hardware-Frontends, die in autarken drahtlosen
Systemen zum Finsatz kommen koénnen. Dabei werden haupséchlich Fre-
quenzen im unteren GHz Bereich diskutiert. Zur Verwirklichung von hochin-
tegrierten Knoten sind schon allein aufgrund der Grosse der Antennen hohe
Frequenzen, zum Beispiel im K oder W Band erforderlich. Die im Rahmen
des AVM Projekts untersuchten 24 GHz sind richtungsweisend, allerdings
wird sich der Trend in Zukunft in Richtung 60 GHz bewegen. Erméoglicht wird
dies durch immer bessere und auch fiir die Massenherstellung taugliche Halb-
leiterprozesse (hauptséichlich SiGe) in diesem Frequenzbereich. Heute schon
kénnen Frequenzbereiche von einigen GHz bis hin zu 10 GHz mit RF-CMOS
Prozessen erreicht werden. Es ist absehbar, dass in Zukunft kostengiinstige
hochintegrierte CMOS Schaltungen auch fiir Sensor Netze in Frage kommen

werden.

2.2.1. AVM Projekt

Das AVM Projekt [14,15,16], das durch das BMBF unter der Nummer
16SV1658 gefordert wird, gliedert sich in diesen Rahmen ein. Grundlage die-
ses Projekts ist die Uberzeugung, dass auch in Deutschland auf den Gebieten
der drahtlosen Kommunikation im Hinblick auf statische Systeme sowie auf
dem Gebiet der Miniaturisierung und der Packaging Technologien Forschung
notwendig und wiinschenswert ist.

Das Projekt sieht als langfristige Vision hochintregrierte Kommunnikati-
onseinheiten auf kleinstem Raum, die im Gegensatz zu heutigen Systemen
nicht mehr auf starren Platinen aufgebaut sind, sondern auf faltbarem Flex-
substrat. Dieses kann dann zu einem Wiirfel gefaltet werde. Dadurch né-
hert sich die Struktur einer Wiirfelgeometrie an. Das erste Wissenschaftliche
Vorprojekt ist auf einen Zeitraum von 3 Jahren angelegt. Es handelt sich

dabei vor allem um eine Machbarkeitsstudie, in der Technologien entwickelt
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werden sollen. Bereits vorhandene Technologien sollen fiir die die Verwen-
dung in Sensor Netzwerken erschlossen werden. Das Vorprokjekt soll mit
einen Demonstrator mit der Abmessung 1 x 1 x 1 em? abgeschlossen werden.
Dabei sind fiir einzelne Arbeitspakete, zum Beispiel fiir das HF-Frontend
oder die Systemintegration separate Demonstratoren vorgesehen. Im Rah-
men des Arbeitspakets fiir die HF Kommunikation entstanden die in Kapitel
o vorgestellten Demonstratoren. Es handelt sich um zwei 24 GHz Frontends,
die beide das Volumen von ca. einem Kubikzentimeter erreichen oder zu-
mindest nahe kommen. Es wird zum einen ein Direktempfanger-System auf
kleinstem Raum und mit niedrigstem Energieverbrauch vorgestellt (Kapitel
5.1)). Zum anderen wird eine heterodyne Receiver System gezeigt, das in eine
Schlitzantenne integriert ist und mit einer kommerziell verfiigharen Losung
die Zwischenfrequenz ins Basisband umsetzt (Kapitel [5.2).

Neben den Einzel-Demonstratoren der verschiedenen Arbeitspakete wur-
de auch ein Gesamtdemonstrator entwickelt. Dies ist ein vollsténdig autar-
kes Mikrosystem. Allerdings haben die Knoten im Vergleich zum angestreb-
ten System noch weit grossere Abmessungen und ihre Anzahl ist geringer.
Der Gesamtdemonstrator ist mit einem Temperatursensor als funktionalem
Element ausgestattet. Das System wurde auf verschiedenen Kongressen und
Workshops prisentiert, unter anderem SMT/ASIC Niirnberg, Hannover Mes-

ser, Sensors Niirnberg und Mikrosystemtechnik (Freiburg).

Abbildung 2.1. AVM Demonstratoren

Abbildung 2.1 zeigt den Gesamtdemonstrator ohne Batterie. Dabei sind
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auf der linken und rechten Seite Sensorknoten in einem zur Produktion
notwendigen Rahmen gezeigt. Die Schlitze deuten die Stellen an, an de-
nen der Demonstrator herausgetrennt wird. In der Mitte der Abbildung
sind die ausgetrennten Demonstratoren zu sehen. Zur Miniaturisierung der
Baugruppen wurde eine 3D-Stacking-Technologie entwickelt. Diese enthélt
drei Leiterplattenebenen. Auf der obersten Ebene ist eine planare Antenne
realisiert. Auf der mittleren Leiterplatte ist der Mikrokontroller sowie das
Sender-Empfianger-System realisiert. Auf der untersten Ebene ist der Quarz
und die Batterie angebracht. Abbildung 2.2(a) zeigt den schematischen 3D
Aufbau der Sensorknoten. Abblidung 2.2(b) zeigt die einzelnen Leiterplatten-
elemente, Zwischenstiicke sowie die Batterien und deutet den Schichtaufbau

an. Tabelle 2.2] zeigt die Leistungsdaten des Demonstrators.

Antennen-

Sender/Empfiang
i Mikrokontroller

Quarze Batterie

(a) Schematische Darstellung (b) Explosivzeichnung

Abbildung 2.2. AVM Demonstrator 3 D Stackaufbau

Das AVM Projekt findet im Rahmen des Forderkonzeptes Mikrosystem-
technik 2000+ statt. Angestrebt ist bis 2010 sogenannte "eGrains” mit einer

3 zu entwickeln. In diesem Volumen sollen Ener-

Grosse von ca. 2 X 2 x 4 mm
gieversorgung, Rechnerleistung und Kommunikationsschaltungen integriert
sein.

Die Projektpartner Fraunhofer IZM und TU Ber-
lin/Forschungsschwerpunkt  Technologien der Mikroperipherik (FSP)
haben fiir die Sicherung der autarken Energieversorgung strukturierbare
Lithium-Polymersysteme fiir Batterie-Folien entwickelt. Assemblierungs- und
Kontaktierungstechnologien fiir die Systemintegration wurden bereitgestellt.
Die Projektpartner Ferdinand-Braun-Institut fiir Hochstfrequenztechnik |,
TU Berlin/Fachgebiet Mikrowellentechnik und TU Berlin/Antennen und

EMV entwickelten verschiedene Kommunikationssysteme. Dies beinhaltete
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Tabelle 2.2. AVM Gesamtdemonstrator - Spezifikationen

Typ Aufbautechnik
Genauigkeit + 0.5 °C bei 20 °C
Auflésung 0.1°C
Antenne integriert
Frequenzbereich 2.4 GHz
Speicher ca. 1 kByte
Reichweite 1 m
Abtastinterwall 1/s
Lebensdauer ca. 500 Stunden
Stromversorgung | 2 x 1.5 V Knopfzellen, 160 mAh
Abmessung 1,2x1,2x 1,3 em?
Gewicht 3g

neue miniaturisierter Antennen und GaAs-Hochfrequenz-Schaltungen. Fiir
die Kommunikation der neuen Systeme untereinander wurden von der
TU Berlin/Fachgebiet Telekommunikationsnetze und Fachgebiet Offene
Kommunikationssysteme neue Netzwerk-Konzepte erstellen. Die Gesamt-
demonstratoren wurden durch KMUs (Kleine und Mittlere Unternehmen)

gebaut. So wurde die industrielle Herstelllung nachgewiesen.
2.2.2. Andere Projekte

Berkeley Mote

An der University of California in Berkeley entstanden im Bereich der
Sensor Netzwerke die sogenannten Berkeley Motes. Dabei handelt es sich um
verschiedene Plattformen und deren Weiterentwicklung zur Umgebungsiiber-
wachung, zur Uberwachung von seismischen Aktivititen, zur medizinischen
Uberwachung, zur Uberwachen der Statik von Bauwerken und zur Verfolgung
mobiler Objekte. Eine der bekanntesten Anwendungen der Berkeley Motes ist
ein Sensor-Netzwerk auf der Great Duck Island, das der Uberwachung einer
Vogelart dient [17]. Es wurde von dem Intel Research Labaratory in Berke-
ley, der University of California in Berkeley und dem College of the Atlantic
in Bar Habor aufgebaut. Inzwischen werden die Berkeley Motes industriell
von Crossbow Technology Inc. [18,19] gefertigt und vertrieben. Die Berkeley
Motes beinhalten ein Netzwerk Protokoll (XMesh) und das Betriebssystem

TinyOS, welches speziell fiir diese Anwendung entwickelt wurde.



12 Kapitel 2. Energiebetrachtungen von drahtlosen Systemen

Bei den Berkeley Modes handelt es sich aber eher um ein Master Slave
System. Im Gegensatz zu den einzelnen Knoten ist der Server (Master) keinen
strikten Energierestriktionen unterworfen, wie das bei den einzelnen Knoten
der Fall ist. Die Integration ist nicht so weit fortgeschritten (einige hundert
Kubikzentimeter). Dies rithrt auch von den relativ geringen Frequenzen (ei-

nige hundert MHz) und von den universellen Einsatzméglichkeiten her.

Intel Mote

Das Berkeley Mote System wurde durch die Firma Intel weiterentwickelt.
So entstanden die sogenannten Intel Motes [20,21]. Die Sendefrequenzen lie-
gen bei 2.45 GHz. Abstdnde zwischen zwei benachbarten Knoten kénnen
bis zu 60 m betragen. Im Sleep Mode, das heisst, solange das Gerat weder
Daten sendet oder empfiangt und keine Sensoren betrieben werden, liegt der
Stromverbrauch bei 3 mA mit einer Versorgungsspannung von 6 V. Durch
abschalten der Timer kann der Stromverbrauch auf 1.5 mA reduziert werden.
Wihrend der Dateniibertragung fliessen 21 mA, mit eingeschlateten Sensoren
fliessen 55-60 mA. Die Stromversorgung besteht aus 4 Batterien (Baugros-
se C). Schon die Grosse der Energieversorgung zeigt aber, dass es sich hierbei

noch nicht um die unsichtbar-kleinen Sensor Knoten handelt.

Smart Dust

Das Smart Dust Projekt [2223]24] ist ebenfalls an der University of
California in Berkeley entstanden. Es handelt sich dabei um ein Sensor Netz-

3 gein sollen. Die tatsichlich

werk, dessen Knoten nicht grésser als ca. 1 mm
realisierten Knoten sind 6.6 mm?, 16 mm?® und 63 mm? gross. Anwendungen
aus dem Bereich des Umweltschutzes oder aus dem militarischen Bereich sind
angedacht. Sensoren erfassen Umgebungsdaten wie z. B. Temperatur, Hellig-
keit, Erschiitterung, Beschleunigung oder Luftdruck und schicken sie an die
Basisstation. Im Gegensatz zu den in den vorangegangen Abschnitten vorge-
stellten Netzwerken wird bei Smart Dust optische Kommunikation benutzt.
Die Probleme der Integration der Antennen bei kleinen Frequenzen und der
hohen Freiraumdémpfung bei hochfrequenten Ubertragungsverfahren werden
so umgangen. Die Knoten kommunizieren mit einer Basisstation, die einen
unmodulierten Lichtstrahl aussendet. Dieser wird an auf den Netzwerkkno-
ten angebrachten Spiegeln reflektiert. Durch die Stellung der Spiegel wird
der Strahl moduliert. Die Spiegel sind als MEMS (Micro Electro Mechanical

System) Elemente realisiert und koénnen so mit relativ geringem Energie-
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aufwand verstellt werden. Eine aktive optische Kommunikation wurde auch
untersucht. Damit sind Sensorknoten gemeint, die den optischen Strahl der
Basisstation nicht nur weiterleiten und modulieren, sondern selbst eine Licht-
quelle beinhalten.

Die optische Kommunikation biete Vorteile wie hohe Integrierbarkeit
und geringen Energieverbrauch. Allerdings sind auch einige Nachteile da-
mit verbunden. Insbesondere sind nur "Line-of-sight” Verbindungen moglich,
das heisst, um Daten weiterzuleiten muss zwischen zwei Knoten eine direk-
te Sichtverbindung herrschen. Bei willkiirlich verteilten Sensorknoten ist es
schwierig, dies zu garantieren. Des Weiteren kénnen Umwelteinfliisse, wie
zum Beispiel Nebel, die Kommunikationen unméglich machen. Da das Sy-
stem auch zur Beobachtung von Umwelteinfliissen gedacht ist, ist das ein
signifikanter Nachteil.

Durch die Anordnung werden Daten, die an einem Netzwerkknoten er-
hoben werden, Schrittweise {iber benachbarte Knoten zu einer Basisstation
geschickt. Einzelne Knoten konnen deshalb von sich aus nicht miteinander
kommunizieren. Dies gilt insbesondere fiir die Variante der passiven optischen
Dateniibertragung, bei dem die Sensorknoten keine eigenen Lichtquellen be-
sitzen. In dem Sinne sind keine echte Point-to-Point Verbindung moglich. Bei
Smart Dust handelt es sich vielmehr um ein Master-Slave-System. Bei der
Berechnung der Energiebudgets ist zu beriicksichtigen, dass die Basisstation,
die die Lichtquelle beinhaltet keiner Energierestriktion unterworfen ist. Der
grosste Teil des Energie, die fiir die Kommunikation notwendig ist, wird in
der Basisstation aufgebracht. Betrachtet man ausschliesslich den Energiever-
brauch eines einzelnen Knotens, wird ein verfilschtes Bild des Gesamtener-
gieverbrauchs eines Systems gezeichnet. Allerdings ist es bei Sensornetzen oft
so, dass in der Basisstaion tatséchlich mehr Energie zur Verfiigung steht als
in einzelnen Knoten und diese bei vielen Anwendungen auch nicht so hoch
integriert sein muss.

Die Firma Dust Networks [25] ging als Ausgriindung der University of
California in Berkeley unter anderem aus dem Smart Dust Projekt hervor.
Die ambitionierten Ziele der hohen Integration und die optische Kommuni-
kation werden jedoch im Rahmen von Dust Networks nicht weiterverfolgt.
Dust Networks biete Know-How im Bereich von Sensor Netzwerken z. B. zur
Uberwachung von grossen industriellen Anlagen an. Es wird ein 900 MHz

und ein 2.4 GHz Sensor Netzwerk System angeboten.
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The dissapearing Computer

Die Dissapearing Computer Initiative [26] fasst mehrere Projekte zu-
sammen, die sich mit intelligenten Alltagsgegenstinden und miniaturisierten
Computern beschéftigen. Diese Projekte, die sich hauptséchlich mit Kommu-
nikationstechnik und Anwendungen beschéftigen und auch anschaulich die
Moglichkeiten im alltdglichen Leben von intelligenten Gebrauchsgegenstan-
den darstellen, untermauern die Notwendigkeit von hochintegrierten Hard-
waresystemen.

Teil der Dissapearing Computer Initiative ist das Smart-Its Project [27].
Es soll zeigen, wie Alltagsgegenstédnde mit kleinen eingebetteten Systemen
ausgestattet werden konnen, um deren Rechenleistung als verteilter Compu-
ter zu benutzen. Dabei werden die verteilten Computer auch mit Sensoren
ausgestattet und durch wechselseitige Kommunikation entsteht ein Sensor

Netzwerk.

Weitere Sensor Netzwerke

Es existieren eine Reihe weiterer Projekte (zum Beispiel TEA [28], Soap-
Box [29], Meida Cup [30] ), die ebenfalls in diesem Zusammenhang gesehen
werden konnen. Diese Systeme bestehen im weitesten Sinn mit verteilten,
interagierenden Konten, die zum Teil stationdr und zum Teil mobil sind.
Oft werden Applikationen fiir bestehende Kommunikationshardware (meist
Mobiltelefone oder Computernetze) entwickelt. Viele dieser Projekte haben
jedoch gemein, dass sie im Laufe zukiinftiger Entwicklung nach Hardwarelo-
sungen verlangen, die den im Rahmen des AVM Projekts entwickelten, mi-
niaturisierten Sensorknoten sehr nahe kommen. Es geht dabei um langlebige
und damit stromsparende, On-Demand verfiighare Kommunikationshardwa-
re. Diese muss hochintegriert sein und fiir den Benutzer nicht sichtbar oder

zumindest verschwindend klein sein.

RFID

Im eigentlichen Sinn ist RFID (Radio Frequency Identification) nicht den
Sensor Netzwerken zuzuordnen. Aufgrund seiner Funktionalitét und den An-
wendungen ergeben sich durchaus Parallelen.

Die Urspriinge von RFID gehen auf die 1970er Jahre zuriick [31]. Damals
wurde das bis heute bekannte EAS (Electronic Article Surveillance) System

als Diebstahlsicherung fiir Supermérkte entwickelt.

Im Folgenden wurden RFID Chips mit Daten versehen, die besonders in
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der Logistik, aber auch in der Landwirtschaft vor allem das Aufspiiren von
bestimmten Objekten erleichterten. Durch die Zunehmende Kommerzialisie-
rung und technischen Fortschritt werden heute RFID Chips zum Beispiel in
Skipéssen, Zugangskontrollsystemen und bargeldlosen Zahlsystemen verwen-
det.

Passive RFID Systeme werden im Nahfeld eines Lesegeriits iiber eine inte-
grierte Spule elektromagnetisch mit Energie versorgt. Ihre Reichweite betrigt
daher nur einige cm.

Aktive RFID System verfiigen iiber eine eigene Batterie und haben ei-
ne Reichweite von bis zu mehreren 100 m, allerdings auch eine beschréinkte
Lebensdauer.

Grundséatzlich reagiert ein RFID Tag erst, wenn er sich entweder im Nah-
feld einer Antenne befindet (passiver Tag) oder ein externes Aktivierungssi-
gnal empfiangt (aktiver Tag). In jedem Fall sendet er den Inhalt der Daten
dann an ein Lesegerdt. Ausserdem sind RFID Tags in der Regel nicht mit
Sensoren ausgestattet. Sie erfassen keine Daten, sondern senden ausschlies-
slich die auf ihnen gespeicherten Informationen.

AVM und die anderen vorgestellten Systeme kommunizieren in der Re-
gel ohne feste Hierarchie. die Informationen werden von einem eGrain zum
néichsten weitergereicht und mit Hilfe von Routing an die richtige Adresse
weitergegeben. Eine Basis oder Master, als iibergeordnetes Element in der
Kommunikation, existiert nicht.

Eine Anwendung von AVM im typischen RFID Bereich Logistik ist den-
noch nahe liegend. Dieser Bereich ist explizit als Anwendungsbereich [14] des
Projekts definiert. Damit ergeben sich fliessende Grenzen zwischen Systemen
wie AVM und RFID.

2.3. Unterschiedliche Konzepte

2.3.1. Hohere OSI Ebenen

Um drahtlose Systeme energieeffizient zu gestalten, kénnen auf den ho-
heren OSI-Schichten [32] Algorithmen implementiert werden, die energieeffi-
zient sind. Darunter sind sowohl die auf den Systemen ausgefithrten Anwen-
dung selbst (application layer, presentation layer, session layer) als auch die
nachrichtentechnischen Verfahren (transport layer, network layer, data link

layer) zu verstehen.
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Durch periodisches Senden und Empfangen kann die Dateniibertragung
wihrend kurzer Zeitschlitze erfolgen. In der verbleibenden Zeit befindet sich
die Empfangsschaltung im Ruhezustand. Die durchschnittliche Leistungsauf-
nahme sinkt durch die Einfiihrung eines sogenannten "Duty-Cycles” signifi-
kant. Allerdings benotigt das Verfahren ein globales Zeitsignal. Diese Zeitre-
ferenz muss allen Kommunikationspartnern zur Verfiigung stehen. Zum Bei-
spiel kann ein solches Zeitsignal von einem speziellen Sender ausgesendet wer-
den. Der Empfang des Zeitsignals verlangt aber wiederum die entsprechende
Infrastruktur in den Netzwerkknoten und widerspricht somit der Miniatu-
risierungsabsicht. Des Weiteren ist der Empfang des Zeitsignals mit einem
gewissen Leistungsverlust verbunden.

Alternativ kann in jedem Netzwerkknoten eine relativ genaue Zeitrefe-
renz, zum Beispiel ein Oszillator betrieben werden. Dieser kann in regelmés-
sigen Absténden mit der globalen Zeitreferenz oder mit anderen Knoten abge-
stimmt werden. Der Oszillator hat jedoch einen erheblichen Stromverbrauch,
der im Rahmen von hochintegrierten Sensor Netzwerken nicht akzeptabel ist.
Des Weiteren widerspricht seine Grosse den Miniaturisierungszielen.

Sollte dennoch ein solches System gewéhlt werden, werden, um moglichst
grosse Energieeinsparungen zu erreichen, relativ kurze Zeitschlitze in einem
grossen Abstand gewéhlt werden. Kurze Zeitschlitze erhchen die Anforderun-
gen an die Synchronisation. In einem Sensor Netzwerk, das insbesondere zur
Umgebungsiiberwachung dienen kann, kann es notwendig sein, gewisse Infor-
mationen kurzfristig zu senden. Aus diesem Grund diirfen die Zeitschlitze fiir
die Dateniibertragung nicht zu weit auseinander liegen. Das wiederum senkt
die Energieeffizienz des ganzen Systems.

Verschiedene Algorithmen, die sich auf hcheren OSI Ebenen mit dem
Problem der Energieeffizienz beschiftigen, sind in [33,134] beschrieben.

2.3.2. Wakeup

Ein Sensor Netzwerk kann in bestimmten Féllen fiir eine sehr lange Zeit
ungenutzt sein. Viele weit verbreitete Systeme vergeuden in dieser Zeit wert-
volle Batterieleistung, da sie stdndig die volle Funktionalitdt zur Verfiigung
stellen.

Diesem Misstand kann auf unterschiedliche Arten begegnet werden. Sie
alle griinden auf der Einsicht, dass es nicht notwendig ist, stdndig alle Kompo-
nenten des Front-Ends fiir Sende- und Empfangsfunktionen aktiv zu lassen,

obwohl keine Dateniibermittlung zu erwarten ist. Trotzdem muss eine gewisse
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Verstéandigung mit den Nachbarknoten im Netzwerk iiber den Zeitpunkt eines
Datentransfers und damit iiber die aktive Zeit des Front-Ends stattfinden.

Das bereits beschriebene periodische Senden und den damit verbundenen
Einsparungen an aktiver Zeit eines Netzknotens schrinkt die Flexibilitat des
Systems aufgrund fest definierter Zeitschlitze ein. Um dem zu begegnen ist
ein System wiinschenswert, dass jederzeit durch einen anderen Knoten an-
gesprochen werden kann und dann unmittelbar antworten bzw. Daten wei-
terleiten kann. Auch so ein System kann energieoptimiert werden, indem
leistungsintensive und fiir das blose “Zuhoren” nicht gebrauchte Front End
Komponenten abgeschalten sind. Mit einem minimalem Engergieverbrauch
wartet ein Knoten auf ein spezielles Aktivierungssignal eines Knotens aus
der direkten Umgebung. Nach Empfang des Aktivierungssignals schaltet sich
das Front End fiir die Dateniibermittlung ein. Dieses asynchrone System
ist deutlich effizienter als ein synchrones, da selbst bei der Verstdndigung
auf feste Zeitschlitze immer noch einge ungenutzt bleiben wiirde. Ausserdem
bietet dieses System ein hohes Mass an Flexibilitéat. Auf diese Weise kann ein
erheblicher Teil der Standbyenergie eingespart werden. Des Weiteren kann
auf die komplizierte und ebenfalls energetisch nachteilige Implementierung
einer gemeinsamen Zeitbasis fiir alle Knoten verzichtet werden. Bei einem
synchronen System ist diese gemeinsame Zeitbasis unerlésslich. Sie ist jedoch
nicht nur energetisch wenig sinnvoll, sondern widerspricht auch dem Paradig-
ma eines verteilten Systems, das nicht durch einen Master gesteuert wird. In
einem asynchronen System, das zum Beispiel iiber Wakeup aktiviert wird,
befinden sich alle Knoten auf der gleichen Hierarchieebene und sind somit
vollig eigenstéindig. Dies entspricht der Anforderung von Sensor Netzwerken
am Besten. Des Weiteren kommt hinzu, dass kein Wissen iiber die geographi-
sche Lage bestimmter Knoten erforderlich ist, sofern ein Wakeupsignal zum
Beispiel durch dessen Stérke auf die direkte Umgebung beschrankt ist. Bei
ausgekliigelteren Wakeup-Verfahren kénnen natiirlich iiber die Zuhilfenahme
von Adressen nur bestimmte oder nur ein bestimmter Konten aktiviert wer-
den. Dafiir ist allerdings die Kenntnis der einzelnen Knoten und ihre Lage im
Netzwerk erforderlich. Diese kann bei zuféllig angeordneten Sensor Netzwer-
ken am Anfang mit Initialisierungszyklen festgelegt werden. Aufgrund des
geringen Leistungsverbrauchs bieten sich fiir das Wakeup besonders MOS
Schaltungen an.

In diesem Zusammenhang werden zwei verschiedene Wakeup Empfanger

definiert. Ein aktiver Wakeupempfianger Verfiigt zum Beispiel {iber einen
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LNA der minimalen Stromverbrauch aufweist. Auf spezielle Anforderungen

beim Design eines Low Power Empfingers wird in [35,[36,37] eingegangen.

Tabelle 2.3. Vergleich veroffentlichter Low Power Receiver in verschiedenen

Technologien
DC Power Technology Frequency [GHz] | Ref.
17mA @3.75 V|  SiGe BICMOS 5.7 138]
2.2 mA @25V BJT 0.433 [39]
27 mA @3V 0.6 rm CMOS 2.4 [40]
ImA@1vV 0.5 yum CMOS 0.434 [41]
3mA @15V 0.25 um CMOS 0.93 [42,/43]
3.6 mA @18V 0.18 um CMOS 2.4 [44]
68 pA @2V | 0.5 pm SoS ™ CMOS 0.026 [45]

@ Silicon-on-Sapphire

Ein solches Konzept ist am ehesten mit einem Direct-Conversion Receiver
zu realisieren, da das Mischen auf eine Zwischenfrequenz zusétzliche, ener-
giehungrige Komponenten erfordert. Die Datenraten sind im Fall des Wa-
keups verhéltnisméssig gering, komplizierte Modulationen sind iiberfliissig.
Auf balancierte Systeme sollte deshalb verzichtet werden. Dies hingt wie bei
jedem Receiver natiirlich insbesondere von den Anforderungen an die LO
Unterdriickung ab.

Der Vorteil eines aktiven Wakeup Empfangers liegt insbesondere darin,
dass er, verglichen mit dem Kommunikations-Front-End, bei einer niedrigen
Frequenz arbeiten kann und deshalb den Stromverbrauch senkt. Allerdings
benotigt der zweite Empfanger eine eigene Antenne. Im Hinblick auf die Mi-
niaturisierung ist die Verwendung von zwei Antennen, eine fiir die eigentliche
Datenkommunikation und eine fiir die Wakeup Funktion natiirlich ungiinstig.
Eine gemeinsame Antenne wére hinsichtlich Miniaturisierung vorteilhafter.
Insbesondere ist dieser Aspekt zu beriicksichtigen, da der Wakeup Empfinger
bei einer relativ geringen Frequenz arbeitet und deshalb die viel Platz bean-
sprucht. Eine Antenne ist bei Frequenzen im unteren GHz-Bereich verglichen
mit der angestrebten Grosse eines Sensorknotens recht gross.

Aufgrund der geringen Datenrate beim Wakeup kann auch eine einfa-
che Modulation benutzt werden, die weniger Empfindlichkeit erfordert, als
die Modulation fiir die eigentliche Kommunikation. Das darf natiirlich nicht

dariiber hinwegtéuschen, dass bei Sensor Netzen, in denen die Datenraten
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ohnehin sehr gering sind, sich dieser Vorteil nur in seltenen Féllen auswirkt.
Tabelle 2.3 zeigt verschiedene aktive Empfinger, die zum Beispiel als Wa-
keup Empfianger benutzt werden konnen. In der Praxis handelt es sich da-
bei um WLAN und Bluetooth Empfanger, die fiir das reine Wakeup jedoch
noch deutlich optimiert werden konnten. Dabei wurden Frequenzen zwischen
433 MHz und 5.7 GHz ausgewéhlt. Besonderes Augenmerk ist auf die 2.4 GHz
Empfanger zu richten. Das im Folgenden vorgestellte Wakeup Konzept ar-
beitet bei der gleichen Frequenz.

Ein aktiver Wakeup Empfinger auf einer 0.5 pm Silicon-on-Saphire
CMOS Technologie wurde von Banna [45] vorgestellt. Die Performancedaten
sind in Tabelle 2.3/ ebenfalls gezeigt. Verglichen mit den anderen Empféangern
zeigt er den geringsten Leistungsverbrauch. Allerdings darf diese Tatsache
nicht dariiber hinwegtiuschen, dass es sich dabei um einen Empfinger bei
26 MHz handelt. Die Verlustleistungen sind im GHz-Bereich ungleich hoher.
Eine derart niedrige Frequenz ist unter Integrationsgesichtspunkten natiirlich
nicht akzeptabel. Die Chipgrosse betrigt 400 x 270 pm?, allerdings sprengt
die Antenne bei dieser Frequenz jegliche fiir Sensor Netzwerke geeignete Gros-
senordnung. Dennoch liefert die Arbeit interessante Ansétze, die in gleicher
Form auch fiir Empfanger bei 2.4 GHz gelten.

Diese speziellen energieoptimierten Empfénger kénnen aber nicht iiber
einen grundsédtzlichen Nachteil des aktiven Wakeups hinwegtéduschen. Der
Empfinger mit seinen aktiven Schaltungen wie LNA, Mischer und Oszillator
muss stindig mit Strom versorgt werden. Auch wéhrend des “Zuhorens” hat
ein aktiver Empfanger einen fiir die Energiebilanz eines Sensornetzwerks re-
levanten Stromverbrauch. Ein aktiver Wakeup Empfanger ist auch in Form
eines Direct-Receivers denkbar, wie er zu Kommunikationszwecken in Kapi-
tel 5.1 vorgestellt wird. Dafiir wird nur ein LNA benoétigt, der sich im Ar-
beitspunkt befindet. Der Stromverbrauch dieses Vorverstérker wird sich aber
ebenfalls im mW Bereich befinden. Wird ein aktives Wakeup Konzept, mit
den angesprochenen Nachteilen beziiglich Stomverbrauch gewéhlt, so kann
das auch mit dem Direct-Receiver kombiniert werden und die Frequenz fiir
das Wakeup beispielsweise auf 24 GHz festgelegt werden. Eine zusétzliche
Wakeup Antenne ist dann nicht notwendig. Der Wakeup Empféanger wiir-
de sich lediglich durch eine geringere Empfindlichkeit und einen geringeren
Stromverbrauch vom Dateniibertragungssystem unterscheiden. Es liegt auf
der Hand, einen solchen Empfanger rekonfigurierbar zu gestalten um Syner-

gien zwischen Dateniibertragungs- und Wakeup-Hardware zu nutzen. Unter
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miniaturisierungsgesichtspunkten gilt dies insbesondere fiir die Antenne, die
selbst bei 24 GHz immer noch eine Kantenlédnge von cicra 10 mm (Kapitel [5)
hat.

Hill [46] schldgt ein kombiniertes Wakeup Verfahren vor. Dabei handelt
es sich um ein System, das periodisch ein einfaches Wakeup Signal detektiert
und falls dieses anliegt, einen Empféinger fiir die Datenkommunikation akti-
viert. Dieses System benétigt allerdings wieder eine globale Zeitreferenz und
bringt nur bei hohen Datenraten gegeniiber dem reinen periodischen Senden
Vorteile. Nosovic [47] untersucht den Anteil des Leistungsverbrauchs, der
allein durch das Aufrechterhalten des periodischen Sendens benotigt wird
im Vergleich zum Gesamtleistungsverbrauch eines Sensor Netwerk Knotens.
Fiir verschiedene Szenarien sind Vor- und Nachteile zwischen periodischem
Senden und aktiven Wakeup herausgearbeitet.

Diesen Uberlegungen steht ein passiver Wakeupempfinger gegeniiber
[8]. Wihrend das System inaktiv ist, kommt er ohne jegliches aktives Element
aus. Theoretisch verbraucht er deshalb wahrend des “Zuhorens” keinen Strom.
Allerdings entsteht ein sehr geringer Stromverbrauch im Bereich von nW bis
wenige W durch Leckstréome.

Eine solcher Wakeup Empfinger besteht im wesentlichen aus einem
Gleichrichter, der, nach {iberschreiten einer bestimmten Schwellspannung,
eine folgende MOS Kippstufe auslost und somit die eigentliche Kommunika-
tionselektronik aktiviert.

Alternativ ist auch vorstellbar, dass ein Detektor einen Adressdekoder
aufweckt, der dem eigentlichen Kommunikationsfrontend vorgeschaltet ist
[48]. Dieser kann eine mit dem Aktivierungssignal gesendete Adresse ent-
schliisseln und entscheiden, ob der eigene Kommunikationsknoten oder ein
anderer Knoten im System aufgeweckt werden soll. Der Adressdekoder kann
ebenfalls energiesparend aufgebaut sein und so die Anzahl unnotiger Aktivie-
rungen des Kommunikationsfrontend beschrinken. Dieses dreistufige System
ist in Abbildung 2.3/ dargestellt.

Ein Schaltbild eines Wakeup Receivers ist in Abbildung 2.4/ dargestellt.
Dabei handelt es sich um eine optimierte Version eines Diodengleichrich-
ters gefolgt von einer Kippstufe. Diodengleichrichter sind in vielen Systemen
giangige Elemente, allerdings werden sie sehr selten auf derart geringen Ener-
gieverbrauch optimiert. Detektordioden [49,50,/51,52], die fiir diesen Zweck
geeignet sind, weisen einen sehr geringen Bahnwiderstand Rg, eine geringe

Junction Kapazitdt C; und einen hohen Séttigungsstrom Ig auf. Massgeblich
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Abbildung 2.3. Blockdiagramm des Wakeup Receivers mit Adressdekoder;
das Wakeupsignal kann alternativ auch gleich das eigentliche Kommunikati-

onsfrontend aktivieren

werden die parasitdren Elemente der Diode durch das Gehduse beeinflusst.
Aus diesem Grund kann die Verwendung von Beam Lead Dioden [52] bei
hohen Frequenzen zweckmaéssig sein. Allerdings erfordern diese bei der Verar-
beitung eine hohe Genauigkeit und konnen wéhrend des Anbringens auf einer
Platine leicht zerstort werden. Sie miissen entweder per Thermocompressi-
on Bonding, Punktschweissen oder mit Leitkleber [53,54,55] fixiert werden.
Sensornetzwerke kénnen sich jedoch nur dann durchsetzen, wenn die einzel-
nen Knoten sehr preisgiinstig herzustellen sind. Aus diesem Grund kommen
die hochwertigen und teueren Beam Lead Dioden kaum in Betracht. Das
prozesssichere Anbringen der Diode bei der Massenherstellung kann mit die-
sen Verfahren ebenfalls nicht preisgiinstig gewéhrleistet werden. Aus diesem
Grund kommen in der Praxis fiir den Wakeup Empfénger nur integrierte
Verfahren in Frage. Heute sind auch hochwertige MMIC Prozesse verfiigbar,
auf denen Schottky Dioden mit relativ guter Performance realisiert werden
koénnen.

Der Receiver besteht aus einer Kette von drei Doppelgleichrichtern, die
sowohl die positive als auch die negative Halbwelle des Eingangssignals zum
Laden der DC Kapazitédten nutzen. Die dadurch erzeugte Spannung in jeder
Gleichrichterstufe wird addiert.

Der Gleichrichterkette folgt eine dreistufige CMOS Inverterschaltung.
Wird ein Eingangssignal detektiert, hebt sich die Spannung am FEingang
der Inverterkette iiber die Kippspannung des ersten Inverters an, wodurch
die Kette sukzessive umgeschaltet wird. Beim Schalten des letzten Inverters

wird dann das Front End oder der Adressdekoder aktiviert. Die Inverter-



22 Kapitel 2. Energiebetrachtungen von drahtlosen Systemen

T I d —E |
EILTITH MR

—— bias voltage

Abbildung 2.4. Schaltbild Wakeup Receiver

schaltung wird idealerweise so angepasst, dass die erste Stufe eine geringe
Eingangkapazitiat aufweist. Diese Kapazitdt muss durch das Eingangssignal
aufgeladen werden. Die dafiir benotigte Ladung muss so gering wie moglich
gehalten werden. Dafiir sind kleine Transistoren zu verwenden. Des Weite-
ren miissen die Transistoren der Ausgangsstufe so dimensioniert sein, dass
sie den bendtigten Strom zur Verfiigung stellen kénnen. In dem vorgestell-
ten Fall werden dafiir grossere Transistoren benotigt. Die eingangsseitig und
ausgangsseitig widerspriichlichen Anforderungen an die Transistorgrosse le-
gen ein dreistufiges Konzept nahe. Die Transistorgrossen steigen sukzessive
an. Die Transistorgrossen der mittleren Stufe sind dabei unkritisch. Die erste
Stufe ist in jedem Fall in der Lage, die Eingangskapazitéit der zweiten Stufe zu
laden, die Ausgangsleistung der zweiten Stufe ist in jedem Fall ausreichend,
um die Eingangskapazitdten der dritten Stufe aufladen zu konnen. Auf die
Zeitkonstante hat die Dimensionierung der zweiten Stufe simulationsgeméss
ebenfalls keinen Einfluss. Naheliegend ist es deshalb, dass die Transistorgros-
sen der drei Stufen linear ansteigen.

Abbildung 2.5/ zeigt den Spannungsverlauf sowie den Stromverlauf wah-
rend des Einschwingvorgangs. Das Eingangssignal wird mit einer Frequenz
von 868 MHz iibertragen. Diese, im Vergleich zur Datenkommunikation re-
lativ niedrige Frequenz erlaubt die Ubertragung des Wakeupsignals mit ge-
ringen Verlusten. Allerdings ist die Antenne fiir diese Frequenz erheblich
grosser und eignet sich somit nur bedingt zur Integration. Eine angepas-
ste Antenne [56], die Aufgrund einer hohen Ausgangsimpedanz einen hohen
Spannungshub am Ausgang zur Verfiigung stellt, dient als Grundlage fiir die
Simulation.

Zum Zeitpunkt t = 50 ns wird ein Wakeup Signal am Eingang empfangen.
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Abbildung 2.5. Verlauf der Detektorspannung Upeserior, der Ausgangsspan-
nung Ugysgang Und des Batteriestroms Ipgeric in Abhéngigkeit der Zeit wih-

rend des Wakeup Prozesses. Empfang des Wakeupsignals bei t=50 ns

Bis zu diesem Zeitpunkt befindet sich die Wakeupschaltung im Ruhezustand.
Die Ausgangsspannung U gysgang entspricht der Versorgungsspannung von
3 V. Diese Schaltung verbraucht im Ruhezustand keinen Strom, setzt man
ideale Bauelemente voraus. Die Simulation unter Beriicksichtigung von realen
Bauelementen und Leckstromen zeigt einen Batteriestrom Iggseric im Ruhe-
zusand von ca. 12 pA. Die Detektorspannung, die am Ende der Gleichrich-
terkaskode anliegt, ist zu diesem Zeitpunkt U peerior = 1.25 V und entspricht
der optimalen Vorspannung. Diese muss mithilfe einer Spannungsquelle mit
der Gleichrichterschaltung in Reihe geschaltet werden. Zum Erzeugen der
Vorspannung werden mehrere Dioden in Sperrrichtung in Reihe geschaltet.
Damit ist ein relativ genauer, hoch integrierter Spannungsteiler realisierbar.
Der Stromverbrauch einer solchen Anordnung liegt im Bereich von ca. 4 pA
und entspricht dem Leckstrom der Dioden im Riickwirtsbetrieb.

Nach t = 50 ns wird ein Eingangssignal angelegt und der Wakeup-Prozess
wird in Gang gesetzt. Die Detektorspannung beginnt anzusteigen. Die Zeit-
konstante des Spannungsanstiegs héngt vor allem von der Grosse der be-
nutzten Kapazitdten ab, die Nichtidealitdten der Shottkydioden haben auf
die Zeitkonstante einen geringeren Einfluss. Zeitgleich zum Anlegen des Ein-
gangssignals beginnen Stréme im nA Bereich zu fliessen, die vor Allem durch
das Aufladen der Kapazitéiten verursacht werden. Die Detektorspannung er-
reicht nach ca. 35 ns 1.65 V. Bei dieser Spannung schaltet die erste Inver-

terstufe um. Wahrend des Umschaltprozess fliessen signifikante Leckstréme.
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Die beiden folgenden Stufen schalten anschliessend. 110 ns nach Anlegen
des Eingangssignals ist der Einschaltvorgang abgeschlossen. Die Ausgangs-
spannung nahert sich 0 V. Nach Abbildung 2.4 wird fiir Uaysgang = 0 V die
Versorgungsspannung an den Lastwiderstand angelegt, der die nachfolgende
Schaltung représentiert. Die nachfolgende Schaltung ist somit an die Ener-
gieversorgung angeschlossen. Der Batteriestrom wird von diesem Zeitpunkt
an durch die Last bestimmt. Im vorgestellten Beispiel betréigt diese 250 2
. Bei einer Versorgungsspannung von 3 V ergibt sich ein Batteriestrom von
12 mA.

Wird ein Wakeup Detektor wie vorgestellt dimensioniert, ist der Um-
schaltprozess schnell genug um eine Adressiibermittlung mit einer Datenrate
von mehreren Mbps iiber den Wakeupdetektor zu iibertragen. Eine Uber-
briickung des Wakeupdetektors zur Adressiibermittlung ist somit nicht nétig.
Dies vereinfacht die Schaltungsanordnung erheblich.
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Abbildung 2.6. Batteriestrom vs. Spannungshub der Antenne des Wakeup
Detektors

Abbildung 2.6/ zeigt den Batteriestrom des oben beschriebenen Wakeup
Detektors in Abhédngigkeit des Spannungshubs am Eingang. Dabei werden
Effektivwerte zugrunde gelegt. Liegt kein Signal an, entspricht die Detek-
torspannung der eingestellten Vorspannung von Upgerior = 1.25 V. Der
Leckstrom betrégt in diesem Fall 12 pA. Bei schwachen Eingangssignalen bis
zu U = 0.35 V erhohen sich die Leckstrome bis in den Bereich von 100 nA.
Bei einem Eingangshub von 0.4 V findet der Schaltvorgang statt. Umgekehrt
zeigt diese Simulation auch, dass die Vorspannung bei der vorgeschlagenen
Anordnung auf Upgerior= 1.6 V angehoben werden kann. Der Leckstrom in

diesem Fall im Ruhezustand ist ca. 180 nA. Der Spannungshub zum Auslosen
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des Umschaltvorgangs kann so auf 50 mV abgesenkt werden. Diese Schwelle
kann auch mit einem schwachen Sendersignal erreicht werden. Der Leckstrom
im Bereich von einigen 100 nA ist im Vergleich zu einem aktiven Wakeup
Empfinger richtungsweisend. Die Anzahl der ungewollten Aktivierungen der
Kippstufe erhoht sich aufgrund der abgesenkten Wakeupschwelle naturge-
méss. Durch Zuschalten des Adressdekoders, wie in Abbildung 2.3 angedeu-
tet, fithren fehlerhafte Aktivierungen nur zu einer Aktivierung des Adressde-
koders, der im Vergleich zur 24 GHz Dateniibertragung immer noch einen
minimalen Stromverbrauch aufweist. Wakeup Detektor und Adressdekoder
weisen zusammen einen Stromverbrauch auf, der sich in der Grossenordnung
der besten aktiven Empfinger (Tabelle 2.3) befindet. Somit fiihrt ein fehler-
haftes Aufwecken zu einem Stromverbrauch der kurzfristig im Bereich eines
aktiven Wakeup-Empfingers liegt. Die durchschnittliche Leistungsaufnahme
liegt erheblich darunter. Aktivierungen durch Stérsignale kénnen deshalb in
Kauf genommen werden.

Abgesehen von der hoheren Energieeffizienz hat ein Sensor Netzwerk, wel-
ches Adressen benutzt, aus Netzwerksicht noch weitere Vorteile. Bei einem
Netzwerk bestehend aus willkiirlich angeordneten Sensor Knoten handelt es
sich in der Regel um ein sogenanntes "Fully Connected System” [57]. Das
heisst, jeder Knoten ist mit jedem anderen sich in Reichweite befindlichen
Knoten direkt verbunden. Die geographische Lage kann von vornherein nicht
zugeordnet werden. Diese Topologie erfordert komplexe Verwaltungsalgorith-
men auf den hoheren OSI Ebenen [58]. Das Gleiche trifft fiir die Star Topo-
logie zu, die bei Sensor Netzen ebenfalls haufig auftritt und im Wesentlichen
ein regional beschrianktes "Fully Connected System” ist. Um Routing iiber-
haupt moglich zu machen, miissen den Knoten ohnehin Adressen zugewie-
sen werden, um sie eindeutig identifizieren zu kéonnen. Diese Adressen nicht
zum Wakeup zu benutzen macht eigentlich keinen Sinn. Benutzt man wie
vorgeschlagen Adressen zum Wakeup, handelt es sich bei dem entstehenden
Netzwerk um ein Punkt-zu-Punkt System. Jeder Sender weckt genau einen
Empfianger auf. Der Netzwerkpfad iiber die einzelnen Knoten von der Quelle
zum Ziel ist fest vorgegeben. Die Routingalgorithmen werden dadurch erheb-
lich einfacher.

Abbildung 2.7 zeigt einen hybrid aufgebauten Adressdekoder mit inte-
griertem Wakeup Detektor [48], [59] nach Abbildung 2.3l Der schwarz um-
randete Bereich zeigt das Layout fiir den Detektor. Der vergrosserte Aus-

schnitt zeigt den Detektor mit montierten Bauteilen. Jeweils drei HSMS
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Abbildung 2.7. Demonstrator eines Adressdekoders mit integriertem Wakeup
Detektor (vergrossert dargestellt)

2850 Diodenpaare [60] sind in den schwarzen SMD Gehéusen angebracht, die
dazugehorigen Kapazitdaten sind auf der linken und rechten Seite erkennbar.
Um die Empfindlichkeitstest mittels eines Funktionsgenerators vorzunehmen,
wurde am Eingang ein SMA Stecker angebracht. Im verwendeten System
wire an dieser Stelle die Antenne. Der gezeigte Prototyp dient dem funk-
tionalen Nachweis. Eine hybrid aufgebauter Adressdekoder bleibt beziiglich
des Stromverbrauchs deutlich hinter den Erwartungen im Vergleich zu einer
integrierten CMOS Schaltung zuriick. Der Wakeup Detektor ist ebenfalls hy-
brid aufgebaut. Bei den verwendeten Agilent HSMS 2850 Dioden handelt es
sich um Zero Bias Schottky Dioden. Idealerweise hat eine Dioden fiir einen
Gleichrichter einen hohen Sattigungsstrom Ig, eine geringe Junction Kapa-
zitdt C; und einen geringen Bahnwiderstand Rg. Ein weiterer Vorteil der
HSMS 2850 Diode ist, dass die Gehéduse jeweils ein Diodenpaar enthalten.
Die parasitidren Elemente der Gehduse reduzieren sich erheblich im Vergleich

zu Dioden, welche einzeln gehdust sind.

Tabelle 2.4. Agilent HSMS 2850 Spice Parameter

Typ Aufbautechnik | Ig [A] n | Rs [Q] | C; [pF]
Zero Bias LGA 3-107511.06 | 25 0.17

Im Vergleich zur der in Kapitel 5.1/ dargestellten Analyse von Gleich-
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richterdioden hat bei dieser Anwendung die Junction Kapazitdt geringere
Auswirkungen. Die Nutzung einer Beam Lead Diode, wie zum Beispiel der
Agilent HSCH 9161 [52] bringt keine erheblichen Vorteile bei einer Frequenz
von 868 MHz. Jedoch ist das prozesssichere Anbringen ungleich umfangrei-
cher. Die parasitaren Effekte wirken sich aufgrund der geringeren Frequenz
im Vergleich zu der in Kapitel 5.1/ beschriebenen Schaltung weniger aus. Zero
Bias Schottky Dioden sind auch in integrierten BiICMOS Prozessen verfiigbar.
Idealerweise wird sowohl der Detektor wie auch der CMOS Adressdekoder

auf einem Chip integriert.

2.3.3. Systemebenen

Energieeffizienz wird vor allem in komplexen Systemen héufig auf Syste-
mebene realisiert. Damit ist gemeint, dass die Parameter der nachrichtentech-
nischen Verfahren hinsichtlich des Energieverbrauchs optimiert werden. Die
Frequenz und das Modulationsverfahren sind die bestimmenden Parameter.
Robuste Modulationsverfahren bieten eine sichere Dateniibertragung selbst
bei schlechterem SNR, was durch geringe Sendeleistung oder grosse Distanzen
und damit hoher Dampfung verursacht werden kann. Haufig wird das {iber
Redundanzen erreicht, das heisst der Anteil zwischen tatséchlich iibertrage-
ner Information und der insgesamt iibertragenen Daten sinkt. Mehr Daten zu
iibertragen erfordert langere Sendezeiten oder komplexere Sende- und Emp-
fingerschaltungen und kann so den Energieverbrauch auf der anderen Seite
wieder in die Hohe treiben.

Ebenfalls auf Systemebene werden die Anforderungen an einzelne Hard-
warekomponenten und Schaltungen bestimmt. Zum Beispiel ist es entschei-
dend, ob ein System "balanced” oder "single ended” aufgebaut wird. Das
symmetrische System biete eine deutlich hohere Storfestigkeit und ermog-
licht bessere LO Unterdriickung. Speziell bei der in Kapitel 4.5 vorgestellten
Konfiguration, bei dem die LO Frequenz relativ nahe an der RF Frequenz
liegt und ein starkes LO Signal verwendet wird, kann nur eine moderate LO
Unterdriickung durch Leitungsfilter erreicht werden. In einem symmetrischen
System wird ein um 180° phasenverschobenes LLO Signal in einem symme-
trisch angeordneten Mischerpfad angelegt, so dass sich im Ausgangssignal
die LO Anteile gegenseitig autheben. Auf der anderen Seite ist dieses System
durch die symmetrischen Schaltungskomponenten komplexer und energie-
hungriger. Ein Beispiel fiir einen symmetrischen Aufwértsmischer wird in

Kapitel 4.4/ gezeigt.
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Auf Systemebene gilt nach den diskutierten Aspekten dass bei Sensornetz-
werken, die eine geringe Datenrate aufweisen moglichst einfache Modulati-
onsverfahren und keine komplexen Architekturen verwendet werden sollten.

Des Weiteren gibt es fiir drahtlose Systeme je nach Anwendung unter-
schiedliche Konzepte fiir Empféngerarchitekturen [61].

i. Ein Homodyne Receiver wird vielfach auch als Direct Conversion Re-
ceiver (DCR) oder Zero-IF Receiver bezeichnet. Es handelt sich dabei um
eine direkte Umsetzung des Eingangssignals ins Basisband. Eine Zwischen-
frequenz wird so vermieden. Auf den ersten Blick scheint dies eine optimale
Architektur fiir energieeffiziente Systeme zu sein. Ein Homodyne Receiver
kommt verglichen mit den géngigen Architekturen mit einer minimalen An-
zahl von Einzelschaltungen aus, die grosstenteils on-chip realisiert werden
konnen. Diese Aussage ist fiir die in Kapitel [5.1 betrachteten Direktempfén-
ger nicht giiltig. Zwar handelt es sich dabei auch im eigentlichen Sinne um
einen Homodyne Receiver, der das hochfrequente Signal direkt ins Basisband
umsetzt, allerdings wird beim Direktempfianger die Umsetzung mithilfe eines
Detektors erreicht. Auf eine Frequenzumsetzung mittels eines Mischers wird
verzichtet. Im allgemeinen assoziiert man jedoch mit einem Homodyne Emp-
fanger ein System, dessen LLO und RF Signal bei der gleichen Frequenz liegen
und die daraus resultierende Zwischenfrequenz im Basisband liegt. Abbildung

2.8 zeigt einen Homodyne Receiver fiir unbalancierte Signale.
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Abbildung 2.8. Schematische Darstellung einer Ho-
modyne Empfanger Architektur

Bei der Mischung ins Basisband entsteht theoretisch bei der Frequenz
0 GHz ein Mischprodukt. In realen Schaltungen schlagt sich das als eine
konstante DC Spannung nieder. Es gibt verschiedene Ansitze, diesen DC
Offset schaltungstechnisch zu minimieren [62]. Diese sind sehr oft aufwen-
dig und bringen verschiedenartige Nachteile mit sich. Das sind zum Beispiel
ein hoher Stromverbrauch oder Schaltungskomponenten, beispielsweise gros-

se Induktivitéiten, die nicht integriert werden koénnen.
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ii. Ein Super-Heterodyne Receiver setzt das Eingangsignal zuerst auf eine
Zwischenfrequenz um. Anschliessend wird dieses Signal dann ins Basisband
umgesetzt. Diese Empfangersysteme unterteilt man in Gruppen mit hoher
Zwischenfrequenz und Gruppen mit niederer Zwischenfrequenz. Es ist auch
vorstellbar, dass mehrere Frequenzumsetzer kaskadiert werden, das heisst,
dass mehr als eine Zwischenfrequenz existieren. Ein Vorteil eines solchen Sy-
stems ist, dass eine adaptive Losung fiir die spezifischen Systemanforderun-
gen entworfen werden kann, die eine im Systemdesign verbreitete Frequenz
als Ausgang hat. Diese kann zum Beispiel 2.45 GHz oder 868 MHz sein. In
der folgenden Empfangerstufe kann mit einem kommerziell erhéltlichen Stan-
dardchip ins Basisband umgesetzt werden. Diese Chips enthalten eventuell
auch Logik zur Basisbandverarbeitung. Das Problem des DC Offsets, das bei
Homodyne Receivern haufig auftritt, wird in diesem Fall durch den kommerzi-
ell erhéltlichen Standardchip gelost. Die Anforderungen an Dynamik und LO
Isolation sind in diesem Empfangertyp weniger anspruchsvoll. Neben diesen
prinzipiellen Vorteilen kann der Fokus der Forschung voll und ganz auf das an-
spruchsvolle Chipdesign im hohen Frequenzbereich gelegt werden. Mit relativ
iiberschaubarem Aufwand ist es aber trotzdem moglich, einen Demonstrator
mit Hilfe eines verfiighbaren Standardchips aufzubauen und auf diese Weise die
Ergebnisse zu veranschaulichen. Auf der anderen Seite entsteht natiirlich eine
komplexere Struktur, die spatestens bei Verwendung eines Standardchips zur
Umsetzung der Zwischenfrequenz ins Basisband nicht mehr als Single-Chip
Losung zu realisieren ist. Der Energieverbrauch steigt allerdings nicht si-
gnifikant, da die zweite Stufe (die bei einer deutlich niedrigeren Frequenz
betrieben wird,) einen wesentlich geringeren Energieverbrauch aufweist als
die Erste. Trotzdem ist bei drahtlosen Systemen das Mehr an Energie zu
beriicksichtigen, das bei dieser Losung im Vergleich zum Homodyne Receiver
benotigt wird. Ein Heterodyne-Empfénger mit einer Zwischenfrequenz von
2.45 GHz ist in Kapitel 5.2 gezeigt.

2.3.4. Schaltungsebenen

Auch auf Schaltungsebene ldsst sich die Energieeffizienz beeinflussen. Die
reine Anpassung der Anforderungen an die einzelnen Schaltungen, wie zum
Beispiel bessere LO Unterdriickung bei Mischern oder bessere NF bei LNAs
ist damit aber nicht in erster Linie gemeint. Diesen Aspekten wurde schon im
vorherigen Abschnitt unter dem Gesichtspunkt der Systemebene Rechnung

getragen. Vielmehr ist ein intelligentes Schaltungsdesign gemeint, dass die
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Abbildung 2.9. Schematische Darstellung einer Heterodyne Empfanger
Architektur

Moglichkeiten des zugrunde liegenden Halbleiterprozesses ausreizt und so zu
besser Energieeffizenz fiihrt. Dies ist natiirlich in erster Linie vom Halbleiter-
prozess selbst abhéngig und von der Anordnung der einzelnen Elemente einer
Schaltung. Ebenfalls kann durch das Vermeiden von verlustbehafteten Ele-
menten wie zum Beispiel langen Leitungen oder Spulen der Stromverbrauch
einer Schaltung gesenkt werden. Des Weiteren beeinflusst die Transistorgrosse
entscheidend den Stromverbrauch. Energiesparende Schaltungen sind in den
Kapiteln 3 und |4 gezeigt. In diesen Kapiteln sind verschiedene Ansétze ge-
nauer erlautert, wie beim Schaltungsdesign dem Energieverbrauch Rechnung

getragen wird.

2.4. Notwendigkeit hochintegrierter RFIC mit

geringer Verlustleistungsaufnahme

Die bisher diskutierten Anforderungen speziell im Bezug auf Sensornetze
verdeutlichen die Notwendigkeit hochintegrierter RFICs. Die Integration ist
unumgénglich, da nur so die Schaltungen entsprechen klein werden kénnen
und die Gesamtgrosse eines Sensorknotens eingehalten werden kann. Des-
wegen sollte im Schaltungsentwurf auf die Benutzung externer Spulen oder
Transformatoren verzichtet werden. Des Weiteren ist zu beachten, dass der
grosste Teil des Volumens eines Knotens durch die Batterie beansprucht wird.
Es ist offensichtlich, dass durch geringeren Stromverbrauch einerseits eine ho-
here Lebensdauer eines Kommunikationsknotens erreicht werden kann, ande-
rerseits aber auch Batterien mit geringerer Leistung und damit geringerem
Volumen verwendet werden konnen. Die Batterietechnologie selbst wurde im
Rahmen des AVM Projekts [15] ebenfalls untersucht. Allerdings sind Einspa-

rungen auf diesem Gebiet mit erheblichem Forschungsaufwand verbunden
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und konnen kurz und mittelfristig wohl kaum realisiert werden. Deshalb wer-
den in naher Zukunft alle Sensorknoten auf kommerziell verfiigharen Bat-
terien basieren, die zum Einen die Mindestgrosse der Knoten bestimmen,
andererseits auch die zur Verfiigung stehende Leistung. Um zu verlustarmen
Systemen zu gelangen, kann auf eine komplette Integration der Schaltun-
gen nicht verzichtet werden. Aus Griinden der kommerziellen Verwertbarkeit
sind ebenfalls integrierte Schaltungen notwendig. Sie kénnen kostengiinstig in
Grossen Stiickzahlen hergestellt werden. Ein hybrider Aufbau einzelner Schal-
tungskomponenten, wie zum Beispiel diskrete Spulen fiir die DC Versorgung,
stehen aufgrund der Kosten fiir die Montage dem Erfolg der Sensorknoten im
Weg. Aufgrund dieser widerspriichlichen Anforderungen sind Kompromisse

notwendig, die beim Schaltungsentwurf erarbeitet werden miissen.
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Verstarker

Im Folgenden wird der MMIC Prozess vorgestellt, der zur Realisierung
aller integrierter Schaltungen dieser Arbeit verwendet wurde. Dabei handelt
es sich um einen GaAs HBT Prozess. Es wir ein Verstérker gezeigt, der in
dem in Kapitel 5.1/ beschriebenen Demonstrator zum Einsatz kommt. Spe-
zieller Schwerpunkt des Verstiarkerentwurfs war hier eine hohe Verstirkung
bei geringer Verlusteistung zu erreichen. Moglichkeiten, diesen Anforderun-
gen Rechnung zu tragen sind gezeigt. Eine Analyse der Genauigkeit fiir die

On-Wafer Messung der Schaltung ist ebenfalls beschrieben.

3.1. Der HBT (Heterojunction-Bipolar Transistor)

Das Prinzip eines Heteroiibergangs in einem Bipolar-Transistor wurde
von W. Shockley [63] 1951 patentiert. Im Gegensatz zum herkémmlichen
Bipolartransistor (BJT) werden fiir Basis und Emitter unterschiedliche Ma-
terialien verwendet. Der Bandabstand im Emitter ist somit hoher als der
in der Basis. Dadurch erhoht sich die Emitter Effizienz, verringert sich der
Basiswiderstand und die Stromdichte im Emitter wird homogener. Eine
dadurch ermoglichte niedrigere Emitterdotierung fithrt zu einer geringeren
Basis-Emitter-Kapazitat. Dies ermoglicht hohere Grenzfrequenzen und ge-
ringere Warmeentwicklung [64]65].

Obwohl die Transitfrequenz fr und die Stromverstiarkung ((f) nur eine
geringe Abhéngigkeit vom Basiswiderstand zeigen, zeigt die maximale Oszil-
lationsfrequenz f,.. eine starke Abhéngigkeit von Basiswiderstand [66]. Fiir

den Bipolartransistor gilt:

87 Ry, girCob,BaT

fmazBoT = \/ JrpiT (3.1)
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wobei R pjr den Basiswiderstand darstellt. Eine hohe Stromverstirkung
wird durch eine hohe Dotierung des Emitters und bei gleichzeitig niedriger
Dotierung der Basis erreicht. Die niedrige Basisdotierung fiihrt zu einer nied-
rigen Leitfahigkeit des Basismaterials, was zu einem hohen Basiswiderstand
fithrt. Desweiteren wird in einem npn-Transistor im Basismaterial der Strom
durch Locher getragen, die eine geringere Beweglichkeit im Vergleich zu Elek-
tronen aufweisen. Der Basisiwiderstand steht im direkten Zusammenhang
mit dem Emitterwirkungsgrad. Der Heterobipolartransistor (HBT) erreicht
bei hochdotierter Basis einen hohen Emitterwirkungsgrad und verbessert die
Mobilitat und Driftgeschwindigkeit durch Verwendung eines anderen Halb-
leitermaterials. So werden die Hochfrequenzeigenschaften im Vergleich zum

BJT drastisch verbessert.

w
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Abbildung 3.1. Béanderdiagramm eines n dotierten Emitters (links) und einer

p dotierten Basis (rechts)

Abbildung 3.1/ zeigt das Energieniveau des Valenzbandes (W) und des
Leitungsbandes (1W}) eines n dotierten und eines p dotierten Materials. Wenn
die Vakuumpotentiale auf gleichem Niveau sind, dann zeigen die Leitungs-
bandkanten und die Valenzbandkanten die Diskontinuitaten AW, und AWy,
auf. Werden die Halbleiterblocke geméss Abbildung 3.2/ ideal kontaktiert, so
bleiben diese Diskontinuitéten erhalten.

Abbildung 3.2/ zeigt das Bandermodell eines HBTs im Vergleich zu ei-
nem BJT. Die zusétzliche Energiebarriere im Valenzband AWy, erschwert
die unerwiinschte Injektion von Defektelektronen.

Der ideale Heterokontakt verhélt sich, abgesehen von den beschriebenen

Diskontinuitdten im Leitungsband und im Valenzband, wie ein konventio-
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Konventioneller (=Homo-) HBT mit breitem—gap Emitter

Bipolartransistor
n—InGaP p—GaAs n—GaAs

n—Emitter p—Basis n—Kollektor| Emitter Basis Kollektor

AW,

AW + AWy =W, . —Ws s

Abbildung 3.2. Binderdiagramm eines npn-GaAlAs-HBT

neller p-n Ubergang. Ohne eine extern angelegte Potentialdifferenz wird das

Fermipotential Wy iiberall die gleiche Héhe annehmen und Leitungsband

sowie Valenzband zeigen eine Verbiegung im Bereich des Kontakts.
Weist die Basis die Dicke wg auf, dann ist das Verhéltnis von Elektro-

nenstrom (.J,,) zu Locherstrom (J,,)

ﬁ _ DanND e(WleTTWGQ) . (32)
Jp DprNA

. W1 —Wga) .
Im Homokontakt ist e™ &7 =1, da Wg3 = Wge gilt. Anders formu-

liert wird der Emitterwirkungsgrad im Vergleich zum Homokontakt um den

Wa1—Waa)

Faktor e #7  erhoht.

Emitter

Kollektor

Abbildung 3.3. Grundlegender Aufbau eines HBTs
in der FBH GaAs Technologie
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Abbildung 3.3 zeigt den Querschnitt durch einen HBT in der FBH Tech-
nologie [67,68]. Teile der entsprechenden Elemente des intrinsischen Modells
sind entsprechend ihrer geometrischen Lage und physikalischen Ursache dar-
gestellt. Das Modell versteht sich als schematische Darstellung und ist nicht
massstabsgetreu.

In GaAs Technologie sind die Substratverluste zu vernachlassigen. Das
Modell beachtet deshalb nicht den Einfluss des Substrats und ist deshalb
nicht einfach auf SiGe Prozesse iibertragbar. Eine zusétzliche Diode zwi-
schen Basis und Kollektor modelliert im Riickwirtsbetrieb den vertikalen

Stromfluss von der Basis zum Subkollektor.

Cpbc
Basis Kollektor
o+ o] Fo—  +—"Y""—0
Lb Rb intrinsischer RC LC
HBT
7 Cpb Cpc==
Re
Le
Emitter

Abbildung 3.4. Grosssignalmodell eines HBTs in der
FBH GaAs Technologie, extrinsischer Teil

Abbildung 3.4 zeigt den extrinsischen Teil des Modells. Dadurch werden
ohmsche Verluste und kapazitive Effekte in den Zuleitungen modelliert. Die
entsprechenden Parameter werden der Schichtstruktur des jeweiligen Halb-
leiterprozesses gerecht. Diese Elemente sind unabhéngig vom Arbeitspunkt
und konnen deshalb als Kleinsignalparameter behandelt werden.

Abbildung 3.5 zeigt das intrinsische Grosssignalmodell des Transistors.
Ebenfalls ist eine temperaturabhéngige Komponente modelliert, der aber in
verlustleistungsarmen Schaltungen keine grosse Bedeutung zukommt. Da die-
ses Modell aber ebenfalls fiir Leistungsanwendungen Giiltigkeit hat, ist eine
Modellierung des thermischen Verhaltens unverzichtbar.

Kollektor- und Emitterstrom folgen einer Diodencharakteristik. Dies ist
aus dem traditionellen Gummel-Poon Modell [69] bekannt. Im Vorwértsbe-
trieb wird der Kollektorstrom mittels einer Stromquelle modelliert. In diesem

Modell werden ausschliesslich die Strome verstérkt, die durch die Widerstén-
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Abbildung 3.5. Grosssignalmodell eines HBTs in der FBH GaAs Technologie,

intrisischer Teil

de fliessen. Die Stromverstédrkungsfaktoren ergeben sich fiir den Vorwértsbe-
trieb zu BF = By — kBAT};; und B, fiir den Riickwértsbetrieb. Die Strome
g—g und [/ treten im aktiven Teil des HBTs (Abbildung 3.3) auf, der Strom

I ergibt sich aus dem passiven Teil des intrinsischen Modells. él{? stellt

den idealen Basis-Emitter Strom dar, welcher durch den Transistor verstarkt
wird. Der Basis-Kollektorstrom wird dabei in zwei Teile aufgespalten. I,
reprisentiert die Strome im aktiven Teil des HBTs und I reprisentiert die
parasitdren Strome. Die Strome fiir gleiche Spannungen ergeben sich aus /I,

unter Beriicksichtigung folgenden Zusammenhangs:

]CT
Br

Il = XCjc

I
I =(1—-XCjc)—= 3.4
L= (1= XCjo) - (3.4)

Die  Aufteilung zwischen aktivem und parasitirem  Teil des
Basis-Kollektoriibergangs ist equivalent zum Verhélnis der Emitterfliche zur
totalen Fliche des Basis-Kollektoriibergangs und wird durch dem Faktor
XCjc ausgedriickt.

Das nichtideale Verhalten des Basiskontakts wird durch die Stréme I
und [} sowie die Widersténde Rp,, und Ry, beschrieben. Dabei modellieren
diese Widersténde die mogliche Sattigung der Basisstrome. Die Stromquel-
len I,, . und I, . beschreiben das Durchbruchverhalten des Transistors. Der
Widerstand Rys beschreibt den Basiswiderstand. Um das Ladungsverhalten
zu beschreiben werden arbeitspunktabhéngige Diffusions- (@ p) und Verar-

mungskapazititen (Q;) eingefiihrt.
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Abbildung 3.6. Kleinsignalmodell eines HBT's in der
FBH GaAs Technologie

Abbildung 3.6/ zeigt das Kleinsignalersatzschaltbild des HBTs. Es unter-
scheidet sich in der Darstellung dadurch, dass es im Gegensatz zu dem gezeig-
ten Grosssignalersatzschaltbild in der T-Form gezeigt wird. Diese Form ist
von der physikalischen Struktur des Transistors her naheliegend. Das Grosssi-
gnalmodell wurde in Anlehnung an das Gummel-Poon-Modell in 7w-Form dar-
gestellt. Die Umrechnung zwischen T und m Modellen ergibt sich zum Beispiel
aus [69,70].

Die im Folgenden gezeigten Schaltungen wurden auf dem GalnP/GaAs
Halbleiterprozess des Ferdinand-Braun-Instituts fiir Hochstfrequenztechnik
(FBH), Berlin realisiert. Es handelt sich dabei um einen Koplanarprozess.
Die Wafer werden auf einer 4” Anlage mit Metalorganic Vapor-Phase Epitaxy
(MOVPE) gewachsen.

Abbildung 3.7 zeig das Kleinsignalverhalten eines FBH Transistors mit ei-
ner Emitterfliche von 2 x 10 um?. Das ist der kleinste realisierbare Transistor
in dieser Technologie. Die hochste Transistfrequenz von 32 GHz werden mit
einem Kollektorstrom von ca. 9 mA erreicht. Die Stromverstarkung [ liegt
bei 110. Transistoren mit grosserer Emitterfliche kommen nicht in Betracht,
da ein minimaler Kollektorstrom angestrebt wird und die Leistung dieser
Transistoren ausreicht. Der Kollektorstrom muss im Bereich 9 mA gewéhlt
werden, um Schaltungen bei 24 GHz realisieren zu konnen. Bei deutlich ab-

weichenden Kollektorstromen wiirde die Transitfrequenz zu niedrig werden.
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Abbildung 3.7. 2 x 10 um? HBT, fr und fhe. in
Abhéngigkeit des Kollektorstroms bei Vop =3 V

Im Vergleich zu Transitfrequenz ist bei dem gezeigten Halbleiterprozess die
maximale Frequenz f,,,. besonders hoch. Wéahrend fr hauptséichlich durch
den Schichtaufbau bestimmt ist, kann die maximale Grenzfrequenz (f,az)
durch eine Optimierung des Halbleiterprozesses verbessert werden [71}[72].
Um die extrinsische Basis-Emitter Kapazitat Cpc e, klein zu halten, werden
im dusseren Bereich des Basis He™ Molekiile implantiert. Der darunterliegen-
de Teil der Basisschicht und der obere Teil der Kollektorschicht sind dadurch
isolierend, wodurch Cj. ., deutlich herabgesetzt wird. Der Basiswiderstand
Rp wird durch den Atzprozess reduziert. Werden zum Beispiel Oszillatoren
mit dieser Technologie realisiert, wirkt sich die hohe f,,., positiv aus. F,..
liegt fiir diesen Transistor bei 10 mA Kollektorstrom bei 170 GHz. Aus diesem
Grund koénnen wie im Kapitel 4 dargestellt Mischer bei hohen Frequenzen
gebaut werden. Ebenfalls lassen sich auf diesem MMIC Prozess Ostzilltoren
bis 77 GHz realisieren [73]. Dies begriindet auf der Spannungsverstiarkung,

die selbst bei Frequenzen deutlich iiber f; noch ausreichend ist.

3.2. LNA

Fiir den in Kapitel 5.1/ betrachteten Direktempfanger ist das performan-
cebestimmende Empféngerteil der Vorverstérker. Dieser muss in erster Linie
auf eine geringe DC Verlustleistung ausgelegt sein. Wie bereits dargelegt,
ist der Leitungsverbrauch des gesamten Empfangers kaum grosser als der

Leistungsverbrauch des 24 GHz Verstérker. Des Weiteren wurde fiir eine Sen-
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dedistanz von mindestens einem Meter eine Verstdrkung von nicht weniger
als 10 dB errechnet. Dies ergibt sich aus dem in Kapitel 5.1/ dargestellten Di-
rektempfangerkonzept. Um etwaige Verluste durch parasitire Elemente im
Diodengleichrichter zu kompensieren, sind hier 3 dB Reserve in der Ver-
starkung wiinschenswert. Diese Anforderungen sind beim Verstérkerdesign
zugrundegelegt. Die Anforderungen an die Linearitét sind weniger strikt, da
es sich um eine einfache Modulation in einem sehr engen Band handelt. Die
anliegende RF Leistung ist zudem sehr gering. Beziiglich des Rauschverhal-
tens ist es natiirlich wiinschenswert, die Rauschzahl so gering wie moglich
zu halten. Auf GaAs Prozessen ist dies auch moglich. Die verwendete OOK
Modulation ist aber beziiglich des SNR unempfindlich. Deswegen wird beim

Verstéarkerdesign in erster Line das Konzept der Leistungsanpassung verfolgt.
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(a) Schaltbild des Verstérkers (b) Chipfoto des Verstérkers

Abbildung 3.8. Schaltung

Der in Abbildung 3.8(a) gezeigte Verstérker folgt einem zweistufigen Kon-
zept. Die erste Verstirkerstufe ist als Kaskodenschaltung realisiert, eine im
LNA Design weit verbreitete Struktur. Eine Kaskode zeichnet sich durch eine
hohe Ausgangsimpedanz aus. Ausserdem verhindert sie eine hochfrequente
Riickkopplung iiber die Kollektor-Basis-Kapazitéit, wie sie zum Beispiel in
der Common-Emitter Schaltung auftritt [74]. Die Kaskodenstruktur weisst
ausserdem ein vorteilhaftes Rauschverhalten aus. Als zweite Stufe wurde eine
Common-Emitter Schaltung gew#hlt. Auf eine Emitterdegeneration wurde
verzichtet. Es ist bekannt, dass durch Einfiigen eines Widerstands zwischen
Emitter und Masse die Ausgangsimpedanz erhoht werden kann [74], was
im hier prasentierten Fall durchaus wiinschenswert ist. Allerdings kann eine
Anpassung an 300 €2 auch ohne Emitterdegeneration leicht erreicht werden,
wie aus den Messergebnissen ersichtlich wird. Ein entscheidender Vorteil des

zweistufigen Konzepts ist eine Verbesserung der Stabilitéit. Die Kaskoden-
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schlatung selbst ist nur bedingt stabil. Die durch die Eingangsimpedanz der
Emitterschaltung dargestellte Last garantiert die Stabilitdt der Kaskoden-
schaltung. Die Emitterschaltung ist hinsichtlich Abschlusswiderstand unemp-
findlicher als die Kaskodenschaltung. Es ist bekannt, dass zum Erreichung

absoluter Stabilitét folgende drei Kriterien erfiillt sein miissen [66]:

E>1 (3.5)
|512321’ <1l-— ‘SH|2 (36)
|512521| <1-— |522|2 (37)

mit

_ 1+ [S115% — S| — [Sul* — |Sa/?

k
2|S1251|

Anzumerken ist an dieser Stelle, dass absolute Stabilitiat nicht erforderlich
ist. Bedingte Stabilitdt, die alle realistischen Impedanzwerte fiir Eingangs-
und Ausgangsbeschaltung einschliesst, ist ausreichend. Stabilitét ist nur fiir
diese Impedanzwerte erforderlich. Aus den Gleichungen ergibt sich, dass |Sys|
moglichst klein werden muss, um ein hohes k bei gleichzeitig maximal mog-
licher Verstéirkung |Sa;| zu erreichen.

In Abbildung 3.8(b) ist der realisierte Chip zu sehen. Die leerlaufende Lei-
tung am Eingang des Verstérkers zur Anpassung der Eingansimpedanz sowie
die leerlaufende Leitung am Eingang des Emitterfolgers wurden in Varianten
mit verschiedenen Léngen realisiert. Die Ausfiihrung mit der besten Perfor-
mance ist im folgenden dargestellt. Die Chipfliche betriigt 2.1 x 1.5 mm?.
Links und Rechts sind deutlich die RF Anschliisse zu erkennen, die fiir den
Flip Chip Aufbau vorgesehen sind. Diese Struktur bietet den Vorteil, dass sie
sowohl Onwafer mit HF-Probes (GSGSG - 200 pm Pitch) gemessen werden
kann, als auch mittels Flip Chip Technologie gebondet werden kann. Dies ist
insbesondere fiir den Demonstratoraufbau (5.1) notwendig, da ausschliesslich
gemessene Chips, deren Funktion nachgewiesen und quantifiziert wurde, auf-
gebaut werden sollen. Die Biaszufiihrungen sind deshalb ebenfalls doppelt

vorgesehen. Die Chipfliche ohne Anschliisse betrigt 1.3 x 1,2 mm?.
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3.2.1. Messsungen

Die Messungen wurde mit einem 50 2 VNA System durchgefiihrt. Da im
Hinblick auf den realisierten Direktempfanger (Kapitel 5.1) eine Ausgangsan-
passung an 300 €2 notwendig war, wurden die erhaltenen Messergebnisse an
300 2 umgerechnet. Dies geschah mithilfe des ADS S-Parameter Simulators
und der gemessenen S2P Dateien.

Die Noise Figure des Verstarkers wurde mit Hilfe eines Agilent PSA Spec-
trum Analyzers E4440A ermittelt, der mit der Noise Figure Measurement
Personality (Option 219) ausgestattet ist.

Die Genauigkeit von Messungen kann insbesondere bei Rauschgréssen
nicht zufriedenstellend sein. Dieser Aspekt wird im folgenden erlautert.

Der PSA ist mit einem interenen Vorverstéarker bis zu einer Frequenz
von 3 GHz ausgeriistet. Rauschmessungen mithilfe eines Vorverstérkers er-
hohen die Genauigkeit zum Teil erheblich, da der intere Rauschbeitrag des
Spektrumanalyzers nicht vernachléssigt werden kann. Der Rauschbeitrag des
Spektrum-Analyzers kann in der Grossenordnung von 30 dB und mehr liegen.
Selbst bei der Bestimmung der Rauschzahl von Schaltungen, die eine Ver-
starkung von 15 dB aufweisen, kénnen sich Messungenauigkeiten von 10 dB
ergeben. Dies ist insbesondere dann von Bedeutung, wenn Schaltungen mit
einer geringen Rauschzahl charakterisiert werden sollen.

Ein weiterer wichtiger Parameter zur Bestimmung der Messgenauigkeit
ist die Anpassung des DUT an die Rauschquelle. Fehlanpassungen gehen bei
dem Messverfahren direkt in die Messgenauigkeit ein. Beim Kalibrieren des
Messautbaus kénnen Kabelddmpfungen leicht beriicksichtigt werden, Reflek-
tionen fiithren jedoch zu einer Verringerung des tatsédchlich am DUT anlie-
genden Testsignals, ohne dass dieser Effekt in die Auswertung einbezogen
wird.

Um eine aussagekriftige Messung zu erhalten, ist es aus diesen Griinden
notwendig, die Messungenauigkeiten zu untersuchen.

Zur Charakterisierung des 24 GHz LNA wurde ein Miteq Ultra Wideband
Verstéarker im Messaufbau verwendet. Bis zu einer Frequenz von 26 GHz
bietet er eine Verstdrkung von 27 dB (% 2.5 dB) und eine Rauschzahl von
3 dB. Die Toleranz beziiglich der Verstiarkung ist als Spezifikation fiir diesen
Typ von LNA iiber die gesamte Bandbreite zu verstehen. Die nachgemessene
Verstiarkung des verwendeten LNAs bei 24 GHz schwankt lediglich um die
Messtoleranz (max 0.25 dB). In dem Band zwischen 20 und 26 GHz, in dem
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die Messungen durchgefiihrt wurden, ist die Schwankung der Verstdrkung
kleiner 1.2 dB. Die Anpassung ist mit einem VSWR von 2.5 angegeben.

Agilent gibt die interene Rauschzahl des PSA bei 24 GHz mit circa 30 dB
an, das VSWR bei dieser Frequenz bewegt sich im Bereich von 1.4 [75]. Im
Bereich von 20 bis 26.5 GHz schwankt die Rauschzahl zwischen 28 und 32 dB,
das VSWR zwischen 1.2 und 1.8.

Nach Friis [76,77] errechnet sich sich fiir die kombinierte Rauschzahl des
Messautbaus bei 24 GHz

F —1
Flnstrument = FMiteqLNA + G,PL
MiteqLN A
(3.9)
30dB —1
3dB+ ——=— =6,01d

Betrachtet man das Frequenzband zwischen 20 und 26,5 GHz ergibt sich eine

kombinierte Eingangsrauschzahl fiir den Messaufbau von

Frostrument = 4,69...7,90 dB . (3.10)

Die Friis Formel geht allerdings von guter Anpassung zwischen den kas-
kadierten Rauschbeitrigen aus. Da dies im realen Messaufbau nicht der Fall
ist, werden die Ungenauigkeiten durch die Fehlanpassungen erhoht. Dies ist
in den folgenden Darstellungen ebenfalls beriicksichtigt.

Die verwendete Rauschquelle ist eine Agilent 346C mit einem ENR bei
24 GHz von 15,63 dB. Die ENR Ungenauigkeit betréigt 0.2 dB, das VSWR
ist 1,25.

In die Berechnung der Messgenauigkeit gehen im wesentlichen folgende

Grossen ein:

e Fehlanpassung zwischen Rauschquelle und DUT
e Fehlanpassung zwischen Rauschquelle und PSA
e Fehlanpassung zwischen DUT und PSA

e Ungenauigkeit des ENR der Rauschquelle

e Verstarkung des DUT

e Rauschzahl des DUT
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e Ungenauigkeit der kombinierten Eingangsrauschzahl des PSA zu-
sammen mit dem Vorverstérker

e Ungenauigkeit der Verstirkung des Vorverstarkers
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Abbildung 3.9. Ungenauigkeit der gemessenen
Rauschzahl in Abhéngigkeit des Eingangsrauschens

des Spektrumanalyzers und dessen Anpassung

Abbildung 3.9 zeigt die Ungenauigkeit der Messung in Abhéngigkeit der
internen Rauschzahl des Spektrum Analyzers und seiner Anpassung an 50 €).
Aufgrund der grossen Rauschzahl nimmt die Messgenauigkeit bei Verbesse-
rung der Anpassung im Bereich S(1,1) < —10 dB noch erkennbar zu.

Abbildung 3.10 zeigt die Messgenauigkeit der Rauschzahl in Abhéngig-
keit der zu testenden Schlatung. Sowohl Eingangs- wie auch Ausgangsanpas-
sung werden untersucht. Dies ist insbesondere fiir den gemessenen Verstérker
relevant, da er ausgangsseitig an eine hochohmige Last angepasst ist. Bei
der Charakterisierung kann dies beriicksichtigt werden, fithrt aber bei der
Rauschmessung zu Unsicherheiten. Aus der Abbildung geht jedoch hervor,
dass eine sehr schlechte Ausgangsanpassung die Messgenauigkeit um rechne-
risch maximal 0.005 dB verschlechtert, sofern der Fingang gut angepasst ist
(S(1,1)<-10 dB).

Die Eingangasanpassung des DUT trégt starker zum Messfehler bei. Zwi-
schen guter und schlechter Anpassung ergibt sich eine Zunahme des Messfeh-
lers von ca. 0.18 dB.

Aus dem in Abblidung 3.10 dargestellten Zusammenhang ergibt sich dem-

nach fiir den charakteriesierten LNA eine zuverldassige Rauschzahl.
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Abbildung 3.10. Ungenauigkeit der gemessenen
Rauschzahl in Abhéingigkeit der Eingangsanpassung

S(1,1) und der Ausgangsanpassung S(2,2) des Mes-
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Abbildung 3.11. Ungenauigkeit der gemessenen
Rauschzahl in Abhéngigkeit der Verstirkung und
der Rauschzahl des Messobjekts
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Abbildung 3.11! zeigt die Genauigkeit der Messungen in Abhéangigkeit der
Verstéarkung und der Rauschzahl des Messobjekts selbst. Mit einer Rausch-
zahl von 2 bis 10 dB und einer Verstiarkung von 6 bis 20 dB ist ein weiter
Schwankungsbereich dargestellt. Dieser deckt deutlich mehr als die zu erwar-
tenden Werte bei einer Frequenz von 24 GHz ab. Die Messungenauigkeiten
iiber den ganzen Bereich sind trotzdem gering. Lediglich wenn der zu messen-
de Verstérker eine geringe Rauschzahl und weniger Verstarkung hat, steigt
erwartungsgeméss der Messfehler.

Das fiir den Direktempfanger interessante Frequenzband um 24 GHz ist
realtiv schmalbandig. Die Verstarkung iiber dieses Band ist ann&dhernd kon-
stant. Betrachtet man eine Rauschzahl von 4 bis 8 dB und eine Verstarkung
von 12 bis 16 dB ist ein Schwankungsbereich dargestellt, der deutlich grosser
ist als die zu erwartende Streuung der einzelnen Schaltungen. Die Ungenau-
igkeit in diesem Bereich dndern sich jedoch um weniger als 0.1 dB. Damit
kann davon ausgegangen werden, dass die Genauigkeit der Rauschzahl fiir
jede gemessene Schaltung gleich gross ist.

Die zu erwartende Genauigkeit der Messung ist vergleichtbar mit iiblicher-
weise publizierten Messgenaugikeiten bei Verstédrkern in diesem Frequenzbe-

reich.

3.2.2. Messergebnisse

Die Eingangs- und Ausgangsanpassung des Verstérkers ist in Abbildung
3.12/ dargestellt. Durch das Layout, das sowohl Flip-Chip Kontakte als auch
Kontakte zur Onwafer-Charakterisierung mittels HF Probes zur Verfiigung
stellt, sind die Eingangsimpedanzen beim Flip-Chip Aufbau im Vergleich
zur Onwafer Messung etwas unterschiedlich. Deshalb wird bei der Onwa-
fer Charakteriesierung eine etwas hohere Resonsanzfrequenz gemessen, als
sie tatséchlich beim Aufbau vorliegt. Dieser Effekt muss in Abbildung [3.12
beriicksichtigt werden. Bei der niederohmigen Anpassung (S(1,1)) ist dies
deutlich zu sehen. Die Resonanz der Anpassungschaltung verschiebt sich bei
den Flip-Chip Kontakten um ca. 1 bis 1.2 GHz im Vergleich zu der gezeigten
Kurve. Bei einem hochohmigen Kontakt (S(2,2)) kann dieser Effekt vernach-
léssigt werden.

Der Verstarker zeigt eine gute Eingangsanpassung. Im Frequenzbereich
zwischen 24,5 GHz und 29 GHz ist die gemessene Reflexion kleiner -10 dB.
Zieht man oben gemachte Ausfithrungen zu den Flip-Chip Kontakten mit in

betracht, kann von einer Anpassung besser als -10 dB in einem Frequenzband
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Abbildung 3.12. Eingangs und Ausgangsanpassung,
UDC’ - QV,PDC = 48 mW

von ca. 23,5 GHz bis 28 GHz ausgegangen werden. Diese Bandbreite ist einer-
seits wiinschenswert, um mit dem Frequenzband der Antenne zu iiberlappen,
andererseits ist es fiir das Energiebudget bzw. SNR des Direktempfangers
wichtig, die Bandbreite zu begrenzen. Aus diesem Grund wurde auch ein Di-
elektrischer Resonator als Bandpassfilter in Betracht gezogen (Kapitel 5.1).
Eine stirkere Bandbegrenzung mit einem Leitungsfilter in Koplanartechnik

ist nicht realisierbar.
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Abbildung 3.13. Verstdrkung (Messung und Simu-
lation) und Rauschzahl (Messung), Upe = 2V,
f =24 GHz

Abbildung 3.13/zeigt Simulations- und Messergebnisse der Kleinsignalver-
starkung der Schaltung. Bei einer DC-Leistungsaufnahme von 23.5 mA von
einer 2 V Quelle, wird eine Verstarkung von 14.6 dB erreicht. Die Abweichun-

gen zwischen Simulation und Messung von circa zwei dB im ungiinstigsten
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Fall befinden sich durchaus im Rahmen der Erwartungen. Dabei ist beson-
ders darauf hinzuweisen, dass fiir die relativ komplizierten Pad-Strukturen
keine geeigneten Modelle fiir den ADS Simulator bestehen. Dies fiihrt zu vor-
hersehbaren Abweichungen zwischen Simulations- und Messergebnissen. Die
Rauschzahl bewegt sich im Bereich von 6 dB. Fiir einen Verstérker, dessen
Anpassung auf maximale Verstdarkung und nicht auf minimale Rauschzahl
optimiert ist, ist dies ein beachtlicher Wert.

Die in Abbildung 3.9 dargestellten Uberlegungen zur Messungenauigkeit
erklaren die Schwankungen der Rauschzahl iiber den Freqeuenzbereich. Da
der Messaufbau fiir 24 GHz kalibriert wurde, ist der zu erwartende Messfeh-
ler am Rand des dargestellten Frequenzbereichs grosser. Allerdings zeigt die
Rauschzahl des PSAs im Frequenzbereich zwischen 20 und 26.5 GHz keinen
linearen Verlauf. Deshalb nimmt der Messfehler im dargestellten Freuenz-

bereich auch nicht linear zu. Die zu erwartenden Ungenauigkeiten sind am
Rand deutlich erhoht.
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Abbildung 3.14. Verstdrkung und Rauschzahl in
Abhéngigkeit der Verlustleistung

Abbildung 3.14 zeigt die Versarkung und die Rauschzahl als Funktion
verschiedener DC Arbeitspunkte. Dabei ist die erste Verstarkerstufe (Kas-
kode) und die zweite (Emitterschaltung) jeweils in einem Arbeitspunkt, der
fiir die Gesamtperformance am giinstigsten ist. In den meisten Féllen fliesst
durch die Emitterschaltung ein um circa 20 Prozent hohrerer Kollektorstrom
als durch die Kaskode.

Bei 46 mW erreicht der Verstéirker sein Maximum. Dabei ist der DC
Strom in der Kaskodenstufe 10 mA und in der Emitterstufe 13 mA. Die
Verstarkung betriagt 14,6 dB bei 24 GHz. Die Rauschzahl bei dieser Frequenz
betragt 6.4 dB. Die Messgenauigkeit der Rauschzahl geht aus den vorher
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gemachten Ausfithrungen hervor. Die 3 dB Bandbreite betrégt 5.5 GHz. Die
1 dB Kompression wird bei -8 dBm Ausgangsleistung erreicht.

Die gezeigte Verstéarkerperformance ist unter speziellen Aspekten zu be-
werten. Der zu Grunde gelegte Prozess (Kapitel 3.1)) hat eine Transitfrequenz
von 32 GHz. Diese wird bei 9 mA Kollektorstrom erreicht. Der vorgestellte
Verstarker bei 24 GHz liegt im Bereich von %% fi- Im Allgemeinen ist
es sinnvoll, Verstiarker bis zur halben Transitfrequenz zu realisieren. Ist die
Frequenz hoher, ist die Leistungsverstarkung des Transistors oft nicht mehr
ausreichend. Unter diesen Gesichtspunkten zeigt die gezeigte Schaltung sehr
gute Ergebnisse. Dabei wird die Tatsache ausgenutzt, dass die dem Verstérker
folgende Detektorstufe, die im Zusammenhang mit den Demonstrator (Ka-
pitel 5.1) gezeigt wird, eine hohe Impedanz aufweist. Der Ausgangsstrom,
der durch den Verstéirker zur Verfiigung gestellt werden muss, ist bei der

speziellen Ausgangsimpendanz geringer als bei einer 50 {2 Last.






Kapitel 4

Frequenzumsetzer

Im Folgenden werden verschiedene Mischerarchitekturen vorgestellt, die
fiir die Realisierung auf einem MMIC zweckméssig sind. Eine HBT Kasko-
denstruktur wird genauer untersucht und ein Aufwértsmischerkonzept sowie
ein Abwértsmischerkonzept wird vorgestellt. Entsprechend realisierte MMICs
sind gezeigt. Ein MMIC, auf dem ein Abwértsmischer und ein Oszillator inte-
griert sind, ist gezeigt. Dieser MMIC kommt in dem in Kapitel 5.2 gezeigten

Demonstrator zum Einsatz.

4.1. Mischerarchitekturen

Grundsétzlich unterscheidet man zwischen aktiven und passiven Mi-
schern. Passive Mischer werden mit Hilfe von Dioden (Diodenmischer)
oder Feldeffekttransistoren ohne Vorspannung (resistiver Mischer) betrie-
ben [78,79]. Sie zeichnen sich durch hohe Linearitét und geringes Rauschen
aus. Allerdings ist die Umsetzung von der Eingangsfrequenz (RF) zu der
Zwischenfrequenz mit einem Konversionsverlust verbunden. Da sich im Fall
des resistiven Mischers die Transistoren nicht in einem aktiven Arbeitspunkt
befinden, ist ein grosser LO Pegel fiir den Betrieb notwendig. Dieser kann oft
deutlich grosser als 10 dBm sein. Speziell bei der Konzeption von verlustlei-
stungsarmen Empfangerschaltungen kommt dies zum Tragen. Der Wirkungs-
grad eines VCOs ist zudem moderat und liegt im K-Band unter 20 % [80].
Selbst im Bereich von einigen GHz erreichen gute VCOs mit hoher Leistung
eine Effizienz von kaum mehr als 35 % [81]. In den meisten Fillen wird mit
Hilfe eines Buffers das LO Signal verstdarkt und so auch fiir eine bessere
Entkopplung zwischen Mischer und VCO gesorgt.

Aktive Mischer [82,83] hingegen weisen Schaltungsteile auf, die neben
der Frequenzumsetzung das Signal auch verstédrken. Die Verluste durch die

Frequenzumsetzung werden meist iiberkompensiert, so dass ein Konversi-
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onsgewinn entsteht. Der Stromverbrauch dieser Schaltungen kann je nach
Design relativ gross werden. Die einfachste Moglichkeit einen aktiven Mi-
scher in Bipolartechnologie zu realisieren ist in Abbildung 4.1 gezeigt. Bei
dieser Architektur werden das LO Signal und das RF Signal an der Basis des
Transistors angelegt. Die dafiir benotigten Bandpassfilter sind besonders bei
Mischern mit kleiner Zwischenfrequenz problematisch. In diesem Fall liegen
die LO und die RF Frequenz eng zusammen. Um eine ausreichende Isolation
zwischen RF und LO Eingang sicherzustellen kommen nur schmalbandige
Filter in Frage, die in einer integrierten Schaltung aufgrund der geringen

Spulengiiten nur schwer zu realisieren sind. Des weiteren weisen sie einen

hohen Bedarf an Chipfliche auf.

DC

o IF

Abbildung 4.1. Bipolartransistor als unbalancierter
Mischer

Abbildung 4.2] zeigt einen einfach balancierten Mischer in HBT Techno-
logie. Er besteht aus einer spannunggesteuerten Stromquelle (Treiberstufe)
und einer Schaltstufe. Durch einen Impedanz Z, am Emitter der Treiberstufe
kann die Linearitdt erhoht und die Anpassung des RF Eingangs verbessert
werden. Die Schaltstufe wird mit einem balancierten LO Signal betrieben.
An den IF Lastwiderstinden Z; liegen die Ausgangssignale IF* und IF~
an. Sie sind um 180° phasenverschoben.

Durch diese Architektur kann bei symmetrischem Layout das LO Signal
am RF Eingang unterdriickt werden. In drahtlosen Empféingssystemen, die
eine geringe Zwischenfrequenz haben, liegen LO und RF Frequenz eng zusam-
men. Da die LO Leistung zum Teil sehr hoch ist, ist eine LO Unterdriickung
am Eingang notwendig, um eine Abstrahlung des LO Signals iiber die An-

tenne zu verhindern.
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Am IF Ausgang werden weder das RF noch das LO Signal unterdriickt.
Die Unterdriickung dieser Signale am Ausgang kann mit einem Tiefpassfilter

realisiert werden.
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Abbildung 4.2. Einfach balancierter Mischer in HBT Technologie und

schematische Darstellung als geschaltete Stromquelle

Ein doppelt balancierter Mischer, wie er in Abbildung 4.3/ dargestellt ist,
unterdriickt zusétzlich das LO und RF Signal am Ausgang. Diese Architektur
wurde erstmals von Barrie Gilbert [84] eingefiihrt.

Fiir die balancierten Mischerarchitekturen sind Eingangssignale mit 180°
Phasenverschiebung notwendig. Diese sind in vielen Féllen im System nicht
vorhanden und miissen mithilfe von Baluns erzeugt werden. Passive Baluns
lassen sich nur bei hohen Frequenzen auf einem Chip realisieren und sind
durch die schlechten Giiten der Induktivitdten in ihren Performanceeigen-
schaften begrenzt. Externe Baluns im unteren GHz Bereich, die auf hochwer-
tigem PCB Substraten gefertigt werden [85], erreichen Einfiigeddmpfungen
von unter 4 dB (3 dB fiir die Signalaufteilung und weniger als ein dB Damp-
fung). Die Produktion von solchen Multilayer PCB Baluns ist allerdings sehr
teuer und widerspricht dem System-on-Chip Ansatz.

Aus diesem Grund werden aktive Baluns oft bevorzugt. Abbildung 4.4
zeigt eine Beispielschaltung. Ein aktiver Balun ist auf kleiner Chipflache zu
realisieren, da keine Spulen benétigt werden. Die Schaltung kann bei allen
Frequenzen auf dem Chip integriert werden. Allerdings kann der Stromver-

brauch des Baluns im Vergleich zu der Gesamtschaltung erheblich sein [86].
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Abbildung 4.3. Doppelt balancierter Mischer in HBT Technolo-
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Abbildung 4.4. Aktiver Balun aus HBT Transisto-
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Die in Abbildungen 4.1, 4.2, 4.3 gezeigten Schaltungen sind ebenfalls in
FET Technologie in der Literatur zu finden.
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4.2. Leistungsparameter des Kaskodenmischers

Conversion Gain

Eine generelle Anforderung an den Gewinn eines Mischers ist schwer zu
formulieren. Dieser Parameter, wie die meisten Anderen auch, muss immer
im Zusammenhang mit dem gesamten Front-End-Konzept gesehen werden.
Im Allgemeinen kann gesagt werden, dass in einem Heterodyne-Receiver ein
aktiver Mischer ausreichend Power Gain zur Verfiigung stellen sollte, um die
Verluste des IF Filters auszugleichen und den Rauschbeitrag der IF Stufen
zu minimieren [87].

Der Conversion Gain bezieht sich auf Leistungsangaben und berechnet

Vi’ Ro  (I4\° Ro
_ _ (2 Ze 4.1
“ (VE) Ry (IE Ry 1)

V4 und Vg sind die Ausgangs- und Eingangsspannungen, [, und Iz sind die

sich wie folgt:

Ausgangs- und Eingangsstrome. Ry und Rg sind die Last- und Quellimpe-
danz. In besonders lineraren Systemen liegt der Fokus eher auf der Intermo-
dulation und Kompression der Schaltung. In einem solchen Fall werden oft
passive Mischer verwendet, die sogar erheblich Verluste aufweisen, aber dafiir

auch keine DC Leistung verbrauchen.

Leistungsaufnahme

Besonders bei Mischern, die in batteriebetriebenen Systemen zum Ein-
satz kommen, ist die DC Leistungsaufnahme einer der wichtigsten Parame-
ter. Betrachtet man verschiedene Empfingerkonzepte ist der Mischer immer
ein erheblicher Leistungsverbraucher im RF Front-End. Natiirlich gilt die-
se Aussage fiir Empfingerkonzepte mit resistiven Mischern nicht. In diesem
Zusammenhang ist jedoch auch die LO Leistung zu betrachten, die zur Ener-
giebilanz des Front-Ends ebenfalls erheblich beitragt. Des Weiteren kann ein
Mischer mit hohem Conversion Gain und gleichzeitig moderatem Rauschen
die Verwendung eines Vorverstérkers iiberfliissig machen. Dies muss bei der

Beurteilung der Leistungseffizient beriicksichtigt werden.

LO Leistung

Der Lokaloszillator bestimmt die Mischercharakteristik entscheidend. Der

Zeitanteil, in dem der Mischer diskret als ein- oder ausgeschalten angenom-
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men werden darf und der Anteil, in dem er sich im Umschaltvorgang befindet,
wird durch die Steilheit der Flanken des Oszillatorsignals geprégt. Die Di-
odenkennlinie, die jedem Mischprozess zugrunde liegt, ist in logarithmischen
Massstab eine Gerade. Durch die LO Leistung wird der Arbeitspunkt entlang
dieser Gerade variiert. Je nach Anforderungen an den Mischer koénnen dis-
krete Pegelniveaus fiir den Schaltvorgang bestimmt werden. Mit unendlich
grosser oder rechteckférmiger LO Leistung wiirde sich ein diskreter Schalt-
mischer ergeben, der allen Uberlegungen hinsichtlich LO Leistung als ideale
Annahme zugrunde liegt.

Besonders bei resistiven Mischern sind die geforderten LO Leistungen

relativ gross [88] und konnen bis zu 10 dBm betragen [89)].

Kompression

Liegt ein starkes Eingangssignal vor, befindet sich die Schaltung im
Sattigungsbereich. Der Conversion Gain nimmt dann mit zunehmen-
der Leistung des Eingangssignals ab. Bei aktiven Mischern wird dies
durch die Architektur und durch die Transistortechnologie bestimmt. Der
Ein-dB-Kompressionspunkt (P; 45) bestimmt die Eingangsleistung, bei der
der Conversion Gain bereits 1 dB unter dem Maximalwert liegt. Kompression
und Conversion Gain sind in der Regel gegenléufige Parameter. Die Kompres-
sion kann insbesondere durch die Wahl grosserer Transistoren mit hoheren
Kollektorstrémen verbessert werden.

Ubersteigt der Eingangssignalpegel P 45, so bewirkt eine Amplituden-
modulation (AM) des Eingangssignal eine Phasenmodulation (PM) des Aus-
gangssignals. Bei Ubertragungen, die mit phasenmodulierten Signalen arbei-
ten, wirkt sich dies besonders drastisch aus. Die BER erhort sich in diesem
Fall schnell. Bei frequenzmodulierten Ubertragungsverfahren spielt die Kom-

pression eine untergeordnete Rolle.

Intermodulationsprodukte dritter Ordnung

Durch Intermodulationsprodukte konnen unabhéngige Signale aus an-
grenzenden Kandlen am Mischerausgang mit dem eigentlichen Nutzsignal
zusammenfallen und dies iiberlagern. Deshalb spielen speziell bei Ubertra-
gungsverfahren mit mehreren, eng zusammenliegenden Frequenzkanilen die
Intermodulationsprodukte eine sehr entscheidende Rolle. Ein Beispiel fiir
Ubertragungsverfahren, die hohe Anforderungen an diesen Hardwarepara-

meter stellt ist OFDM. Im Falle einfacher Ubertragungsarten die mit einer
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diskreten Frequenz auskommen (AM) ist das System gegen Intermodulati-
onsprodukte relativ robust.

Zur Quantifizierung dieses Effekts beschrankt man sich auf Nichtlineari-
taten dritter Ordnung. Nichtlinearitdten héherer Ordnung werden erst bei

sehr starken Eingangssignalen relevant.
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Abbildung 4.5. Py4p und Schnittpunkte 2. (IP3) und
3. Ordnung (IP3)

Abbildung 4.5 zeigt schematisch den P45 sowie den Schnittpunkt zweiter
(IP3) und dritter Ordnung (IP3). Mit Hilfe des IP3 kann die Intermodulation
berechnet werden. Da es sich bei P45 um eine Grosssignalgrosse handelt und
beim IP3 um eine Kleinsignalgrosse handelt, sind sie nicht direkt miteinander
verbunden. In der Praxis erweist sich ein Abstand zwischen P45 und IP3 von
circa 10 dB als realistisch.

Bei zwei benachbarten Kanélen w; und wj;; enstehen Intermodulations-
produkte dritter Ordnung bei den Frequenzen (2w; — wyr) und (2w; + wyy).

Abblidung 4.6 zeigt diesen Zusammenhang.

Anpassung

Im Allgemeinen wird die Anpassung hinsichtlich des Return Loss in ei-
ner 50 €2 Umgebung angegeben. Bei Mischern, die als stand-alone Elemente
prasentiert werden, ist das oft auch der Fall.

Mischer, die fiir den Gebrauch in speziellen Front-End Systemen vorgese-
hen sind, werden ausgangsseitig oft an die Impedanz des IF Filters angepasst.
Desweiteren sieht man oft, dass der LO Port nicht leistungsméssig an 50 €2 an-

gepasst ist, sondern dass die Anpassung auf einen maximalen Spannungshub
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Abbildung 4.6. Intermodulationsprodukte 3. Ord-

nung

mit dem gegebenen Lokaloszillator abzielt. Die hohe LO Impedanz ist beim
Design des Ostzillators zu beriicksichtigen, da sie den Oszillator selbst ver-
stimmen kann oder die Anschwingbedingung dadurch erheblich eingeschrankt
wird. Der Eingang wird im Normalfall immer an eine 50 2 Umgebung ange-
passt. Die S-Parameter werden fiir einen Mischer auch meistens nur beziiglich
des Eingangs angegeben.

Wihrend am Eingang oft mit einer passiven Anpassschaltung gearbei-
tet wird, werden bei Mischern mit hochohmigem Ausgang auch oft Buffer
verwendet, die neben der Impedanzanpassung auch fiir eine erhebliche Stei-

gerung des Conversion Gains sorgen.

Rauschzahl

Die Rauschzahl (NF) eines Mischers ist dann von besonderer Relevanz,
wenn im Empfangssystem kein LNA zum Einsatz kommt. Geméss der Friis’
Formel [76,77] gilt fiir die Rauschzahl eines Mischers in Kaskade mit einem
LNA

FMischer -1

Fges = FLNA+ (42)

GLna

Dabei sind Frya und Fhyisener die Rauschzahlen des LNAs und des Mischers,
Gprna ist der Conversion Gain des LNAs. Damit bestimmt in einem Emp-
fangssystem mit LNA dessen Rauschzahl und Verstérkung massgeblich die
Gesamtrauschzahl des Systems. Liegt das Empfangssignal direkt am Mischer
an, so ist das Rauschen des Mischers massgeblich fiir das Rauschen des ge-
samten Empfangssystem. Dies ist in jedem Fall ungleich grosser als das eines
LNAs. Somit kénnen Front-End-Architekturen, die aus Energieeffizienzgriin-
den auf einen LNA verzichten, nur dann in Betracht kommen, wenn entspre-

chend robuste Modulationsverfahren zum Einsatz kommen und beim SNR
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entsprechend Reserve besteht. Dies ist bei der Definition des Gesamtsystems
und bei dessen Energiebetrachtung zu beriicksichtigen, da dadurch kiirzere
Ubertragungsstrecken bzw. héhere Sendeleistungen erforderlich werden kén-

nen.

Isolation

Es gibt verschiedene Mischerarchitekturen, die einen speziellen Fokus auf
die Verbesserung der Port-to-Port-Isolation legen. Besonderer Schwerpunkt
liegt dabei auf der Unterdriickung des LO Signals. Da der LO in den meisten
Mischern eine relativ hohe Signalstérke hat, ist die Unterdriickung besonders
wichtig.

Die LO-RF-Isolation, beschreibt die Unterdriickung des LO Signals am
RF Eingang. Liegen LO- und RF-Frequenz nahe beieinander, kann das L.O
Signal auch iiber die Empfangsantenne abgestrahlt werden. Die Riickwérts-
dedmpfung des LNA beziiglich der LO Frequenz bestimmt genauso wie die
LO-RF-Isolation des Mischers die Stérke des an der Antenne anliegenden und
damit von der Antenne abgestrahlten LO Signals.

Die LO-IF-Isolation beschreibt die Stiarke des LO-Signals, die am Aus-
gang des Mischers anliegt. Liegen LO- und IF-Frequenz nahe beieinander,
kann dies erhebliche Probleme fiir die folgende IF Stufe bedeuten. Dies gilt
besonders hinsichtlich Intermodulation des durschlagenden LO-Signals mit
gewiinschten Signalen in der IF-Stufe.

[F-RF und RF-IF-Isolation ist meistens von untergeordneter Bedeutung,
da beide Signale verhéltnisméssig geringe Signalstéirken aufweisen und meist
relativ weit auseinanderliegen. Durch Eingangsfilter oder die Antenne sowie
IF-Filter werden die Signale zudem noch stark gedampft.

Um die Isolation zu erhchen, werden oft symmetrische Mischerarchitek-
turen benutzt. Eingefithrt wurde der als Gillbert-Cell-Mixer bekannt ge-
wordene Double-Balanced-Mischer von Barrie Gillbert. Die wohl bekannte-
ste Weiterentwicklung ist der ebenfalls von Gillbert vorgestellte Micromi-
xer [90]. Auf der Grundlage dieser Schaltungen wurden viele Variationen
vorgestellt. Ebenfalls gibt es einfach oder doppelt balancierte Diodenmischer
oder FET-Mischer. Der gemeinsame Nachteil all dieser Strukturen ist deren
Komplexitat und die damit verbundenen Verluste. Ebenfalls erhéhen sie das

Rauschen im Vergleich zu resistiven Mischern betréchtlich.
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4.3. Abwirtsmischer

Eine der anspruchsvollsten Komponenten in einem RF Front-End sind
die Frequenzumsetzer oder Mischer. Bei ihnen gilt es eine Vielzahl von Per-
formanceparametern zu optimieren. Im Gegensatz zu Verstéirkern, bei denen
eine Kleinsignalbetrachtung schon erhebliche Einblicke iiber die Niitzlichkeit
gibt, sind Mischer immer grosssignalméssig zu untersuchen. Mischer, wie sie
in den vorhergehende Abschnitten bereits theoretisch diskutiert wurden und
deren praktische Realisierung hier vorgestellt werden soll, werden als Schal-
ter betrieben. Die nichtlineare Kennlinie der Dioden oder Transistoren sorgt
dabei fiir die Frequenzumsetzung.

Abbildung 4.7(a) zeigt das Blockschaltbild eines HBT Kaskodenmischers.
Wiéhrend wie erwéahnt Kaskodenstrukturen bei Verstdarkern, im Besonderen
bei LNAs sehr verbreitet sind, sind sie bei Mischern weitestgehend unbe-
kannt. Zwar gibt es FET Mischer in Kakskodenstrukturen [91], die oft auch
mit Dual Gate Transistoren realisiert werden. Kaskodenstrukturen, die mit
Bipolartransistoren realisiert werden, sind aber bislang unbekannt.

In diesem Kapitel wird ein Abwiértsmischer mit einem hochohmigem
Ausgang vorgestellt. Die folgende hochohmige IF Stufe wird zu Messzwecken
auf dem Chip mittels eines 600 2 Widerstandes simuliert. Die zweite Schal-
tung in diesem Kapitel zeigt die Anpassung des Ausgangs an 50 2 mittels
eines Emitterfolgers. Am Mischerkern liegt dabei die Eingangsimpedanz des
Emitterfolgers an. Diese ist ebenfalls hochohmig. Kommerziell verfiighare
Standardchips haben meist einen 50 €2 Eingang. Die Impedanztansformation
mittels Emitterfolger kann fiir ein so aufgebautes heterodynes System
notwendig sein. Des Weiteren wird gezeigt, dass durch den Emitterfolger mit
relativ geringen DC Stromaufwand eine Spannungsverstirkung herbeigefiihrt

werden kann, die zu einem beachtlichen Gain der Gesamtstruktur fiihrt.

Kaskode mit hoher Lastimpedanz

Abbildung 4.7(a) zeigt das Schaltbild eines Kaskodenmischers in HBT
Technologie. Es handelt sich um einen Abwértsmischer. Dabei wird an dem
unteren Kaskodentransitor das Eingangssignal angelegt, am oberen Transi-
stor liegt das LO Signal an. Dieses LO Signal ist relativ stark. Es ist zu
bedenken, dass das LO wie auch das RF Signal von ihrer Frequenz her re-
lativ eng zusammenliegen. Das IF Signal ist davon circa 20 GHz entfernt.

Dies ist besonders bei der Dimensionierung der Filter ausschlaggebend. Der
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Abbildung 4.7. Schaltung

Parallelschwingkreis am Kollektor des LO Transistors stellt fiir die IF Fre-
quenz eine hochohmige Impedanz dar. Bezieht man die Parasitédten der Spule
mit ein, kommt man immer noch auf einige k{2 . Dies ist ausreichend um
gegeniiber der relativ hochohmigen Last von 600 €2 am Ausgang noch ein
Impedanzverhiltnis aufzuweisen, bei dem die durch den DC Pfad verursach-
ten Verluste gering gehalten werden. Natiirlich wére hier ein Schwingkreis
mit einer hoheren Giite wiinschenswert, was aber integriert kaum machbar
ist. Im Folgenden wird gezeigt wie bei etwas geringerer Lastimpedanz am Mi-
scherkern und einer Ausgangsanpassung an 50 €) der Schwingkreis auch durch
eine Spule ersetzt werden kann. Die Performance der Schaltung verschlech-
tert sich nicht signifikant, die Bandbreite nimmt aber erheblich zu. Einige
Schaltungen wie die Zusammenschaltung des Mischers und des Oszillators
in Kapitel 4.5 wurden so realisiert. Besonders im Hinblick auf die moglich
Streuung der Kapazitat ist dies eine Losung, die bedacht werden kann. Die
Realisierung der fiir den Schwingkreis bendtigten Kapazitdt von 300 fF ist
mit einigen Prozessunsicherheiten verbunden. Besonders Randeffekte machen
einen erheblichen Teil der Gesamtkapazitdt aus und sind simulationsméssig
sehr schlecht zu beriicksichtigen. Eine kleinere Spule zugunsten einer hoheren
Kapazitdt bei gleichbleibender Resonanzfrequenz des Schwingkreises wirkt
sich negativ auf die Giite aus und ist nicht ratsam. Die Performance wiirde
sich signifikant verschlechtern.

Allerdings ist zu beriicksichtigen, dass ein Parallelschwingkreis wie er rea-
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lisiert wurde fiir die LO Frequenz niederohmig ist. Das tragt erheblich zur
LO Unterdriickung bei. Besonders da grosse LO Leistungen zum Betrieb
des Mischers notwendig sind, kann dieser Aspekt relevant sein. Benutzt man
lediglich eine Spule, ist diese fiir die LO Frequenz ebenfalls hochohmig. Eine
LO Unterdriickung findet praktisch nicht mehr statt.

Abbildung 4.7(b) zeigt ein Chipfoto der Schaltung. Der Chipfliche be-
tragt 1.2 x 1.4 mm?. Es wurden GSGSG Pads mit 200 um Pitch benutzt.
Die im vorhergehenden Abschnitt diskutierte Kapazitit wurde in die Kopla-
narleitung, welche zur Spule fiihrt, integriert. Dadurch kann sie sehr dicht
an der Spule angebracht werden, was zu einer hcheren Giite des Parallel-
schwingkreises fiithrt. Die Biaszufithrung fiir die beiden Transistoren wird im
Messaufbau mit Bias Tees gemacht. So konnen verschiedene Arbeitspunkte

untersucht werden.
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Abbildung 4.8. Conversion Gain versus Eingangsleistung, Messung und Si-
mulation, frr = 24 GHz, fro = 22 GHz, P p =4.2 dBm

Abbildung 4.8 zeigt den Conversion Gain des Mischers gegeniiber der
angelegten Eingangsleistung. Die LO Leistung betrdgt 4.2 dBm. Die DC
Spannung ist 3 V. Die Messungen wurden in einer 50 2 Messumgebung
durchgefiihrt. Durch den Serienwiderstand, der auf dem Chip realisiert wur-
de, wird die Ausgangsleistung nicht unerheblich gedampft. Diese Dampfung
wird bei der Messung beriicksichtigt. Die Messebene wird so auf den Chip
transformiert und eine 600 €2 Belastung durch die nachfolgende IF Stufe an-
genommen. Abbildung 4.8(a)zeigt die Performance fiir einen DC Strom von
2 mA, Abbildung 4.8(b) fiir 3 mA. Beide Abbildungen zeigen Messung und
Simulation. Bei einem Kollektorstrom von 2 mA ist eine Abweichung zwi-
schen Messung und Simulation zu beobachten, die auf dem Modell beruht.

Dieses ist fiir derart kleine Strome nicht optimiert. Bei 3 mA ist eine gute
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Ubereinstimmung zwischen Simulation und Wirklichkeit zu sehen. Mit 6 mW
konnen knapp 3 dB Conversion Gain erreicht werden. Erhoht man die DC
Leistung auf 9 mW sind es bereits 4 dB. Die 1 dB Kompression wird in diesem
Arbeitspunkt bei -11 dBm erreicht. Fiir Sensor Netzwerke mit relativ kleinen
Signalpegeln am Empfinger ist das mehr als geniigend. Da wie in Kapitel
5.2/ beschrieben aufgrund von Engerieiiberlegungen einem System ohne LNA
den Vorzug gegeben wird, sind die am Eingang des Mischers anliegenden

Leistungen sehr deutlich unter diesem Pegel.
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Abbildung 4.9. Conversion Gain versus LO Lei-
stung, Messung und Simulation, frr = 24 GHz,
fLO = 22 GHZ, PRF =-40 dBm

Abbildung 4.9 zeigt den Verlauf des Conversion Gain in Abhéngigkeit der
angelegten LO Leistung. Dabei wird verifiziert, dass die Schaltung nur bei
relativ hohen LO Pegeln angemessen funktioniert. Dies hédngt wie oben dar-
gestellt damit zusammen, dass die Transistoren mit moglichst steilen Flanken
geschaltet werden miissen. Die simulierte Kurve zeigt eine Art Séttigung zwi-
schen 5 und 6 dBm. Bei der Messung ist ein Abfall des Conversion Gains bei
hoheren Leistungen nicht zu beobachten. Jedoch ist auch hier deutlich zu
sehen, dass bei 8 dB keine nennenswerte Steigerung des Gain mehr moglich
ist. Fiir hohere LO Pegel konnten aufgrund der Beschaffenheit des Messplat-
zes keine Daten aufgenommen werden. Man kann aber damit rechnen, dass
auch bei der realen Schaltung bei hoheren LO Pegeln der Gain wieder etwas
nachldsst. Betrachtet man den in Kapitel [4.5/ beschriebenen Oszillator erhélt
man bei einer Oszillatorleistung von 4 dBm den idealen Trade-off zwischen

Conversion Gain des Mischers und Energieverbrauch des Oszillators.
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Abbildung 4.10. Conversion Gain versus Eingangs-
frequenz, Messung und Simulation, fzr = 2 GHz,
Prr =-40 dBm, Pro =4 dBm

Abbildung 14.10/ zeigt den Frequenzgang. Die Eingangsfrequenz wird von
20 GHz bis 30 GHz variiert. Die Zwischenfrequenz ist konstant 2 GHz.
Die LO Frequenz liegt jeweils unter der Eingangsfrequenz. Wie erwartet
nimmt der Gain bei hoheren Frequenzen ab. Dies beruht auf den hoheren
Verlusten insbesondere der Leitungen und des Schwingkreises. Da sich die
Eingangsfrequenz bei diesem Arbeitspunkt deutlich iiber % befindet, macht
sich auch die nachlassende Transistorperformance bemerkbar. Simulation
und Messung sind in sehr guter Ubereinstimmung. Bei hoheren Frequenzen
ergeben sich Abweichungen aufgrund des Modells. Bei den Messwerten
sind bei hoheren Frequenzen einzelne "Ausreiser” erkennbar. Dies liegt an
der Messumgebung. Bei diesen Frequenzen konnen durch Resonanzen im
Messaufbau bei einzelnen Frequenzenpunkten Unsicherheiten entstehen. Die
Tendenz der Messwerte deckt sich mit den simulierten Werten. Damit ist

die Messung als solche plausibel.

Emitterfolger

Abbildung 4.11(a) zeigt den diskutierten Kaskodenmischer gefolgt von
einem Buffer. Der Emitterfolger hat einen hochohmigen Eingang. Die Ein-
gangsimpedanz entspricht ungefihr der Ausgangsimpedanz des Kaskodenmi-
schers. Ein hochohmiger Spannungsteiler wird benutzt, um den Arbeitspunkt
des Emitterfolgers einzustellen. Dieser ist bei integrierten Schaltungen jedoch
stark verlustbehaftet, da es kaum moglich ist, Widerstdnde von einigen k2

zu realisieren. Im gezeigten Beispiel betragt der Strom durch den Spannungs-
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Abbildung 4.11. Schaltung

teiler 0.5 mA. Die Ausgangsimpedanz der Schaltung kann iiber den Wider-
stand am Emitter gew#hlt werden. Eine Anpassung an 50 2 ist gut reali-
sierbar. Der Emitterfolger schrankt die Bandbreite des Mischers kaum ein.
Abbildung 4.11(b) zeigt das Chipfoto der Schaltung. Die Chipflache betragt
1.3 x 1.5 mm?. Die Arbeitspunkteinstellung der beiden Mischertransistoren
wird iiber die Signalspads realisiert. Das lésst eine Analyse der Schaltung bei
verschiedenen Arbeitspunkten zu. Der Arbeitspunkt des Emitterfolgers kann

nicht verédndert werden.
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Abbildung 4.12. Conversion Gain versus Eingangsleistung, Messung und Si-
mulation, frr = 24 GHz, fro = 22 GHz, Icc =5.2 mA

Abbildung 14.12| zeigt den Conversion Gain in Abhéngigkeit von der Ein-
gangsleistung fiir eine LO Leistung von 0.5 dBm (Abbildung 4.12(a)) und
6.5 dBm (Abbildung 4.12(b)). Der Stromverbrauch der Schaltung betrigt
5.2 mA. Dabei fliessen 3 mA durch den Kaskodenmischer. 2.2 mA fliessen
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durch den Emitterfolger und dessen Spannungsteiler zur Arbeitspunktein-
stellung. Erwartungsgemaéss ergibt sich bei einem stédrkeren LO Signal auch
ein hoherer Conversion Gain. Die Funktion der Transistoren nahert sich in
diesem Fall einem Schalter an, die Ubergangszeit zwischen den beiden Zu-

standen verkiirzt sich.
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Abbildung 4.13. Conversion Gain versus Eingangs-
frequenz, Messung und Simulation, f;r = 2 GHz,
Prr =-40 dBm, Pro =4 dBm

Abbildung 14.13| zeigt den Conversion Gain in Abhéngigkeit von der Ein-
gangsfrequenz. Die LO Frequenz liegt dabei in jedem Messpunkt konstant
2 GHz unter der Frequenz des Eingangssignals. Die Eingangsleistung betragt
-40 dBm und liegt somit deutlich im linearen Bereich. Die LO Leistung be-
tragt 4 dBm. Simulation und Messung weichen bei Frequenzen unter 22 GHz
etwas voneinander ab. Wie in Abbildung 4.10 weicht das gemessene Signal
auch in diesem Beispiel bei 27.5 GHz deutlich nach unten ab. Die Messungen
verdeutlichen die breitbandige Anpassung des RF und LO Eingangs.

Abbildung 4.14/ zeigt den Conversion Gain in Abhéangigkeit der angelegten
LO Leistung. Erwartungsgeméss steigt der Conversion Gain mit steigender
LO Leistung stark an. Das erreichen der Séttigung bei iiber 6 dBm LO Lei-
stung kann aus der Abbildung entnommen werden. Fiir hohe LO Pegel ist die
Kurve vergrossert gezeigt. Der Anstieg des Conversion Gains zwischen 0 dBm
und 4 dBm LO Leistung ist signifikant. Die Variation des LO Pegels zwischen
4 dBm und 6.5 dBm macht jedoch kaum mehr als 0.5 dBm Unterschied. Die
Wahl des LO Pegels bei 4 dBm, wie sie schon angesprochen wurde, ist dieser

Betrachtung folgend sinnvoll.
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Abbildung 14.15/ zeigt den Conversion Gain in Abhéngigkeit von der Ver-
sorgunsspannung. Der bei den jeweils angelegten Spannungen fliessende DC
Strom ist ebenfalls gezeigt. Im normalen Betrieb (3 V, 5.2 mA) hat die Schal-
tung eine Verlustleistung von 16 mW. Da es sich bei Sensor Netzwerken um
Systeme handelt, die durch Batterien mit geringer Leistung betrieben sind,
ergibt sich wihrend der Laufzeit gezwungenermassen die Situation, in der
die Batterieleistung nachlésst. Die Spannung der Batterie kann schon relativ
frithzeitig minimal nachlassen. Ein System sollte so entworfen werden, dass
diese Alterungserscheinungen der Batterie keinen Einfluss auf die Funktiona-
litdt haben. Der Mischer zeigt bis zu einer Versorgungsspannung von 2.8 V
keine Reduzierung des Conversion Gain. Die Schaltung zeigt also bei einer
Versorgungsleistung von 13.5 mW die gleichen Eigenschaften. Erst bei 2.5 V
(11 mW) ergibt sich eine Reduktion des Conversion Gain um 1 dB. Bei ge-
ringerer Spannung funktioniert die Schaltung nicht mehr. Diese Reserve ist
ausreichend um die Funktionalitéit der Schaltung auch mit Batterien, die sich
dem Ende der Lebenszeit ndhern, sicherzustellen.

Tabelle 4.1/ zeigt verschiedene in der Literatur beschriebene Abwirts-
mischer. Sie werden hinsichtlich Technologie, Eingangsfrequenz, Conversion
Gain, Leistungsaufnahme, LO Leistung, Kompression, IP3 und Transitfre-
quenz mit den Ergebnissen der vorgestellten Kaskodenmischer verglichen.
Die Auswirkungen von Anderungen des Frequenzbereichs, der LO Leistungen
und der Technologie werden deutlich. Bewertungskriterium fiir einen Mischer
in Sensor Netzwerken sind insbesondere die DC und LO Leistung und der da-
bei erreichte Conversion Gain. Zu beachten ist, dass die vorgestellten Mischer
mit Ausnahme von [92] bei eine Frequenz kleiner £ betrieben werden. Das
vorgestellte Mischerkonzept bietet im Frequenzbereich von f; immer noch
eine beachtliche Verstirkung. Die Resultate in Tabelle 4.1/ sind in diesem

Zusammenhang zu sehen.

4.4. Aufwiartsmischer

Fiir den Sender eines eGrains ist ebenfalls ein Front End mit sehr gerin-
gem Energiebedarf notwendig. Idealerweise kénnen Komponenten, wie zum
Beispiel der Oszillator, sowohl im Sende- als auch im Empfangsfall benutzt
werden. Es wurde ein Aufwértsmischer mit einer LO Frequenz von 22 GHz
entwickelt. Das Kaskodeprinzip das in Kapitel 4.3 eingefithrt und fiir den

Abwartsmischer untersucht wurde, wird so weit wie moglich erhalten. Im
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Unterschied zum Empfangsfall liegen aber im Sendefall die Frequenz des
Ostzillators und die Frequenz des Ausgangssignals nahe zusammen. Eine un-
balancierte Struktur kommt wegen unzureichender LO Unterdriickung am
Ausgang des Mischers in Kombination mit relativ starken LO Signalen nicht
in Betracht. Eine Kombination von zwei Kaskoden, die als Mischer verwendet
werden und mit jeweils 180° Phasenunterschied betrieben werden, garantieren
gute Unterdriickung des LO Signals am Ausgang bei gleichzeitiger Aufrecht-
erhaltung der urspriinglichen Schaltungseigenschaften. Allerdings wird der
Stromverbrauch durch diese Architektur erheblich gesteigert, da der Gesamt-
strom nun der zweifache Kollektorstrom eines Transistors ist. Trotzdem kann
im Rahmen dieser Arbeit ein Aufwértsmischer mit sehr geringem Stromver-
brauch présentiert werden, der trotzdem noch hinreichend viel Conversion
Gain bietet. Um den Stromverbrauch weiter zu drosseln, wurden zur Reali-
sierung dieser Schaltung noch kleinere Transistoren mit einer Emitterfliche
von 2 x 5 pum gewihlt. Das Schaltbild dieses Mischers ist in Abbildung 4.16(a)
schematisch dargestellt. Im Gegensatz zu dem bereits in Kapitel 4.3 vorge-
stellten Abwértsmischer kann der hochohmige Ausgang bei einer Ausgangs-
frequenz von 24 GHz leicht mit einer % Leitung an 50 2 angepasst werden.
Diese ist geniigend kurz um problemlos auf dem Chip in CPW Technologie
realisiert werden zu konnen. Das Chipfoto ist in Abbildung 4.16(b) wieder-
gegeben. Die hochohmige Transformationsleitung ist deutlich auf der rechten

Seite erkennbar. Der Chip weist eine Gesamtgrosse von 1.5 x 1.8 mm? auf.
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(a) Schaltbild des Aufwértsmischers (b) Chipfoto des Aufwértsmischers

Abbildung 4.16. Schaltung

Der schon fiir die Abwértmischung verwendete Oszillator soll grundsétz-

lich auch fiir die Aufwértsmischung zur Verfiigung stehen. Er leistet 4 dBm
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Ausgangsleistung bei 22 GHz. Wird dieses Signal {iber einen 3 dB Hybrid in
ein balanciertes Signal transformiert, so steht eine balancierte LO Leistung
von 1 dBm zur Verfiigung. Die préisentierte Schaltung arbeitet mit dieser LO

Leistung zufriedenstellend.

Simulation
B Measurement

1 T T T T T T T T T T T T T T T T T

Conversion Gain [dB]

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
DC Strom @ 3 V [mA]

Abbildung 4.17. Conversion Gain versus DC Strom,
Messung und Simulation, Pzrp = -40 dBm,
fZF =2 GHZ, PLO =1 dBm, fLO = 22 GHz

Abbildung 4.17 zeigt den Conversion Gain der Schaltung in Abhéngigkeit
des DC Stromes, der bei einer 3 V Versorgung fliesst. Die angelegte Eingangs-
leistung betriagt -40 dBm bei einer Frequenz von 2 GHz. Der Maximale Con-
version Gain kann bei einem Arbeitspunkt von 5 mA erreicht werden. Dieser
Arbeitspunkt kann als der optimale Kompromiss zwischen Conversion Gain
und aufgenommener DC Leistung angesehen werden. Bis zu einem Strom
von 2. mA arbeitet der Mischer wie erwartet. Ein Conversion Gain von 3 dB
steht dann noch zur Verfiigung. Dieser Arbeitspunkt ist fiir Anwendungen
interessant, bei denen eine hohe Sendeleistung nicht benétigt wird und noch
mehr Wert auf Energieeffizienz gelegt wird. Dies kann zum Beispiel bei kurzen
Abstédnden der Kommunikationsknoten oder bei Antennen mit sehr hohem
Gewinn der Fall sein. Ein weiteres Szenario fiir den Betrieb in diesem Arbeits-
punkt ist ein Transmitter, bei dem ein Power Amplifier unvermeindbar ist.
In diesem Fall ist ein hoherer Wirkungsgrad im Verstirker wahrscheinlicher
als im Mischer. Wird in solch einem Szenario im Mischer der Arbeitspunkt
mit 8 mW weniger Leistungsaufnahme gewéhlt, kann die Verstéarkung des PA
erhoht werden, ohne die Leistungsaufnahme des Gesamtsystems zu erhchen.

Abbildung 4.18 zeigt die Mischerperformance fiir zwei verschiedene Ar-

beitspunkte. Die Ausgangsfrequenz ist dabei 24 GHz, die Frequenz des Oszil-
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Abbildung 4.18. Conversion Gain versus Eingangsleistung, Messung und Si-
mulation, fRF =24 GHZ, fLO =22 GHZ, PLO =1 dBm

lators 22 GHz. Das Oszillatorsignal wird als balanciertes Signal mit einer Lei-
stung von 1 dBm angelegt. Die Schaltung wird mit einer 3 V Quelle versorgt.
Die geringstmdoglichem DC Leitungsaufnahme der Schaltung betragt 7.5 mW.
Der Conversion Gain bei dieser geringen Leitung betrdgt immer noch 3.5 dB.
Ein aktiver Mischer, der bei so geringer Leitungsaufnahme einen deutlichen
Conversion Gain aufweist, kann als beispielhaft bezeichnet werden. Die 1 dB
Kompression wird bei einer Eingangsleistung von -25 dBm erreicht. Mes-
sungen und Simulation sind in guter Ubereinstimmung. Abbildung 4.18(b)
zeigt das Verhalten bei einer Leitungsaufnahme von 15 mW. Alle weiteren
Parameter bleiben unveriandert. Dies kann als der optimale Arbeitspunkt des
Mischers bezeichnet werden, das heisst, der optimale Kompromiss zwischen
DC Leistungsaufnahme und erreichbarem Conversion Gain. Dieser betragt
5.8 dB. Die 1 dB Kompression wird bei -21 dBm Eingangsleistung erreicht.
Die Verbesserung der Linearitdt sowie des Gewinns bei der Erhohung der
DC Leistung liegt im Rahmen der Erwartungen. Generell kann eine gute
Ubereinstimmung zwischen Simulation und Messung festgestellt werden.

Abbildung 14.19 zeigt den Frequenzgang der Schaltung. Die Messergeb-
nisse fiir DC Leistungen von 7.5 mW und 15 mW wurden aufgetragen. Da
sowohl der LO FEingang als auch das ZF Eingangssignal breitbandig angepasst
sind, wird die Frequenzselektivitit hauptsiachlich durch die Ausgangsanpas-
sung bei 24 GHz bestimmt. Die verwendete CPW Leitung zur Anpassung ist
aber relativ breitbandig. Bei einem Freuqgenzoffset von £+ 0.5 GHz betrégt
die Reduktion des Conversion Gains deutlich unter 2 dB.

Das Verhalten gegeniiber schwankenden Batteriespannungen ist in Abbil-

dung 4.20 dargestellt. Die Messung zeigt anndhernd konstante Performan-
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ce der Schaltung bis zu einer Versorgungsspannung von 2.8 V. Damit kann
die Funktionalitit des Frontends auch bei allméhlich nachlassender Batte-
riespannung sichergestellt werden. Wie bereits in 4.3 ausgefiihrt ist dies ei-
ne wichtige Anforderung an autarke Systeme. Ebenfalls dargestellt ist der
Stromverbrauch iiber der angelegten Batteriespannung. Bis zu 2.2 V bleibt
die DC Stromaufnahme unveréndert.

Tabelle 4.2/ zeigt den Vergleich der erreichten Resultate mit in der Li-
teratur vorhandenen Mischern. Dabei zeigt der Vergleich Resultate von an-
deren Mischerarchitekturen, die in der gleichen Technologie realisiert wur-
den [101,102], sowie von Schaltungen, die in einer anderen Technologie reali-
siert wurden. Natiirlich hatten die Designer andere Rahmenbedinungen und
deshalb andere Schwerpunkte beim Design gelegt. Der geeignetste Vergleich
stellt wohl Guertre [103] dar, da dieser Mischer in einem vergleichbaren
Frequenzbereich arbeitet. An dieser Stelle sei noch auf den Vergleich mit
Wu [104] hingewiesen, der in einer relativ neuen Veroffentlichung auf der
RFIC 2003 einen Mischer mit einer RF Frequenz von 1.9 GHz in GaAs
HBT Technologie présentiert. Trotz zehn mal hoherer Frequenz zeigt der
hier diskutierte Kaskodenmischer hcheres Gain bei einem Sechstel DC Lei-
stungsaufnahme (Arbeitspunkt bei 7.5 mW). Auf die schlechtere Linearitét

der Kaskodenarchitektur sei hingewiesen.

4.5. Zusammenschatlung Mischer und Oszillator

4.5.1. 24 GHz VCO

Der in Kapitel 5.1 vorgestellte Demonstrator benutzt als Sender einen
modulierten VCO [106,107]. Dieser wird beim Senden einer Eins eingeschal-
ten. Wird eine Null gesendet, befindet sich der Oszillator im ausgeschalteten
Zustand.

Um den Stromverbrauch des VCO so gering wie moglich zu halten, wurde
eine Ein-Transistor Topologie mit serieller Riickkopplung ausgewihlt. Eine
resitive Riickkopplung wurde zugunsten eines hoheren Wirkungsgrads ver-
mieden. Die Resonanzfrequenz des Oszillators liegt im Bereich um 24 GHz
und ist mittels einer Varaktordiode um 2,9 GHz (11.6 %) verstimmbar. Der
Oszillator weist einen Wirkungsgrad von 17 % auf. Der Oszillator arbeitet
mir einer Versorgungsspannung von 2.5 V und einer DC Stromaufnahme von

7 mA. Bei dieser DC Leistung wird der maximale Wirkungsgrad erreicht.
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(a) Schaltbild des Oszillators (b) Chipfoto des Oszillators

Abbildung 4.21. Schaltung

Bei einer Versorgungsspannung von 1.5 V beginnt der Oszillator zu schwin-
gen. Kin verlésslicher Betrieb ist ab 2 V moglich. Damit ist der Oszillator
fiir Sensorknoten geeignet und erfiillt seine Funktion auch bei nachlassender

Batteriekapazitit und dementsprechenden Abfall der Vesorgungsspannung.
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Abbildung 4.22. VCO Wirkungsgrad und Abstimmbereich

Abbildung 4.22 zeigt den Frequenzbereich, der mittels einer DC Spannung
bis zu 10 V an der Varaktordiode abgedeckt werden kann. Allerdings muss
beriicksichtigt werden, dass ein reales System im Rahmen von Sensornetzwer-
ken auf 3 V ausgelegt ist (vgl. Kapitel 5)). Der verstellbare Frequenzbereich
ist dann deutlich engeschénkt und liegt bei ca. 1.5 GHz. Dieser ist jedoch
ausreichend, um die durch Prozesstoleranzen hervorgerufene Verstimmung

des Oszillators zu kompensieren. Der Wirkungsgrad unterliegt iiber diesen
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Bereich unregelméssigen Schwankungen, bleibt jedoch weitestgehend kon-
stant. Die maximale Ausgangsleistung nimmt mit erhéter Varaktorspannung
etwas ab. Im interessanten Bereich zwischen O V... Vp ... 3V gibt der Os-
zillator eine Ausgangsleistung von 5 dBm ab. Diese ist fiir den Einsatz als
Sender (Kapitel [5.1) und fiir den Empfénger in Zusammenschaltung mit dem

vorgestellten Mischer (Kapitel [4.3) ausreichend.
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Abbildung 4.23. Phasenrauschen des VCO
bei 17.5 mW

Das Phasenrauschen des Oszillators ist in Abbildung 4.23 dargestellt. Bei
100 kHz betrigt es -72 dBc/Hz.

4.5.2. 12 GHz VCO mit Frequenzverdoppler

Alternativ zu einem 24 GHz VCO ist auch ein 12 GHz Oszillator denkbar,
dessen Ausgangssignal mittels eines Frequenzverdopplers auf 24 GHz erhéht
wird [108]. Ein Frequenzverdoppler kann in dieser Technologie mit 13 mW
realisiert werden. Die erreichbare Ausgangsleistung betragt 0 dBm, ein Ge-
winn von 3 dB lésst sich damit erzielen. Damit ist diese Anordnung nicht per
se energieeffizienter als ein 24 GHz Oszillator.

Zieht mal allerdings ein komplizierteres Modulationsverfahren als den Di-
rektempfinger in betracht, bei dem der Oszillator nachgefiihrt werden muss,
so bietet aufgrund der verlustbehafteten Teilerstufen [107] eine Signalgenera-
tion bei 12 GHz mit anschliessender Verdopplung weiteres Einsparpotential
bei der Verlustleistung. Der Verdoppler hat eine halb so grosse DC Ver-
lustleistung im Vergleich zum Teiler (25 mW). Allerdings ist aufgrund der
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generellen Anforderungen an Sensor-Netwerke ein freilaufender Oszillator wie

bei dem Direktempfianger (Kapitel 5.1) anzustreben.

4.5.3. Zusammenschaltung Mischer und Oszillator

Buffer
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:
1

s

(b) Chipfoto der Zusammenschaltug VCO-Mischer, Chipgrosse 4.3 x 1.5 mm?

Abbildung 4.24. Schaltung

Zur Demonstration eines komplett integrierten Sensorsystems (Kapitel
5.2) wurde der in Kapitel 4.3 analysierte Abwértsmischer mit dem Oszillator
(Kapitel 4.5.1) zusammengeschaltet [109].

Der Oszillator wurde dabei so verdndert, dass er eine Ausgangsfrequenz
von 18.3 GHz bis 22.6 GHz aufweist. Das Eingangssignal liegt bei 24.125 GHz
und wird auf eine Zwischenfrequenz von 2.4 GHz gemischt.

Abbildung 4.24(a) zeigt das Ersatzschaltbild des Empfingers. Wie darge-
stellt sind die Arbeitspunkte der tatséchlich realisierten Schaltung von aussen

veranderbar. Dies dient insbesondere Testzwecken. Ein Foto eines realisierten
MMICs ist in Abbildung 4.24(b) zu sehen. Die Chipfliche betrigt 6.45 mm?.
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Jeder Chip, der in die Sektorantenne des Demonstrators eingebaut wird, muss
diese Grosse aufweisen, um die Antenne nicht zu verstimmen.

Sowohl HF als auch DC Anschliisse sind bei diesem Layout zum Mes-
sen mit HF-Messpitzen bzw. DC Messkopfen ausgelegt und kénnen eben-
falls mittels Flip-Chip Technologie aufgebaut werden. Jede Schaltung, die
im Demonstrator in der Sektorantenne aufgebaut wird, kann so im Voraus
charakterisiert werden. Dies ist insbesondere zur Bestimmung der Antennen-

charakteristik und der Verstimmung durch den MMIC notwendig.
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Abbildung 4.25. Ausgangsspekturm (ZF) des Emp-
fangers (VCO-Mischer)

Abbildung 4.25/ zeigt das Ausgangsspektrum der Empfangerschaltung.
Dabei wurde ein Eingangssignal von 24.125 GHz mit einer Leistung von
-30 dB angelegt. Das Ausgangssignal ist 12 dB hoher. Es ist deutlich die
entstehende Spiegelfrequenz RE des Eingangssignals im Spektrum zu sehen.
Ebenfalls fallt der Starke LO Durchschlag auf. Die LO-IF Isolation des Mi-
schers ist in dieser Version geringer als die vorgestellte Schaltung in Kapitel
4.3. Die niedrigere Isolation entsteht als Nebeneffekt eines breitbandigeren
Schaltungsdesigns. Konkret wird die Versorgungsspannug nicht iiber einen
LC-Parallelschwingkreis zugefiihrt sondern ausschliesslich iiber eine Spule.
Dies fithrt auch dazu, dass das angelegte Eingangssignal iiber den Mischer
verstarkt wird. Fiir Testzwecke und zur Sicherstellung des Matchings zwi-
schen Antenne und MMIC sowie zwischen MMIC und Basisband ist ein
breitbandiges Schaltungsdesign besser geeignet. Durch den grossen Abstand
zwischen LO-RF Signalen und dem IF Signal beeinflussen die am Ausgang
anliegenden Storsignale die nachfolgende Signalverarbeitung nicht.

Abbildung 14.26 zeigt die Ausgangsleistung bei 2.4 GHz als Funktion der
Eingangsleistung bei 24.125 GHz. Ebenfalls wird das Verhéltnis der beiden
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Abbildung 4.26. Conversion Gain, IF Leistung ver-

sus RF Leistung des Empfangers (VCO-Mischer)

Leistungen als Conversion Gain iiber der Eingangsleistung dargestellt. Der

Gain liegt im Bereich 15 4+ 2 dBm. Damit erreicht die Zusammenschaltung

zwischen Mischer und VCO die gleichen Performancedaten wie der Mischer

selbst. Die 1 dB Kompression wird bei -15 dBm Eingangsleistung erreicht.
Die Empfindlichkeit geht iiber -70 dBm hinaus. Eine wichtige Anforderung

von Systemen mit kleinen Leistungspegeln ist damit erfiillt.
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Demonstratoren

Anhand zweier Demonstratoren wird die grundsétzliche Funktionsweise

eines integrierten 24 GHz Front-Ends gezeigt. Dabei sollen sowohl prakti-

sche Realisierungsverfahren demonstriert als auch die Niitzlichkeit und die

Zielorientiertheit der vorher gezeigten Ergebnisse untermauert werden.

Tabelle 5.1. Vergleich der beiden Demonstratorkonzepte

Konzept Direktempfinger Heterodyne-Empfinger
Temperatur- und
Funktion Luftfeuchtigkeitiibertragung Videotibertragung
Frequenzumsetzung 24.125 GHz = Basisband | 24.125 GHz = 2.4 GHz
) 1.0x 1.0 x 1.0 em? 12x1.2x0.3 cm?
Gesamtgrosse inkl. Batterie ohne Batterie
Modulationsverfahren OOK FSK
Datenrate 2.4 kbps 3 MHz Bandbreite
Stromverbrauch
7mA /23 mA 25 mA / 30 mA

Sende / Empfangsfall

Sromversorgung 2x 1.5V (70 mAh) 9V (600 mAh)
Batterielebensdauer mehrere Stunden mehrere Stunden
GaAs MMIC, Flip Chip, GaAs MMIC, Flip Chip,
Technologien Multilayer PCB |, Multilayer PCB

Silver Epoxy Glueing

PCB Flip Chip

Beide Demonstratoren stehen unter der Vorgabe der Miniaturisierungs-

anforderungen der AVM Projekts. Diesen Anforderungen konnte nachgekom-

men werden. Der Direktempfiinger erfiillt mit einer Kantenlinge von 1 ¢m3

fiir den kompletten HF Teil inklusive Batterie und Antenne ambitionierte

Vorgaben. Die Schaltungen zur Basisbandverarbeitung, die ein eGrain eben-

falls noch enthalten muss, stellen hinsichtlich Miniaturisierung keine wesent-

liche Herausforderung mehr da. Der Heterodyneempféanger ist mit einem Vo-
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lumen von 0.45 em? exklusive Batterie ebenfalls richtungsweisend. In diesem
Konzept kénnen Schaltungen zur Mischung des 2.4 GHz Zwischenfrequenzsi-
gnals ins Basisband und zur Basisbandverarbeitung mit wenig zusétzlichem

Platzbedarf realisiert werden.

5.1. Direktempfinger

Der Direktempfanger arbeitet nach einem Prinzip, das an die optische
Kommunikation angelehnt ist. Gleichwohl wurde es bei der drahtlosen Kom-

munikation bisher kaum beachtet.

Daten Detektor NF-Verstarker
NN\ o | | Daten
[ ‘( :)j L’>— T B *

Batterle Osvillator Bandpass T Diskriminator

Abbildung 5.1. Direkt-Empféinger Konzept

Der Sender besteht aus einem Oszillator (Kapitel 4.5.1), der aufgrund des
Datenstroms ein- und ausgeschaltet wird. Das Datensignal moduliert die Ver-
sorgunsspannung des Oszillators. Die Datenrate bei 24 GHz soll nicht mehr
als 2.4 kbps betragen. Daraus ergeben sich mehr als eine Million Schwingungs-
perioden des Oszillators pro Bit. Das Einschwingverhalten des Ozillators kann
deshalb vernachléssigt werden.

Das so modulierte 24 GHz Signal wird im Empfanger verstéarkt. Dabei
handelt es sich um den in Kapitel 3.2 vorgestellten zweistufigen Verstérker.
Bei geringer Rauschzahl bietet er eine ausreichende Verstarkung mit beacht-
lich geringem Stromverbrauch. Durch die Anwendung handelt es sich im ty-
pischen Sinne nicht um einen ausschliesslich auf die Rauschzahl optimierten
LNA.

Der Bandpassfilter, der als dielektrischer Resonator realisiert werden
kann, konnte optional in die Empfingerkette aufgenommen werden. Aller-
dings verschlingt die Realisierung viel Fliche (ca. 0.6 mm?). Schon aus die-
sem Grund ist ein Verzicht auf das Filter wiinschenswert. Trotz dass das
Feld durch das hohe ¢, (=~ 30) des Resonatormaterilas stark im Resonator
selbst konzentriert wird, entsteht ein nicht zu vernachléssigendes Streufeld
in der Nihe eines dielektrischen Bandbassfilters. Die durch den Resonator

verursachten Streufelder beim LNA und Gleichrichterdesign einzubeziehen
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und die Schaltungen so anzupassen, dass sie erst durch Verstimmung durch
den Resonator den gewiinschten Frequenzbereich abdecken, ist in der Pra-
xis kaum realisierbar. Ein rekursives Design wére erforderlich, durch welches
iterativ Verstirker, Gleichrichter und das zugrundegelegte Boarddesign an-
gepasst werden miissten. Streueffekte, die durch das Bonden des Verstér-
kers, durch das Kleben der Gleichrichterdiode und durch die Halbleiter- und
PCB-Prozesse selbst entstehen, konnten nicht einbezogen werden und wiirden
auch ein rekursives Design nahezu unmoglich machen.

Aus diesen Griinden miissten in einem Aufbau mit diekletrischem Re-
sonator der LNA und die Gleichrichterdiode in einem nicht unerheblichen
Abstand zum Resonator angebracht werden. Dies sollte aufgrund von Minia-
turiserungsiiberlegungen vermieden werden.

Der Verstéarker selbst bietet eine, wenn auch moderate Bandbegrenzung,
die Antennencharakteristik ist ebenfalls schmalbandig. Unerwiinschte Stor-
signale in angrenzenden Béndern werden dadurch ohnehin schon stark ge-
dampft. Da das Ubertragungsverfahren nur eine Trigerfrequenz nutzt, ist
keine Bandselektion notwenig, wie sie z.B. bei GSM erforderlich ist. Aller-
dings kann mit einem dielektrischen Resonator die Bandbreite des Empfagers
auf einige 100 MHz begrenzt werden, was sich insbesondere auf das Rausch-
verhalten positiv auswirkt.

Der im Folgenden vorgestellte Direktempfanger wurde ohne Bandpasfilter

realisiert.

Gleichrichterdiode

Das Eingangssignal wird nach der Verstarkung mit einer Hochfrequenz-
diode gleichgerichtet. Die Auswahl und der Aufbau der Diode bestimmt
in hochstem Masse die Empfindlichkeit des Empfangers. Zum funktionalen
Nachweis wurde der Empfianger hybrid aufgebaut.

Eine Integration von Verstéarker und Gleichrichter auf dem gleichen MMIC
wiirde die erheblichen Verluste der Verbindungstechnik vermeiden konnen,
allerdings sind Dioden selbst auf guten Halbleiterprozessen von ihren Eigen-
schaften her fiir Gleichrichter schlecht geeignet. Auf den meisten Halbleiter-
prozessen werden zudem keine Schottky Dioden zur Verfiigung gestellt.

Abbildung 5.2(a)| zeigt die schematische Darstellung des Gleichrichters.
Weitere Untersuchungen haben gezeigt, dass die einfachste Version mit nur
einer Diode die effizienteste ist. Gleichrichterschlatungen mit zwei Dioden,

die sowohl den negativen als auch den positiven Teil der Sinuswelle gleich-
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Abbildung 5.2. 24 GHz Detektor

richten und addieren, erweisen sich aufgrund der hohen Verluste bei dieser
Frequenz insgesamt als nachteilig. Dies ist selbst dann der Fall, wenn ein in
ein einziges Gehéause integriertes Diodenpaar verwendet wird. Ebenso ist mit
einer Briickenschaltung kein hcherer Spannungshub zu erreichen.

Abbildung 5.2(b) zeigt die Simulationsdaten der Gleichrichterschaltung.
Ebenfalls gibt die Zeichnung einen Uberblick iiber die Signalpegel. Bei einer
Sendeleistung von 0 dBm wird bei am Verstérker ein Signalpegel von -76 dBm
erwartet. Der Antennengewinn ist dabei beriicksichtigt. Der Verstédrker hat
einen Gewinn von 12 dB, sodass am Detektor ein Signalpegel von -64 dBm
vorhanden ist. Die Abschéitzung ist eher konservativ gehalten, eventuelle Ver-
luste bei der Aufbautechnik kénnen so abgefedert werden.

Es wurde eine Agilent HSCH 9161 [52] Beam Lead Diode verwendet.
Die Anschliisse, welche direkt an den Siliziumkern der Diode angeschlossen
sind und nicht langer als 230 pym sind, konnen mittels Bonding oder Kleben
[53,54,55] auf der Platine befestigt werden. Diese Aufbauverfahren bieten
kleinste Verluste. Parasitdre Kapazititen, die durch das Gehéduse bei allen
SMD Dioden auftreten, werden nicht in die Schaltung eingebracht. Diese
Kapazitidten befinden sich in einer Grossenordnung, die die Funktionalitét
des Gleichrichters in Frage stellen wiirde.

Fiir den Demonstrator wurden verschiedene Schottky-Dioden analysiert.
Tabelle 5.2 zeigt die bestimmenden Parameter der einzelnen Dioden. Zur
Berechnung des entsprechenden Gleichrichterverhaltens wurde jedoch ein
vollstandiges Spice-Modell verwendet. Dabei wurde jeweils nach der besten

hochohmigen Anpassschaltung optimiert. Das heisst, die Moglichkeiten bzw.
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Abbildung 5.3. Spannungshub des Detektors mit
verschiedenen Gleichrichterdioden, Eingangsleistung
jeweils -64 dBm

Schwierigkeiten der Anpassung der einzelnen Dioden an den Verstirkeraus-
gang ist berticksichtigt. Verluste in den Anpassschaltungen wurden in den
Simulationen beriicksichtigt. Abbildung 5.3 zeigt den jeweiligen Spannungs-
hub des Detektors in logarithmischem Massstab. Die am Detektor anliegende
Signalleistung ist -64 dbm. Diese Grosse ist ausschlaggebend fiir die Dioden-

auswahl.

Spannungshub [pV]

Abbildung 5.4. Spannungshub des Detektors in Ab-
héangigkeit von der Anpassschlatung

Abbildung 5.4 zeigt die zu erwartende Spannung in Abhéngigkeit der An-
passelemente fiir den Detektor mit einer HSCH 9161 Gleichrichterdiode. Die
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offene Stichleitung am Eingang des Detektros (Abbildung 5.2(a)) verhélt sich
wie eine kleine Kapazitit. Auf einem PCB Board mit 100 um Genauigkeit
sind Kapazitédten mit einer Genauigkeit von 10 fF' prozesssicher herzustellen.
Die Zuleitung ergibt die entsprechende Induktivitit. Durch diese Anordnung
ergibt sich viel Flexibilitdt bei der Anpassschlatung. Jede der untersuchten
Dioden kann bei 24 GHz gut angepasst werden. Die vorgestellten Perfor-
manceunterschiede sind nur auf die Diodeneigenschaften selbst zuriickzufiih-
ren, nicht auf die Verluste, die sich durch Fehlanpassung ergeben. Der zu
erwartende Spannungshub am Ausgang des Detektors ist als Funktion der
Kapazitat der Stichleitung und der Induktivitéat der Verbindungsleitung dar-
gestellt. Bei der Diodenauswahl ebenfalls zu beriicksichtigen ist ein relativ
breites Maximum, so dass kleinere Abweichungen beim Fertigungsprozess
und durch Randeffekte toleriert werden koénnen. Die Simulation fiir HSCH
9161 (Abbildung5.4) ergibt ein etwas schmaleres Spannungsmaximum als bei
der SMS 7621. Durch die insgesamt héhere Detektorspannung bei der HSCH
9161 ist selbst bei stiarkerer Abweichung vom Maximalwert der resultierende
Spannungshub grosser als bei der SMS 7621 oder jeder anderen untersuchten
Diode. Des Weiteren sind Toleranzen bei der Genauigkeit des PCB Prozesses
so gering, dass die Diode prozesssicher angepasst werden kann. Allerdings
ist zu beachten, dass durch den Klebeprozess weitere parasitdren Elemente
ergeben konnen. Diese héngen vor allem von der Lage der Diode in der Hori-
zontalen und von der durch den Kleber verursachten Streuung der vertikalen
Lage ab. Diese Effekte sind kaum quantifizierbar und sind nicht beriicksich-
tigt. Sie werden sich aber durch eine relativ diinne Klebschicht in Grenzen
halten.

Aufbautechnik

Der vorgestellte Demonstrator hat hohe Anspriiche an die zu verwendende
Aufbautechnik. Neben der Flip Chip Technologie, die in industriellen Ferti-
gungsprozessen gut beherrscht werden kann, trotzdem aber zu hohe Kosten
verursacht, stellt besonders das Kleben der Beam-Lead Gleichrichterdiode
fiir die Massenfertigung ein Hinderniss dar. Die Dioden sind sehr empfind-
lich, der Klebevorgang ist nur schwer reproduzierbar. Die Leitfahigkeit jeder
Klebestelle miisste einzeln iiberpriift werden. Desweiteren sind die Hochlei-
stungsdioden selbst ebenfalls sehr teuer. Wie gezeigt, konnten sie in einem
Massenprodukt durch die Skyworks SMS 7621 oder die Agilent HSMS 8101

ersetzt werden. Diese Dioden sind durch Loten einfach, kostengiinstig und
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prozesssicher anzubringen. Die Ausgangsspannung wiirde auf die Hélfte bis
zu einem Drittel absinken (Abbildung [5.3). Die korrekte Dateniibertragung
konnte aber auch mit dieser Anordnung gewéhrleistet werden. Die Empfind-
lichkeit sinkt je nach Ausfithrung um drei bis fiinf dB.

Aus diesem Grund ist fiir eGrains eine Integration des Verstéirkers und des
Gleichrichters zum Beispiel auf einem BiCMOS Prozess anzustreben. Viele
dieser Prozesse bieten Schottky Dioden an [110]. Dadurch werden die rela-
tiv schlechten Hochfrequenziibergénge vom Verstarker auf das PCB Board
und zur Diode vermieden. Die Impedanzanpassung zwischen Verstarker und
Gleichrichter kann ebenfalls leichter hochohmig auf dem Chip realisiert als
auf dem PCB Board werden. Allerdings sind die parasitdren Verluste der
Dioden grosser als bei den vorgestellten hybriden Loésungen.

Ein weiteres kritisches Element des Demonstrator im Bezug auf die Auf-
bautechnik ist das dielektrische Filter. Die Resonatorperle muss dabei exakt
zwischen zwei leerlaufenden Leitungen verklebt werden. Jegliche geometri-
sche Abweichung fiihrt zu einer erheblichen Verstimmung. Bei einer vollstén-
digen Integration des Verstdrkers und Gleichrichters auf einem Chip kann
dazwischen kein Resonator realisiert werden. Das Anordnen des BPF vor
dem Verstédrkereingang fiihrt zu einer Verschlechterung der Empfindlichkeit,
da selbst ein sehr gutes Filter bis zu 3 dB Einfiigeddmpfung aufweist. Wenn
moglich sollte aus diesen sowie aus den oben ausgefiihrten Geometrieiiberle-

gungen heraus auf das Bandpassfilter verzichtet werden.

Teflon Speiseleitung  Apertur Patch-Antenne
Multilayer- /
PCB - Lot

Masseflache

NF Komponenten .
Batterie

FR4

1cm

Abbildung 5.5. Schematische Darstellung des De-

monstoratorwiirfels inklusive Batterien und Antenne

Abbildung 5.5/ zeigt den schematischen Aufbau des Demonstrators. Auf
der Multilayer PCB Platine befindet sich eine integrierte Patch Antenne, die
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durch eine Aperture in der Massemetallisierung angeregt wird. Die Antenne
macht sich die Massemetalisierungen der Seitenflichen zunutze, um eine ge-
ringfiigig hohere Direktivitit zu erreichen. Allerdings bedingt die Verbindung
der Masseflachen der Seitenelemente mit der mittleren Metallisierungsebe des
Multilayer PCB eine Seitenmetallisierung des Multilayer PCBs, die produkti-
onstechnisch anspruchsvoll und teuer ist. Ein Verzicht wére bei hochvolumi-
ger Produktion zu rechtfertigen. Die selbe Aussage ist fiir das Teflonmaterial
giiltig, das als Antennensubstrat benutzt wird. Die Produktion der Multi-
layer Platine wird durch dieses Spezialsubstrat prozesstechnisch anspruchs-
voll. Ebenfalls wird durch das warmeempfindliche Teflon die Prozesssicher-
heit des Flip-Chip Aufbaus stark eingeschrinkt. Andere Substratmaterialen
beeintrachtigen die Effizenz der Antenne nur unerheblich.

Sowohl die Masseverbindungen der Seitenelemente als auch das Teflon-
material erhéhen die Antennenperformance nur marginal [111]. In einer Mas-
senproduktion kénnen solche exotischen Produktionsverfahren aus Kosten-
iiberlegungen nicht zum Einsatz kommen.

Die Riickseite der Multilayer Platine enthilt den Verstdrker und den
Gleichrichter sowie die notwendige Beschaltung (Empfangsfall) bzw. den Os-
zillator (Sendefall). Die NF Elektronik wird auf den Seitenelementen ange-
bracht. Die Stromversorgung wird iiber zwei 1.5 V Knopfzellen-Batterien (je
70 mAh) sichergestellt. Der Demonstrator hat eine Kantenlinge von 1 cm
und liegt damit im Rahmen der amibtionierten AVM Spezifikationen.

Abbildung 5.6/ zeigt das Foto eines "aufgeklappten” eGrains. Die Boden-
platine zeigt die Riickseite der Multilayer PCB Platine. Der MMIC und die
Diode sind zur besseren Ansicht der Boardstrukturen noch nicht aufgebaut.
Der Aufbau der Niederfrequenzelektronik ist auf der Seitenplatine zu sehen.
Die riickseitige Platine zeigt die Bateriehalterung. Als Grossenvergleich sind
ebenfalls die Batterien auf dem Foto gezeigt. Sie sind klar die grossenbestim-
menden Elemente des eGrains. Das Kabel dient zum Auslesen der Empfan-
genen Daten zu Testzwecken und ist fiir die Funktionalitét des eGrains nicht
notwendig.

Die einzelnen Platinen kénnen in einem automatisierten Prozess eben-
falls auf im Rahmen des AVM Projekts entwickelten Flex-Substraten [15]
hergestellt werden. Die einzelnen Seitenflachen lassen sich so zusammenhén-
gend herstellen, planar bestiicken und anschliessend zu einem Wiirfel falten.
Mit dieser Technologie ist eine hochvolumige und kostengiinstige Produktion

vorstellbar.
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Abbildung 5.6. Schematische Darstellung des De-

monstoratorwiirfels inklusive Batterien und Antenne

5.2. Heterodyn-Empfianger
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Abbildung 5.7. Heterodyn-Empfanger Konzept

Abbildung 5.7 zeigt die schematische Darstellung der Dateniibertragung
bei einem Heterodyne-Empfanger Konzept. Die verwendete Phasenmodula-
tion ist sehr robust und einfach zu implementieren. Der Abstimmeingang
des VCO wird direkt mit dem Datensignal verbunden. Der Empfanger be-

steht aus einem energieoptimiertem Frond-End. Die Frequenzumsetzung des
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Eingangssignals auf 2.45 GHz wird mittels der in Kapitel vorgestellten
Schaltung vorgenommen. Dieses Signal wird mittels eines Standardblock de-
kodiert. Mit diesem Empfanger werden anhand einer Videoiibertragung drei

konzeptionelle Ziele gezeigt:

e Dateniibertragung bei 24 GHz im Bereich von einem Meter Reich-
weite

e Vollstdndige Integrierbarkeit des Front-Ends inklusive der Antenne
in einem Wiirfel von 1 ¢m? Volumen

e Dateniibertragung mit geringstem Energieaufwand

Flip Chip
Verbindung

Substrat

Substrat

(a) Seitenansicht (b) Sicht auf die untere Substratplatte

(¢) Draufsicht, obere Substratplatte transparent

Abbildung 5.8. Schematische Darstellung der Antenne mit integriertem
MMIC



92 Kapitel 5. Demonstratoren

Sowohl Sende als auch Empfangs-MMICs werden in eine Sektorhornan-
tenne [112,113] integriert. Sie wird in Flip-Chip Technologie hergestellt und
besteht aus zwei Substraten, die mittels grosser Lotkugeln mechanisch ver-
bunden sind. Die Lotkugeln sind in Reihen so angeordnet, dass sie laterale
Massebegrenzungen ausbilden und so die Dimension und damit die Resonanz-
frequenz der Antenne bestimmt. Abbildung 5.8(a) zeigt den Schnitt durch
diesen Aufbau. Die MMICs (VCO fiir den Sendefall und Freuquenzumsetzer
fiir den Emfpangsfall) werden mittels Flip-Chip Technologie auf die untere
Leiterplatte montiert. Die obere Leiterplatte wird ebenfalls mittels Flip-Chip
Technologie montiert. Die dafiir verwendeten Lotkugeln haben einen grosse-
ren Umfang, so dass sich der MMIC im Freiraum zwischen beiden Substraten
befindet [114]. Dabei ist zu beachten, dass sich der MMIC im Resonanzkorper
des Sektorhorns befindet und damit Einfluss auf die Resonanzfrequenz und
auf die Charakteristik der Antenne haben kann. Innerhalb des Resonanzkor-
per gibt es eine Region, in der ein Fremdkorper den geringsten Einfluss auf
die Antennencharakteristik hat. In dieser Region sind die Chips montiert.
Die Auswirkungen eines im Innern der Antenne angebrachten Chips konnen
ebenfalls mittels EM Simulation abgeschétzt werden. Allerdings ist zu beach-
ten, dass die komplizierte Struktur eines MMIC nicht im Detail beriicksichtigt
werden kann. Meistens wird eine Approximation verwendet, die auf der Sub-
strathohe und den Materialparametern des GaAs Substrats basiert. Da im
Falle des Empfingers der MMIC eine Grésse von ca. 4.3 x 1.5 mm? aufweist
und bei 24 GHz die Viertel-Freiraumwellenléinge () 3.13 mm betréigt, han-
delt es sich bei dem eingebauten MMIC um einen signifikanten Storfaktor.
Aufgrund des Coplanar-Designs ist die Oberfliche des MMICs grossenteils
eine metallisierte Massefliche. Die Leitungsstrukturen weisen alle eine Gros-
senordung auf, die als nicht signifikant erachtet werden kann. Trotzdem sind
zum Beispiel Spulen oder % Leitungen, selbst wenn sie auf dem Chip als
gefaltete oder aufgewickelte Strukturen realisiert sind, Storfaktoren, die zu
einer Verschiebung der Resonanzfrequenz beitragen oder ungewollte Signa-
le in den Resonanzkorper einkoppeln konnen. Bei der elektromagnetischen
Feldsimulation wird dieser Effekt nicht beriicksichtigt.

In Abbildung 5.8(b) kann der Verlauf der Flip-Chip Kugeln nachvollzogen
werden. Sie werden an das Massepotential gelegt und bilden in der reihenfér-
migen Anordnung einen Zaun von Massepunkten, der sich elektromagnetisch
ahnlich verhélt wie eine metallisierte Wand. Auf diese Weise wird die Be-

grenzung des Sektorhorns realisiert. Ein montierter Chip ist in einem Horn
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ebenfalls gezeigt, die beiden seitlichen Flichen weisen die entsprechenden
Pads fiir die Flip-Chip Montage eines MMICs auf. Abbildung 5.8(c) zeigt die
gleiche Anordnung. Die obere Substratebene ist nicht dargestellt, sie liegt
auf den Masseverbindungen und dem HF Bump auf. Diese Kontakte sind
zylinderformig gezeichnet. Das untere Substratmaterial ist blau dargestellt.
Die Metallisierung des unteren Substrats bildet die graue Fliache. Bei der
angedeuteten Koplanarleitung (CPW) erkennt man das Substratmaterial im
Abstand zwischen Signalleitung und Massefliche. Die Leitung fithrt von der
Hochfrequenzdurchkontaktierung (HF Bump) zum MMIC (griine Fldche).
Sowohl HF als auch Massekontakte des MMICs werden mittels Flip-Chip
Technologie kontaktiert.






Kapitel 6

Zusammenfassung und Ausblick

aturgeméss geht es bei einem wissenschaftlichen Vorprojekt, das im
N Rahmen dieser Arbeit dokumentiert wird, eher darum, Grenzen aufzu-
zeigen und Wege zu veranschaulichen, wie diese {iberwunden werden kénnen,
als fiir die Massenproduktion taugliche Losungen zu préisentieren. Genau so
soll diese Arbeit verstanden werden. Es wurden Ansétze gezeigt, wie mit
herkémmlichen MMIC Prozessen durch spezielles Design Schaltungen und
Systeme mit niedrigstem Energieverbrauch realisiert werden kénnen. Die da-
zu vorhandene Literatur wurde ausfiihrlich diskutiert. Dabei wurde auch auf-
gezeigt, dass bei dem Thema Sensor-Netzwerke noch viele Herausforderungen
angegangen werden miissen.

Die zum Thema Sensor Netzwerke vorhandene Literatur wurde bespro-
chen. Der grosste Teil widmet sich einzelnen Problemen der Schaltungstech-
nik, der Hardwareintegration oder setzt sich mit Netzwerken und deren Al-
gorithmen auseinander. Jedoch ist die Entwicklung noch nicht so weit, dass
komplette Systeme gezeigt werden konnen, die alle Fragen im Zusammenhang
mit Sensornetzwerken adressieren. So gibt es Systeme, die funktionsfahige
Netzwerke zeigen und hauptséchlich nachrichtentechnische Konzepte veran-
schaulichen. Diese sind oft hybrid aufgebaut, befinden sich im Frequenzbe-
reich von einigen 100 MHz, maximal aber im unteren GHz Bereich. Dement-
sprechend gross sind die einzelnen Knoten. Sie taugen weder fiir die Massen-
fertigung noch sind sie "unsichtbar” bzw. klein genug um eine grosse Anzahl
von Knoten verteilen zu konnen, ohne dass sie storend auffallen. Sicherlich ist
eines der grossten ungelosten Probleme der Energieverbrauch, welches sowohl
von Seiten der Batterieentwicklung als auch von Seiten des Stromverbrauchs
der Schaltungen bzw. der Kommunikationsknoten angegangen werden muss.
Es gibt zwar unterschiedliche Konzepte, Batterien effizienter zu gestalten als
in bisher vorhandene Technologien. Dabei beschrankt man sich hauptséchlich

darauf, von einer relativ unpraktischen zylindrischen Form wegzukommen
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und in die Richtung einer quaderférmigen, eventuell im Substratmaterial in-
tegrierten Battterie zu gelangen. Die physikalischen Beschrinkungen des che-
mischen Prozesses und die damit vorhandene Leistung pro Volumeneinheit
bleiben aber erhalten. Deshalb ist es in jedem Fall unumgénglich, effizien-
tere Kommunikationssysteme zu entwickeln, die sich selbst abschalten und
bei Bedarf wieder anschalten und die aufgrund von intelligentem Chipdesign
verlustleistungsérmer sind. Diese Ansétze versprechen grosse Fortschritte.

Das gezeigte Wakeup Konzept ist auf dem hinlénglich bekannten Prin-
zip der Standby Schaltungen aufgebaut, wie sie zum Beispiel in der Unter-
haltungselektronik zu finden sind. Ein Gerét ist in einem energiesparenden
Standby Modus und kann mithilfe einer Fernbedienung angeschaltet werden.
Natiirlich ist der Energieverbrauch in einem solchen Standby Modus immer
noch enorm und bei der Anwendung geht es eher darum, dem Nutzer den
Weg zum Gerit zu ersparen als Strom zu sparen. Zum Realisieren des Wakeup
Konzepts wurde ein mehrstufiger Diodengleichrichter gezeigt, der integriert
einen Ruhestrom im nA Bereich hat. Das Umschaltverhalten wurde aufge-
zeigt und verschiedene Designaspekte wurden diskutiert. Die Funktionalitét
wurde mithilfe eines hybrid aufgebauten Demonstrators gezeigt. Ebenso wur-
de die Moglichkeit, die Knoten zu adressieren, angesprochen. Auf die Mog-
lichkeit eines aktiven Wakeups mit einem sehr energiesparenden LNA wurde
hingewiesen.

Es wurde ein 24 GHz LNA gezeigt, der fiir den Einbau in einem Di-
rektempfinger optimiert wurde. Der LNA besteht aus einer rauscharmen
Kaskode und einer Emitterschaltung. Durch intelligentes Systemdesign ins-
besondere auch durch Abstimmung der folgenden Detektorstufe konnte eine
Verstéarkung von mehr als 14 dB und eine Rauschzahl von 6 dB bei einer Lei-
stungsaufnahme von 46 mW erreicht werden. Dies ist unter dem Aspekt, dass
die Frequenz des Verstérkers nahe an der Transitfrequenz (f;) des Halbleiter-
prozesses liegt, ein besonders gutes Ergebnis. Dies kann aufgrund der verhél-
nisméssig hohen Grenzfrequenz (f,,,,) erreicht werden. Inbesondere wurde
die Genauigkeit der Rauschmessungen in Abhéngigkeit des Messplatzes dis-
kutiert.

Zur Realisierung von stromsparenden Sender- und Empfangerschaltungen
wurden verschiedene Mischerarchitekturen hinsichtlich ihrer Eignung zu Ver-
wendung in Sensor Netzwerken besprochen. Ein Kaskodenmischer-Konzept,
realisiert in HBT Technologie, wurde entwickelt. In der Literatur findet sich

eine Kaskode zur Verwendung als Mischer bisher nur in FET Technolo-
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gie. Dieses Mischerkonzept wurde diskutiert. Es ist besonders vorteilhaft fiir
Frequenzen, die im Bereich der Transitfrequenz (f;) des Halbleiterprozesses
liegen. Die Grenzfrequenz (f,,.,) muss jedoch deutlich unterschritten wer-
den. Das Konzept ist anhand von unsymmetrischen Abwértsmischern und
eines symmetrischen Aufwartsmischers gezeigt. Die iiblichen Mischerpara-
meter wurden besprochen und mit der vorhandenen Literatur verglichen.

Die vorgestellten integrierten Schaltungen eignen sich insbesondere fiir die
Verwendung in Sensor Netzwerken. Sie werden in zwei hochintegrierten, sehr
energiesparenden Demonstratoren verwendet. Systemkonzepte und Techno-
logien zur Reduzierung des Gesamtvolumens solcher Sende- und Empfangs-
systeme wurden gezeigt. Ein hybrid aufgebauter Direktempfanger mit einer
Hochleistungsdiode wurde gezeigt. Aspekte der Optimierung der integrierten
Schaltungen sowie der Detektorschaltung wurden vorgestellt. Bisherige Hard-
waredemonstratoren fiir Sensor Netzwerke inklusive der Antenne sowie einer
handelsiiblichen Batterie iibersteigen das bei dieser Arbeit erreichte Volumen
von 1 cm? bei weitem.

Die vorgestellte Arbeit zeigt Hardwaremassnahmen, um hinsichtlich Ener-
gieverbrauch und Grossenreduktion einen erheblichen Schritt voranzukom-
men. Es wird ein System gezeigt, das im K-Band arbeitet und ein funktio-
naler Nachweis wurde erbracht. Die Probleme, die speziell beim Entwurf von
Schaltungen im Mikrowellenbereich auftreten, sind in der gezeigten Arbeit
ebenfalls adressiert. Natiirlich werden sich bei Frequenzen im Bereich von
60 GHz, 77 GHz oder noch hoheren Frequenzen die Anforderungen an die
Hochfrequenz-Schaltungen erhéhen. Das gezeigte Direktempfanger Konzept
ist jedoch auch fiir diese Frequenzbereiche vorstellbar. LNAs bei 60 GHz sind
auch heute schon integriert verfiighar und lassen das Direktempfingerkonzept
realisierbar erscheinen. Auf dem Weg hin zu "unsichtbaren” Netzwerkknoten
ist eine Erhohung der Frequenz unerlésslich. Die Anforderungen hinsichtlich
Energieverbrauch werden daher stetig steigen, zum Einen weil bei einer ho-
heren Frequenz eine hohere Sendeleistung notwendig wird und zum Anderen,
weil die Verlustleistung in den Schaltungen bei hoheren Frequenzen steigt.
Deshalb wurden in dieser Arbeit nicht nur verlustleistungsarme Schaltugen
gezeigt, sondern auch Systemkonzepte, die die Verlustleistung von vornher-
ein reduzieren. Des Weiteren zeigt die Arbeit Schaltungskonzepte, die bei
besonders hohen Frequenzen im Vergleich zur Grenzfrequenz des Halbleiter-
prozesses realisierbar sind. Eine Ubertragung dieser Konzepte in den Bereich

von 60 GHz, 77 GHz oder in einen noch hoheren Frequenzbereich ist mit
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heutigen Technologien schon moglich. Der Entwurf eines solchen Systems bei
einer hohen Frequenz kénnte den néchsten Enwicklungsschritt darstellen.

Das schematisch gezeigte und praktisch verifizierte Wakeup Konzept ist
ein vielversprechender Ansatz. Um jedoch eine Aussage iiber Verluste wéh-
rend des Ruhezustandes und iiber die Empfindlichkeit treffen zu koénnen,
muss die Schaltung integriert werden. Um die Inverterstufen und eventuell
auch den Adressdekoder integrieren zu konnen, ist dafiir ein CMOS Prozess
notwendig. Hinsichtlich der hohen Stiickzahlen, die ein kommerzielles System
haben wird, ist das auch aus ckonomischer Uberlegung sinnvoll. Die Emp-
findlichkeit der Detektorstufe auf Standard CMOS Prozessen wird aber nicht
ausreichend sein. Deshalb ist es empfehlenswert, einen BiICMOS Prozess zu
wahlen. Dieser kann zum Beispiel auf SiGe Basis sein. Eine Integration des
Wakeup Empfingers und des Kommunikations-Frontends auf einem Chip
ist moglich. Sind auf dem Prozess Schottky-Dioden vorhanden, so kann der
Detektor wie vorgestellt implementiert werden. Sind keine Schottky-Dioden
vorhanden, so muss das Design abgeédndert werden und Vorspannungen an
die Detektordioden angelegt werden.

Um den Sensor Netzwerken zum Durchbruch zu verhelfen sind neben den
hauptséchlich diskutierten Hochfrequenzlosungen auch weitere Anstrengun-
gen in den Bereichen Netzwerktechnik, Leistungsversorgung und Miniaturi-
sierung notig. Ebenfalls miissen Anwendungsszenarien weiterentwickelt wer-
den. Wie in dieser Arbeit gezeigt, gibt es zu diesen Themen bereits zahlreiche
Projekte und Arbeitsgruppen. Betreffend optimierte Hardwarelosungen, die
fiir Sensor Netzwerke im hohen GHz-Bereich geeignet sind und sich ausser-
dem intensiv mit dem Thema Miniaturisierung beschéftigen, sind zur Zeit
nur vereinzelt Ergebnisse verfiigbar. Diese Arbeit leistet einen wesentlichen
Beitrag und soll dariiber hinaus auch Denkanstosse und Motivation fiir die

weitere Entwicklung und Forschung auf diesem Gebiet geben.
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